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Notations

Cadre analytique :

N
Z
R

Constantes :

]
ks

N={0,1,2,...}
Z=4...—-2,-1012,...}
Ensemble des réels

Vecteur unité de I'axe imaginaing= v/ —1
Constante de BLTZMANN = 1,38 x 10723 JOULE / degré KELVIN

Variables et fonctions :

t
f

X(t)
t)
(f)
f[n]

=2

Variable de temps continue

Variable fréquence

Variable de pulsatiow = 2mtf

Période d’un signal

Période fondamentale d’un signal

Pas d’échantillonnage en

Pas d’échantillonnage gn

Fonction a valeurs continues, définie pour tout teimps
Réponse impulsionnelle d’'un systeme
Transmittance d’un systeme linéaire
Fonction échantillonnée, fonction discrete

Variables et fonctions de modulation :

Signal modulant, normalisé a Im(t)| <1
Signal modulé

Taux de modulation

Indice de modulation

Energie par bit

Débit binaire[b/s|

Rapidité de modulatiofbaud



Notations fonctionnelles :

|| Valeur absolue
a Vecteur
IEY Norme dea

o)

. . —_ =
Produit scalaire d& et b

. . — -
Produit vectoriel dea’ et b
Divergence déa

00 o of
X ol x o
ol

a Rotationnel dea
0%¢ Laplacien dep
\VA" Gradient dep
X* Complexe conjugué d¥
Re(a) Partie réelle da
Im(a) Partie imaginaire da
2 (f) Transformée de GURIER du signalx(t)
= Correspondance entre un signal et sa transformée
® Convolution
&> OU exclusif ou addition modulo-2
SN — sinc(x)  Sinus cardinal de
o(.) Fonction delta de IRAC
In(X) Fonction de BEsseLd’ordren
erfc(.) Fonction erreur complémentaire

Fonctions stochastiques :

p(A) Probabilité deA

a Valeur moyenne da

Ux Espérance mathématique du sigKal

o Variance dex

Mxx(T) Fonction d’autocorrélation du processus aléatoire statioeX(t)
yx (T) Densité spectrale de puissancexde)

No Densité spectrale de puissance de bruit
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Introduction

Ces notes abordent plusieurs questions avancées des systénélécommunications ; elles com-
portent trois parties consacrées aux themes suivants :

1. les aspects dmodélisation en vue de I'exploitation par simulations nuomées
2. les aspects dgy/steme
3. les aspects avancés relatifs @tache physiqudu modeledST.

Dans la partie relative a la modélisation, il s’agit d’arsayles points clés intervenant lors de I'util-
isation et lors de la conception de logiciels de télécomeations. Nous parcourons les themes de
I'estimation spectrale, de la représentation des signaatut@s en termes de passe-bas équivalent et
de la maniere de considérer un bruit dans un modéle. Cetteerpértie approfondit la caractérisation
des signaux numériques modulés ainsi que les considéatetransmission de signaux numeriques
dans un canal.

Les ressources étant limitées, il convient de les partageniaux. Dans la partie consacrée aux
aspects systeme, nous étudions les différents moyenswipartager les ressources (par répartition
de fréquence ou répartition temporelle) ainsi que le prégéds récent de partager par étalement
de spectre au moyen de codes. L'étude du partage des ress@stcdoublé d’'une étude du trafic
débouchant sur des regles de dimensionnement applicabigfiaiéléphonique.

La derniere partie est consacrée a I'étude d’éléments dmilzhe physique. Nous analyserons les
détails de la transmission sur lignes a paires torsadéagsente de diaphonie ainsi que la maniére de
traiter les phénomenes d’évanouissement et les bilansisegmee dans le contexte de transmissions
mobiles.






Premiere partie

Modélisation des systemes de
telecommunications en vue de I'exploitation
par simulations numeériques






Chapitre 1

Théorie de I'estimation et estimation
spectrale

1.1 Introduction

Si par le passé les développements théoriques primaierttdordinaire puissance des ordina-
teurs fait qu’une série de problémes insolubles analytigard trouvent une solution sous forme de
simulations. On peut songer en particulier a tous les phénesinon-linéaires pour lesquels on proceé-
dait par linéarisation pour obtenir des solutions pratiqueujourd’hui, les simulations permettent
d’aborder toute une série de problémes nouveaux.

1.1.1 Théorie de I'estimation

La difficulté majeure d’'une approche par simulation résidgmdans la puissance nécessaire que
dans I'approche de modélisation. Un élément-clef de cés@de modélisation est la caractérisation
des phénoménes stochastiques, soit de séquences agibgagit de signaux échantillonnés.

Une description possible des séquences aléatoires amagstdéterminer les différents moments.
Parfois méme, les moments des deux premiers ordres sufiisenta modélisatioh

Dans ce chapitre, nous abordons la question de I'estimdé@ertains parameétres d’une séquence
aléatoire. Il s’agit principalement d’estimer la moyenftaefonction d’autocorrélation, la fonction
d’intercorrélation ou leur éventuel équivalent dans le dora fréquentiel. Les techniques d’évalua-
tion de ces grandeurs cadrent dans le domaine the&taie de I'estimatiofil5].

1.1.2 Rappels de quelques grandeurs associées aux processtochastiques

Soit un processus stochastiqués, w). On distingue les grandeurs suivantes :
— Moyenne temporelle

i
(T) = o= [ x(oyt (L.1)

Il s’agit en fait d’'une moyenne temporelle d’'une réalisatio
— Moyenne statistique

Hx(t) = E{X(1)} (1.2)

IDans le cas de processus aléatoires gaussiens statiaptesrmoments des deux premiers ordres suffisent & définir
complétement la densité de probabilité conjointe et, paséquent, le processus [8].
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Cette moyenne est la moyenne statistique de la variabléoakau tempg. Bien entendu,
elle ne peut s’obtenir que par modélisation puisqu’elleifaervenir les valeurs de toutes les
réalisations possibles au tentps

— Autocorrélation

Mxx (t1,t2) = E{X(t1)X(t2)} (1.3)
Dans la mesure ou le processusstationnaireau sens large, on a
Ux(t) = ux = constante (1.4)
My x (tl,t2> = rxx(tz—t]_) = rxx(T) (1.5)

On définit encore laensité spectrale (de puissancemme la transformée deolbRIER de la fonc-
tion d’autocorrélation o
¥ () :/ Mxx (T)e 201 Tdr (1.6)

—00

La puissance d’un processus stationnaire et ergodigf?(t) } vaut alors xx (0).

1.1.3 Estimation spectrale

L'analyse des systémes de télécommunications comportesbliétude de I'occupation spec-
trale ; c’est un critere de comparaison important. On saiegample que le passage de I'analogique
au numérique entraine généralement un accroissement deda passante ; en contrepartie, le signal
numérique offre une meilleure résistance au bruit.

Dans le cas d'un signal déterministe placé a I'entrée d'wstesge linéaire invariant en temps,
la détermination de la bande occupée par le signal estuetadint aisée. La question est plus déli-
cate quand il s’agit d’étudier les signaux numériques. Eet.ebn est souvent amené a émettre des
hypothéses sur le fonctionnement du systeme de télécoroatiams (type de bruit, transmittance
du canal, ...) pour arriver a une formulation analytiguen®aertains cas, il n’est pas possible de
choisir préalablement un jeu d’hypothéses. On proceds almr modélisation, mesure, validation et
interprétation du résultat. C'est la tout I'enjeu de la tietde I'estimation.

Quant il s’agit d’estimer la densité spectrale de puissanda transformée dedURIER a laquelle
elle se raméne sous certaines hypothéses, on padérdation spectrale

L'estimation spectrale est un domaine important de trast@mumérique des signaux et de nom-
breux ouvrages abordent la question [5, 6, 15]. Il s'agitanhde déterminer la densité spectrale de
puissance, vu lI'importance physique qu’elle représen¢éecantexte de I'estimation spectrale tient
principalement a trois observations

— le processus a analyser est de nature aléatdd@n observation résulte en une séquence aléa-
toire qui correspond a une trajectoire parmi toutes leedtajres possibles. Il convient donc de
compléter 'observation d’une série d’hypotheses, typigant la stationnarité au sens strict ou
au sens large et I'ergodisme, pour établir une correspaedamtre la trajectoire observée et le
processus sous-jacent;

— I'observation du processus est limitée dans le terijgs lors, l'intégration temporelle qu’ef-
fectue la transformée dedwRIER se limite a un intervalle de temps. Cette limitation entain
un effet bien connu de fenétrage, ce qui affecte I'allurerdesitats. Plus fondamentalement,
on est en droit de s'interroger sur la validité d'une estioraeffectuée sur base d’un intervalle
temporel plus ou moins long dans la mesure ou les procesgsgpks considérés ne sont pas
réellement stationnaires.

— I'observation s’effectue par échantillonnage tempof@h doit donc tenir compte des effets
induits par I'’échantillonnage tant au niveau du repli dectigequ’au niveau de la réalisation de
I'implémentation (ajout de valeurs nulles dans la séqu@ace augmenter la résolution, etc).
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Par la suite, nous allons principalement nous concentréestimation de parametres d’'une séquence
échantillonnée.

1.2 Définitions

1.2.1 Seéquence stochastique

On part d’un processus stochastiqUe) préalablement échantillonné. La séquence d’échantillons
ainsi obtenus est noté¢[n]. L'observation d’'une trajectoire possible parmi toutes ti@jectoires
possibles fournit un signaln| ; on parle d’'uneéalisationdu processus.

Le processu¥X[n] est entierement décrit si, quel que soit le choix des indigesy, ..., Ny, ON
connait la fonction de densité de probabilité conjoint&é® ], X[ny], ..., X[nm|. Ce n’est générale-
ment pas le cas.

On étend sans peine les notions valables pour les processtisus a des séquences. Ainsi, on
dira d’une séquence qu’elle egationnaire au sens largs

E (X[} = (17)
et
Fyx [N, n+K = E{X*[NX[n+K} = Mxx[K (1.8)

Des lors que la séquence est stationnaire au sens striet Ergnoyenne est une constante et sa
fonction d’autocorrélation dépend uniqguement de I'éaartporel entre les variables échantillonnées.

Exemple Porteuse modulée par une phase aléat@re
Soit la séquence aléatoire suivante,
X[n] = Accoq2mtfcn+ ©) (1.9)

ou A et fc sont des constantes @test une variable aléatoire uniformément répartie[@Lir]. Par
calcul,

E{X[n}=0 (1.10)

et
Cxx[n,n+kl = E{X*[nX[n+Kk} (1.11)
; cog 2rrfck) (1.12)

ce qui signifie qu’il s’agit bien d’'un processus stationaaiu sens large.

1.2.2 Transformée de BURIER discrete
Spectre d’'une séquence déterministe

Prenons une séquence déterminigtds] non périodique et échantillonnée avec une péritide

Définition 1 [Transformée deFOURIER a temps discretlLa transformée dd-OURIER a temps
discret (dtFT) de cette séquence est définie par
+00 _
2(f)=3 xnTJe?Mm (1.13)

N=—o0



Il ne s’agit ni plus ni moins que de la transformée d®URIER du signal échantillonné. En effet, la
fonction échantillonnégs(t) est liée au signal sous-jacent par la relation
+o00

N—=—o0

La transformée de ®URIER de ce signal vaut

oo 00 .
24(f) = / T XnTa(t - e 21 dt (1.15)
o L,
= +Zo° X[nTy) / +°° 3(t—nTe)e 2t gt (1.16)
- S S .
n=—o0 —®
+00 ,
= Y xnTJe I (1.17)
N=—oc0

On remarquera que cette fonction est continue et périodigy#riodefs = Tis ; la connaissance
de cette fonction sur I'intervall@, f[ suffit donc. En effet,

oo _ oo _ _
Z(f+f)=3 x[nTg|e 2 (T+fonTs _ > X[nTge 2 NTsg=21n — 97 (f) (1.18)

N=—o Nn=—oo

Ce phénomene est bien connu : I'échantillonnage dans leidertemporel entraine I'apparition
de copies de la transformée au droit des fréquences masltidds. |l est d’'usage de définir une
fréquence normaliséeu fréquence réduite Ppar

F—_ (1.19)
fs

de sorte qué& parcourt I'intervall€0, 1] ou [—%, %[. Si en plus de I'utilisation de la fréquence normal-
isée, on adopte I'écritungn] en lieu et place d&[nTg], la transformée de FURIER a temps discret
s’exprime sous la forme normalisée suivante.

Définition 2 [Transformée deFOURIER a temps discret normalisée]

+o0

2 (F)= Y Xnje 2" (1.20)
N=—o0
On déduit la formule inverse )
x[n]:/zl,%”(F)eZ"jF”dF (1.21)
2
ou L
x[n]:/ 2 (F)&FndF (1.22)
0
Convergence

On montre [5, page 45] que si la séquerpe est de module sommable, c’est-a-dire si

+00
> X < oo (1.23)

Nn=—oo



la transformée converge uniformément vers une fonctiotimoa deF.
Si, par contrex[n| est de carré sommable, & savoir

+00
S IIXn)? < e (1.24)
N=—0o0
sans étre de module sommable, alors la série converge emnegaadratique. Il peut ne pas y avoir
convergence uniforme. La fonctid2” (f)||? est désignée par le terme sigectre Dans la littérature,
ce terme est aussi associé a la fonctjoti(f)||. Les deux expressions deviennent équivalentes sil'on
utilise I'échelle logarithmique des décibels.

Exemple Transformée d&OURIER d’un signal rectangulaire.
Considérons une fonction rectangulareety[n] valant 1 poum € {—N, ..., N} et O ailleurs. On
calcule alors

N

2F) = 5 x[nje~2mFn (1.25)
n=-—N
= IFN(14 . 4 2mFANTL) (1.26)
, _ a—2mjF (2N+1)
n(l—e )
— & T (1.27)
sin((2N+1)mF)
= . 1.28
sin(mF) ( )
Ce signal est purement réel ; il est représenté a la figuredlidgeux valeurs dhl.
La transformée inverse a pour expression
1 :
_ / 2 (F)e?IFndE (1.29)
0

La fonction complexe?” (F) peut aussi s’exprimer sous la forme
2 (F) =2 (F)|e*") (1.30)
dont le terme d’amplitude est appalgectre d’amplitudéex[n].

Exemple Impulsion deDIRAC discréte décalée
Considérons le signal

x[n] = { cl) 2; 1 = 3[n-1 (1.31)
2 (F) = e’k (1.32)

Energie

Tout comme dans le cas d’'une fonction continue, I'énergisigoal est conservée par rapport a
sa transformée deduRIER.

Définition 3 L’ énergietotale du signal vaut

+00
2
= > [Ixn]| (1.33)
N=—o0
Proposition 4 L'égalité dePARSEVAL s’exprime sous la forme

3 i = [ 12 F)PaF (1.34

Nn=—oo



N=2

-2 | | | | | | | | |

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

FiG. 1.1 — Transformées dedwRIER d’un signal rectangulairdN(= 2 etN = 5).
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Séquence périodique

Le cas des séquences périodiques est particulier car ésttaljgité résulte généralement d’'une
opération d’échantillonnage ; il s’agit alors d’'une péraie fictive.

Définition 5 Une séquence epe€riodiques’il existe une valeur entiére N telle que
X[n] = x[n+ N] (1.35)

pour toute valeur n.

1.2.3 Transformée de BURIER discrete

Le calcul de la transformée en temps discret a partir desnétibas de la séquence aboutit a une
fonction continue peu commode pour des traitements numngsidOés lors, on procede a I'échantil-
lonnage de la transformée. Son intérét réside dans le faitsqo calcul se limite a un nombre fini
d’échantillons tant dans le domaine temporel que dans lead@ransformé.

Définition 6 [Transformée de FOURIER discréte DFT)]

N—-1

2 (K) = Zox[n]e‘z"ij”, R = %, ke{0,...,N—1} (1.36)

n=

L'échantillonnage de la fonction dans le domaine speattabduit une reproduction de la séquence
échantillonnée dans le domaine temporel ; la période foedsaie esN. Ce choix est commun mais
il n’est pas obligatoire : on aurait pu choisir une périodéctiantillonnage différentel pour échan-
tillonner la transformée dedURIER. L'analyse des propriétés de la DFT montre des similituges a
celles de la dtFT, a une exception pres : les calculs senfiodiulo N

Proposition 7 [Egalité de RRRSEVAL]

1 N—-1

"t 2 2 k
;le[n]ll =N kZOII&V(Fk)II CRe=Eg (1.37)

Comme le signal périodique a une énergie infinie, on utdigdutdt la notion de puissance moyenne
de la séquence définie par
1 N—-1

P=x 2 Il (1.38)

soit encore
1 N—1

_ 2 _
P=e 2 I1# (RIIP, F= (1.39)

Z| =

1.2.4 Observation spectrale

L'estimation spectrale s’articule sur la notion de transfée de BURIER. Des lors, la com-
préhension de ses propriétés est essentielle. Pour tamsfdrmée de FURIER, on distingue les
deux critéres de qualité suivantgrécision sur la positiomles raies etésolution

11



Précision
Pour illustrer I'utilisation de la transformée d®BRIER discrete dans |'observation de spectres
de signaux, considérons la suxf@| obtenue par échantillonnage de I'exponentielle com;ﬁ?@@ot
a la cadencés = 1/Ts (cet exemple est tiré de [5]). En posdgt= Fo/Fs < 1, on ax[n] = e?fon,
Le fait de réduire la durée d'observation a un intervilidait apparaitre des ondulations dans la

transformée de GURIER a temps discret du signal. Ce phénomene est illustré a lzefib@r pour
N =32etfy= 2.

35

30
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15

10

0 | | | \ | | | |
-0.5 -0.4 -0.3 -0.2 -0.1 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

FiG. 1.2—Transformée dedurIER a temps discret de I'exponentielle compldye- 312 avecN = 32.

Comme la transformée deOBRIER discréte correspond a I'échantillonnage a la transformée a
temps discret aux points de fréquerkg®\, elle est en général constituée de valeurs différentes de O,
sauf sifp est exactement un multiple d¢N. Ces deux situations sont représentées respectivement a
la figure 1.3 et 1.4.

Comme on peut le voir a la figure 1.4, une exponentielle doinéuence n’est pas un multiple de
% apparait sous la forme de plusieurs raies parmi lesquellekis proche est celle dont 'amplitude
est maximale.

Résolution en fréequence

La précisionne doit pas étre confondue avecrésolutionqui est le pouvoir de distinguer deux
fréquences voisines dans un signal. Il est commode de dEfinésolution par I'écart minimum en
fréequence qu’il faut mettre entre deux sinusoides d’amgdis différentes pour observer sur le spectre
de leur somme un creux de plus delB] entre les deux maxima.

Comme on I'a vu, le fait d’avoir limité le nombre de valeuraitées a\N conduit a I'apparition
de lobes dans le spectre d’'une sinusoide. Le lobe principalealargeur égale a/&l. Il s’ensuit
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FIG. 1.3 — Transformée deduRIER discréete de I'exponentielle complexg= 312 avecN = 32

que, six[n] contient deux sinusoides dont les fréquences sont sépdeamepins de IN, les lobes
principaux de chacune d’elles seront si proches qu’il séfigite de les distinguer avec certitude. Et
ceci est d'autant plus vrai que les deux amplitudes sontlif&entes. Ainsi, sifs = 1/Ts désigne la
fréquence d’échantillonnage, la résolutRexprimée eriHz est de I'ordre de grandeur de/N qui
est précisément I'inverse du temps total d’analyse, a sdvei N Ts.

Proposition 8 La résolution en fréquence est de I'ordre de grandeur devénse du temps total
d’analyse.

Le produitRx T joue en quelque sorte le réle de facteur de mérite dangdaitibn de la transformée
de FOURIER a temps discret pour la recherche de fréquences. Typiquesi@m choisitR et T tels
gue le produiR x T > 3, les fréquences seront faciles a séparer.

Spectre a court terme

Comme l'analyse en fréquence classique est une opératiocoqure la totalité de I'axe des
fréquences, cette opération effectue une moyenne surdes¢éemps. Cet effet moyenneur peut aller
jusqu’a occulter les phénoménes a observer. Cela ne sigasigue I'information soit détruite. La
transformée de GURIER est en effet bijective sous les conditions d’existence éées précedem-
ment.

Prenons I'exemple d’'une onde contine) constituée de deux portions successives de fréquences
f1 et f, (cf. figure 1.6).

Sa transformée deduRIER contient I'information concernant I'ordre dans lequel apssent les
sinusoides. Toutefois cette information n’est pas explichéme si elle se trouve dans I'information
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FIG. 1.4 — Transformée deduRIER discrete de I'exponentielle complexg= é—g avecN = 32

FIG. 1.5 — Résolution en fréquence.
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FIG. 1.6 — Deux portions de sinusoides et le spectre correspo(diapres [5]).

de phase. Par conséquent, I'observation du seul moduldaibashapper I'apparition d& avantf;.

Par contre, si on découpe le segment de donnébk;sous-intervalles consécutifs pour lesquels
on calcule la transformée dedBRIER, le spectre montre que temporellement la fréquenteappa-
rait avant la fréquence B. La figure 1.7 montre les transformées des sous-intesvsliecessifs.

En posani\; le nombre de points dans un intervalle, on peut faire les rqeues suivantes :

— la transformée de #URIER effectue une moyenne sbik valeurs : prendre une grande valeur
provoque un fort lissage des fluctuations temporelles chasi@ela implique que les transitions
sont moins bien localisées. L'aptitude a séparer deux énénts temporels est de I'ordre de
N;;

— par contre, dans les mémes conditions, comme chaquedrarésd de BURIER discrete dis-
pose de plus de points de calcul, la largeur des lobes (d#&ate ¥N;) diminue et les pics de
fréquence apparaissent plus nettement.

On peut résumer ces remarques en formulant que, lors desktiton de la transformée deoBRIER
discréte a court terme, 'amélioration de la résolutiongerelle détériore la résolution fréquentielle.

1.2.5 Spectre d'une ségquence aléatoire

L'analyse d'un signal déterministe a permis d’introduies lexpressions de transformée de
FOURIER a temps discret et de transformée dwURIER discrete.

L'analyse de signaux aléatoires s’en inspire. Les trajeedod’'un processus aléatoire (cf. fig-
ure!1.8), bien qu’étant toutes imprévisibles, possédemtcdeactéristiques communes. La moyenne
et la fonction d’autocovariance sont deux moyens de caigeté&e comportement.

La condition de module sommable (cf. relation 1.23) n'est @spectée pour une séquence sta-
tionnaire au sens large. En effet, I'énergie d’une tellais@ge est infinie. Par contre, sa puissance est
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Fig. 1.7 — Deux portions de sinusoides et le spectre correspbddas une fenétre d’analyse glis-
sante (d’apres [9]).

finie, tout comme dans le cas de signaux périodiques, ce qudws.amener a déterminer sa densité
spectrale de puissance.

1.3 Enoncé du probléme de I'estimation

Soit une série d&l échantillons{x[0], x[1], ..., XN — 1]} obtenus par échantillonnage d’'un pro-
cessus stochastique. Nous supposons que cette séquerstatiognaire et ergodique. Il faut es-
timer déterminer certains parameétres relatifs a cetteesemgutelle que la moyenns, la covariance
Cxx(k) ou la densité spectrale de puissapgéF-). Ces paramétres, moyennes d’ensemble, sont des
parameétres déterministes. Sil'on disposait d’'un réatisat’étendant sur tout I'axe temporel, il serait
aisé de les calculer en vertu de I'hypothése d’ergodismeraiiue, la durée d’observation est finie ;
on dispose par exemple ¢g[0], x[1], ..., X[N —1]}. C’est la durée d’observation qui pose probléme,
'absence d’ergodisme ne garantit plus I'égalité entre y@mne ensembliste et la moyenne tem-
porelle.

1.3.1 Estimateur

Soit a estimer le parameétee; cette quantité est non aléatoire
A partir des échantillongx[0], x[1], ..., XN — 1]}, on calcule une certaine estimation notée
Cette estimation est donc une fonctidles échantillons

a=AX0],x[1],...,x[N-1]) (1.40)
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FIG. 1.8 — Une série de trajectoires et leur transforméeaerRfeER a temps discret.

La fonctionA est appeléestimateurde a ; 0 estl’estimation

Contrairement &, I'estimationd est une variable aléatoirpuisqu’elle fait intervenir les échan-
tillons d’une séquence aléatoire. A ce titre, elle posséue eertaine densité de probabilité, une
moyenne, une variance, etc.

Ce probléme est différent des problémes rencontrés estgjat car il s’agit d’estimer une fonc-
tion et non une série de parametres.

1.3.2 Propriétés d’un bon estimateur

L'estimation idéale aurait une densité de probabiljjé= 5(a — ). L'estimateur réel s’en écarte
et il y a donc du sens a parler de moyenne et de variance dienastur. En pratique, on lui associe
les parametres de qualité suivants :

— lebiais. Le biais est défini par

ba =HUg —Qa (1.41)
Un estimateur de biais nul est dibn biaisé
— lavariancede I'estimateur, qui est celle de la varialblgsoit

oZ=E{(@- )%} (1.42)
— I'erreur quadratique moyenr{®lean Square Erroy. Il s’agit de la quantité
MSE; =E{(d —a)?} (1.43)
On montre aisément que
MSE; = b2 + o2 (1.44)
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S'’il est souhaitable que I'estimateur soit non biaisé, lesmants d’'ordre 2 jouent un role capital
guand il s’agit d’examiner la convergence des estimaté&tnsffet, il ne servirait a rien d’avoir un
estimateur non biaisé mais avec un écart type élevé. Confmg djue biais et écart type soient tous
deux petits, la meilleure mesure reste I'erreur quadratioyenne.

On parle d’estimateuronsistantsi son erreur quadratique moyenne tend vers 0 lorsque l& duré
d’observation tend vers I'infini, soit

Jim MSE; =0 (1.45)

Cette condition, a mettre en parallele avec I'ergodismiegegsentielle quand il s’agit d’exploiter
les données d’échantillons prélevés sur une longue période

1.3.3 Estimateur a maximum de vraisemblance

Une classe importante d’estimateurs est celle des estinsatie vraisemblance maximale. Pré-
cisons d’emblée que cette technique ne s’applique que tianer des parametres d’'une densité de
probabilité de forme analytique connue, mais dépendantedearametres. Elle est sans intérét si
cette forme analytique n’est pas connue.

Soient{X[0], X[1], ..., X[N—1]} les variables aléatoires dont on pourra faire une observdta
densité de probabilité jointe de ces variables peut dépethelp parameétregay, ao, ..., dp}
f(X[0], X[1], ..., X[N—=1]; a1, Oz, ..., dp) (1.46)

Elle est appelée fonction de vraisemblance de ces paraetsgu’on y insere les valeurs observées
{X[0], x[1], ..., x[N—1]}.

L'estimateur & maximum de vraisemblance des paramétresao, ..., ap} consiste a calculer
les valeurs{ay, O, ..., 0p} qui maximisent la fonction de vraisemblance. On obtientodes esti-
mations en cherchant la solution du systemeéeguations g inconnues

. of :
ai=a = (3—ai:O pouri=12p (1.47)

sous réserve de dérivabilité et d’unicité du maximum.

Intervalles de confiance

Cette notion est liée a la technique de I'estimation a marirde vraisemblance. Cette technique
conduit & une formule analytique bien déterminée, du type

a =Sx[0], x[1], ..., x[N—1]) (1.48)

Supposons un instant que la densité de probabilité de lablaraléatoirex soit connue. Alors,
étant donné un nomb(0 < € < 1), il est possible de calculer le plus petit intervatig, a»] tel que

plar<ad—-a<oy)=1-¢ (1.49)

gue I'on peut encore écrire
pld—-ax<a<d—a)=1-¢ (1.50)

Bien que ce soilr qui est la variable aléatoire et quesoit une variable certaine, mais inconnue,
on a tendance a interpréter cette relation comme la proféagilea appartienne a l'intervalléad —
az,a — aq).
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Apres observation, on aura obtenu une certaine valeuida¢iah)dg ded. Le plus petit intervalle
[0lp — a2, 0o — a1] tel que

pldo—a,<a<dp—ay)=1—¢ (1.51)
ce qui revient a
&ofal N R
/A Fs(o)da=1—¢ (1.52)
ao—0a2

est appeléntervalle de confianceCet intervalle est interprété comme celui dans lequel sgue de
trouver la valeur vrai& avec une probabilité 1 € ; cependant, une telle interprétation n’étant pas
correcte, on utilise le vocabt®mnfianceour la quantité 1 €. On parle ainsi d’intervalle de confiance
a 90% ou a 99%.

1.3.4 Un exemple : estimation de la moyenne

Supposons que, a propos d'une séquence aléadoireon ne sache rien d’autre qu’elle est sta-
tionnaire et ergodique. On dispose d'un enregistrerfel®, x[1], ..., x[N — 1]} de duréeN, et I'on
voudrait estimer la moyenng,. La moyenne arithmétique des échantillons

1 N—-1
o= 3 X0 (1.53)
n=
semble étre un estimateur raisonnable.

Biais de [ix ?
En prenant I'espérance mathématique des deux membrested€gettion, on a
E{[i)} = Uy (1.54)

et I'on voit que cet estimateur est non biaisé.

Variance de [iy ?

Essayons a présent d’en déterminer la variance. Soustragambre a membre les deux équations
précédentes, il vient

N-1
A E () = < > () (1.55)
et ensuite
, 1 N-1N-1
% = 2 ; /ZOE{(X[n]—IJx)(X[n/]—Hx)} (1.56)
1 NilNil
- Z) Z Cux[n— 1] (1.57)
n=0n"=0
1 N—-1
= N2 Z (N_|i|)Cxx[i] (1.58)
i=—(N-1)

Cette derniére expression s’obtient en observant que, ldasfsuble somme 1.57, la différence
n—n’ prendN fois la valeur ON — 1 fois les valeurst1, etc.
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Cette expression met en évidence un probleme courant dalmriaine de I'estimation. Alors
gu’on tente ici d’estimer un moment du premier ordre, il faidconnaitre les moments du deuxiéme
ordre pour déterminer la précision de I'estimateur : plusggalement, la précision de I'estimateur des
moments d’un ordre déterminé dépend des moments d’un angegisur. Ceux-ci sont logiquement
inconnus, et il faudra les estimer eux-mémes pour avoir dée de la précision de I'estimateur.

Revenons au cas présent. La double somme 1.57 compfeietimes et, d’'une maniére générale,
il se pourrait que la variance de I'estimateur ne décroissd@sque la duréd de I'enregistrement
augmente. Cependant, si la fonction de covariabgéi| décroit aved et, plus précisément, si
limj_, ;. Cxx[i] = 0, la simple somme apparaissant dans I'équation 1.58 axajibptionnellement &l
lorsqueN — +o0. Dans ce cas, la variance de I'estimateugeécroit commq}l— et 'estimateur est

. - . - - . - “ - 2
consistant. Ainsi, si I'on savait quén] est un bruit blanc d'intensité?, on auraltaui = %
X

On pourrait croire, a tort, que la moyenne arithmétique eselul estimateur de la moyenne.
En fait, dans les cas ou I'on ne dispose que d’un faible nordigrehantillons, il est intéressant de
recourir a la médiane. Si pour certaines distributionstalgss, par exemple la gaussienne, médiane et
moyenne sont confondues, il n"'empéche qu’en pratique ldanédest parfois préférée a la moyenne
arithmétique.

1.4 Estimation spectrale

1.4.1 Introduction

Dans le cas d’'une séquence aléatoire, I'estimation specinasiste a estimer la densité spectrale
de puissance. Cette estimation ne pourra s'appuyer quesualeurs observées qui résultent de la
réalisation de la séquence aléatoire. On peut montrer qoyemant certaines hypothésksstima-
tion spectrale s’apparente a I'estimation de la transfoend@FOURIER de la séquence observée

Pour le démontrer, nous partons d’un sigx@) déterministe, a énergie finie, c’est-a-dire tel que

—00

40
/ IX(t)2dt < oo (1.59)

Cette hypothese est Iégitime en pratique car les signalecods proviennent de processus physiques
réels et limités dans le temps. On définit alors peeudo fonction d’autocorrélatiqmar

Mx(T) = /:‘” X(t)x(t+ 1)dt (1.60)

dont I'expression est calquée sur I'expression corresgatedoour un processus stochastique.

A supposer que le signal ait des caractéristiques stafi@snan définit également une densité
spectrale de puissance par

w(f) = /+00 Mex (T) €201 TdT (1.61)

Si I'on considére la transformée d@BRIER du signalx(t)

2 (f) = / +°°x<t)e*2"i“o|t (1.62)

—00
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on peut réécrire I'expression de la densité spectrale eoduaisant?” ()

W(f) = /+°°rxx() -2mif Ty (1.63)
_ /*‘”( /+°°x<t>x<t+r>dt)e—2"iffdr (1.64)
=[x ([ xesme#iar ) a (1.65)
= /+mx(t)(%(f)e2"j”>dt (1.66)
_ 2(n /:” )&t (1.67)
= 2 (h2(f) (1.68)
= |2®) (1.69)

Ainsi donc, une estimation simple de la densité spectralguitssance sur base de I'observation
—Ce qui présuppose stationnarité et ergodisme— équivastariation de la transformée d®BRIER
au carré de I'observation. Ce n’est pas la seule facon de ¢air on peut tout aussi bien estimer la
fonction d’autocorrélation et en prendre la transformé€&adeRrIER.

Le développement précédent a montré le lien existant engelensité spectrale et la transformée
de FOURIER (au carré) d’un signal. Il a néanmoins complétement octaltgiestion de I'estimation
car il y a plus gu’'une marge entre le traitement d’un signaticw et le traitement d’une séquence. En
fait, les difficultés de I'estimation résultent en grandetipades échantillonnages et d’une limitation
de la durée d'observation. La raison pour laquelle la btiére propose de nombreuses méthodes
d’estimation provient des choix qui sont faits pour obteme estimation ayant certaines propriétes.
C’est donc plus une question de choix qu’'une question deudgau de fiabilité.

Dans les paragraphes suivants, nous présentons un estirdata fonction d’autocorrélation et,
ensuite, divers estimateurs de la densité spectrale degmais. En tout état de cause, nous consid-
érons une séquenet| aléatoire stationnaire et ergodique que, pour la simglicibus supposons
centrée. Les estimations sont & déduire d’'un enregistresmerimentalx[0], x[1], ..., XN — 1]} de
longueurN.

1.4.2 Estimateur biaisé de la séquence d’autocorrélation
L'estimateur biaisé de la séquence d’autocorrélation é&fidoar
N—|k|—1

P (K :% > ¢ o ) pourlk| <N -1 (1.70)

Cette expression nous permet de calculer une estimée densdta@spectrale par transformée de
FOURIER

W) = 3 TxxlKe 2K (1.71)
k=—(N-1)
1 N-1 N-—]k-1
- = 3 X[n)x* [n+ |k||e~2"IFk (1.72)
Nsz(Nfl) n=



1.4.3 Estimateur simple de la densité spectrale de puissanc le périodi-
gramme

Par calcul, on montre aisément que

N—1 2

Z)X[n] e 2miFn
n=

qui n'est rien d'autre que la transformée deURIER au carré de I'enregistrement, prolongé par des
Zéros.
Cet estimateur est appegdériodigrammell est malheureusement biaisé et

K(F) =

3 (1.73)

Le périodigramme est un estimateur asymptotiquement saissde la densité spectrale de puis-
sance : pour une durée d’'observatidsuffisamment grandg (F) fluctue autour de la vraie valeur
deyx (F). Par contre, I'amplitude des fluctuations, qui est donnégpaariance dégx (F), ne tend pas
vers 0 lorsqueN tend vers l'infini. Plus précisément, on montre que cettéawae est de I'ordre de
grandeur de la valeur a estimer. La figurel 1.9 montre quatiedigrammes et une certaine densité
spectrale théorique. On observe que, malgré I'allongechefd durée d’observation, 'amplitude des
fluctuations ne diminue pas.

N = 100 N = 200
40 : : : : 40 : : :
30 ] 30

20} f\ /m 1 20 i ‘p W\“

. AVM VW . I NMV'M WMMMW
L | (PR oty

4 el '

-30 -30
0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5
N =500 N = 1000
40 40
30t "u 1 30 ‘W‘
| |
201 w W 20 ﬂ’q/ \ﬁxl

""'L ‘ 7 m .“'“b' |
LA T A
~10} m‘“‘ﬂ.l ,.l-""'“llqmu“ ~10 w “’
) LWt =

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5

FIG. 1.9 — Fluctuations du périodigramme en fonction de |la pieriotale d’'observatioN.
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En pratique, on applique la transformée discrete. Dés lors,

2

11 —kan/N
== 1.75
s zo (1.75)
1.4.4 Effet de fenétrage
On peut aussi s’intéresser a la forme de la fonction fenéted’gn applique. En effet,
1 |IN-2 1P
W) = = Zox[n]e—z"lF“ (1.76)
N || &
1| = el
= = x[njwg[nje 21N (1.77)
N |, <.
ouwg[n] est une fonction de fenétrage de forme rectangulaire dé¢farie
{1 ne{0,1,...,N—-1}
WR[n| = { 0, ailleurs (1.78)

L'effet de la fenétre n’est pas négligeable car il affectspectre du signal observé. Aussi, dif-
férentes méthodes d’estimation spectrale tentent-eléaldir un compromis entre précision spec-
trale et effet de fenétrage.

La question de I'estimation spectrale est trop vaste poarmpus I'abordions autrement que par
une sensibilisation a la difficulté intrinseque a estimespectre. Pour une étude approfondie, nous
renvoyons le lecteur intéressé a des ouvrages spéecidisgsls].
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Chapitre 2

Représentation des signaux et des systemes
passe-bande

2.1 Introduction

La numérisation des signaux s’opere en plusieurs étapesssiges. Dans un premier temps, le
signal original est filtré ; il en découle un signaspectre limitél. Le signal est alors prét pour une
phase de numérisation qui débute par un échantillonnage &énuence supérieure a la fréquence
de NvQuisT. Ainsi, la transmission d’un signal de parole filtré &M 27 et numérisé nécessite tout
au plus quelques dizaines kb/s.

Sur une ligne téléphonique, la transmission s’effectueagmle de base. Aprés tout, la ligne étant
physiquement dédiée a un utilisateur, il n'y a aucune rapaoticuliere de partager le canal en mod-
ulant le signal. De plus, on a tout intérét a conserver uresigm bande de base puisque l'atténuation
y est la plus faible.

La situation est tout autre dans I'espace. La ressource gtatagée, chaque utilisateur se voit
allouer une bande de fréquences spécifique. Pour I'occupanélangeur transpose le signal de la
bande de base vers la bande de fréquences dédiée. Aprésisising, on ramene le signal en bande
de base et on procéde a la démodulation.

On voit donc apparaitréeux types de considérations fréquentieiles

— labande de baseC’est la bande occupée par le signal original.

— labande utile bande dans laquelle on vient placer le signal initialemariiande de base. On
parle alors de systéenpasse-bandpuisque, du point de vue de l'utilisateur, le systeme agit pa
transparence dans la bande utile mais il annulle les compexshors bande.

Cette notion de passe-bande est formalisée par la défistioante.

Définition 9 [Passe-bande]un signal déterministe (@) est de typgrasse-bands'il existe deux

valeurs f et W telle que
W W
Vi [fo— = fo+ ) 1(F)I =0 (2.1)
La figure 2.1 représente un signal passe-bande. Il est agesrague le spectre d’un signal réel ne
doit nullement étre symétrique par rapport a la fréequeficeédinsi, si la modulation d’amplitude
conduit a un spectre symétrique autour de la fréquenceysatéa modulation d’amplitude a bande

résiduelle produit un spectre non symétrique.

LEn toute rigueur, un signal & spectre limité est a durée sfiiais comme les signaux réels sont a durée finie, il y a
une contradiction a définir un signal a spectre limité. Olisgtnéanmoins cette modélisation.
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1€ (F)l

FIG. 2.1 — Spectre d’un signal passe-bande.

La modélisation d’un signal passe-bande peut paraitreqoloplexe puisque le signal fluctue a
une cadence rythmée par la plus haute fréquence contensiéedsignal. Fort heureusement, on peut
tirer profit du fait que le signal de départ se situe en bandeade.

N’oublions pas que, comme il s’agit de reconstituer ce digndande de base —le signal modulé
n’est pas une fin en soi—, on peut s’interroger sur la poggibié modéliser les signaux et les systémes
a des fréquences nettement inférieures a la fréquenceuperte

La démodulation d'un signal AM a porteuse par détecteur deeautilise ce principe. En effet,
un choix judicieux des constantes de temps permet de réaufnveloppe du signal. Hormis I'obli-
gation de choisir les constantes de temps en fonction derleelbrnaximale de la bande de base et
en fonction de la fréquence porteuse lors de la synthéseditacteur, il apparait que le circuit de
démodulation travaille dans une plage de fréquences te#edgfinie par la bande de base; il n’y a
pas de composante haute-fréquence.

Avant d’aborder plus en détail la phase de modélisatiomn@xans la question de I'échantillon-
nage des signaux passe-bande.

2.1.1 Echantillonnage des signaux passe-bande

Prenons un signal passe-bamgde). On montre le théoréme d’échantillonnage uniforme suivant
pour les signaux passe-bande.

Théoreme 10 Une fonction ¢t) a énergie finie et a spectre limité, c’est-a-dire dont la sBoTmée
deFOURIER¥(f) estde largeur W, et qui admet une borne supérieyredt entierement déterminée
par ses échantillons[gTg], n € {—, +} sila fréquence d’échantillonnage \fautz—lz“, tel que k est

le plus grand entier strictement inférieurvfa.

Il est a noter que toutes les fréquences d’échantillonnageomviennent pas sauf si elles sont stricte-
ment supérieures af,.

Démonstration
On sait que le spectre d’un signal échantilloge@) est périodique centré sur les multiplés:

Gt) =15 5 (Fif) 2.2)

ji=—o00

Dans notre cas, le signal est de type passe-bande. L'ébbiandéige pourrait amener un chevauche-
ment des copies des spectres si I'on n'y prend garde. Pramm$réquence d’échantillonnade
définie parz—liu. Pour éviter tout repli de spectre, il faut impérativememe d > 2W. Dés lors, on

obtientz—liu > 2W, ce qui impliquek < \f—\‘; [ |

Exemple Considérons un signdV/ = 20[kHZ et f, = 105[kHZ. Par application du théoremle <
5,25. Autrement dit, la fréquence d’échantillonnage- 42[kHZ convient. La figure 2.2 représente
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le signal échantillonné dans le domaine spectral. On edeéwnent loin de la fréequence derNUIST
qui aurait prévalu s’il ne s’agissait d’'un signal passedean

[|%s(f

MY E N,

fu

FIG. 2.2 — Signal passe-bande et signal apres échantillonnage.

Plusieurs remarques s'imposent :

— S’il est vrai que le théoréme garantit que soit préservbarae de fréquence utile, il ne dit rien
guant a la position des copies du spectre. On sait tout awjpkike spectre doit étre symétrique
puisque le signal échantillonné est réel. Il serait pourfian agréable de n’avoir que la partie
située a droite ou a gauche de I'origine et de la centrer suglhe. On pourrait alors utiliser
cette copie pour des opérations de type passe-bas, nettplueriaciles a réaliser. Précisons
toutefois que la partie qui aboutirait prés de I'originest’pas nécessairement symétrique ; le
filtrage de la composante a basse fréquence fournira dorigmal somplexe.

— Le théoréme ne fait nullement intervenir le concept deuedge porteuse méme si la majorité
des signaux de type passe-bande sont le résultat d'une ghasedulation.

2.2 Representation des signaux passe-bande déterministes

Le modéle développé ci-apres aboutit a définir des signassepbande complexes et une
frequence de référence pour permettre la mise en correapoadentre un signal passe-bande
original et le signal passe-bas de synthése.

Définition 11 [Passe-bas équivalentConsidérons un signal passe-bande déterminigte be sig-
nal g(t) peut s’écrire sous la forme de

g(t) = Re(g(t)e?™o+%0) (2.3)

telle que § est une fréquence de référence contenue dans la bandeuuﬁlgmia@. Dans cette égalite,
g(t) porte le nom depasse-bas équivalent

Dans un souci de rigueur, il conviendrait plutét de parlerfataille de passe-bas équivalents. A
I'évidence, toute fonctiol(t) = (g(t) + jz(t))e2Mfo~i% respecte I'égalité 2.3.

La détermination d’un type de passe-bas équivalent regimmt a choisir une fonction particuliere
pourz(t). Comme on pourra s’en apercevoir le choix n’est pas uniqoer. Eompliquer I'affaire, cer-
tains auteurs [24] définissent le passe-bas équivalentelinisant un facteur de normalisatigf2
dans I'expression 2.3 afin d’éviter I'apparition d’un fant@ lors de I'analyse de systémes linéaires;
on trouve les deux définitions dans la littérature.

26 est souvent choisi nul par commodité. Cela ne nuit en riergémaralité des propos.
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2.2.1 Signaux modulés

La modulation est un procédé qui, en toute généralité, ctihuae paire de signaux modulants
my(t), mp(t) définis en bande de base, en un signal mosdt)éde la forme

S(t) = Re((ml(t) + jmz(t))ezﬂifctﬂq’c) (2.4)

Par comparaison avec la définition d’'un passe-bas équivaiation 2.3), le choix suivant s’im-

pose
S(t) = my(t) + jma(t) (2.5)

La fréquence porteuse joue alors le réle de fréquence deene@. Ce passe-bas équivalent n'a
pas de réelle signification physique puisqu’il est de natmraplexe. C’est néanmoins un signal de
synthese fort commode, comme nous le verrons, pour tra&gesignaux passant dans un systeme
linéaire.

Les signauxm (t) et my(t) sont appelés respectivemeamamposante en phast composante en
quadraturedes(t), car

S(t) = my(t) cog 2rfct + @) — mp(t) sin(2rrfct + ¢c) (2.6)

Dans le cas d’'une modulation numérique linéaire, les sigma(t) et my(t) représentent une
séquence d’'impulsions mises en forme. On peut aisémentetrdas équivalents passe-bas des
principales modulations numériques.

Modulation numérique d’amplitude a 2" états
Un signal numérique a"2tats modulé en amplitudefASK) est de la forme
—+00
s(t) = Z AcRecty 1)(t —KT) cog2rfct) (2.7)

k=—o0

ou A est une variable aléatoire pouvant prendtes@eurs différentes. Le passe-bas équivalent est
tout simplement

400
5(t) = Z AcRecty 1) (t —KT) (2.8)

k=—o0

Modulation numérique de phase a2" états
De méme, sachant qu’un signal numérigué &tats modulé en phase'(PSK) est de la forme

s(t) = +Zoo Reclo 1) (t —KT) cog2rfet + 6k) (2.9)
k=—o0

ou 6 est une variable aléatoire pouvant prendtes@eurs différentes dans I'interval(®, 2. Le

passe-bas équivalent est
00 .
St)= 5 Rectyr)(t—KkT)el* (2.10)
k=—o0

3Ce choix convient dans bon nombre de cas mais il arrive quireahoix soit plus judicieux ; c’est la facilité de
formulation résultante qui guidera le choix final.
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En effet, en prenang; = 0,

s(t):Re< Jrzw RechT](t—kT)ejekeZ"jfct> — +Zw Reco1)(t —KkT)cog2mfct +6)  (2.11)

k=—o0 k=—o0

2.2.2 Signal analytique

Jusqu’a présent, nous avons étudié les signaux modulésméas, le principe de ramener le
signal en bande de base s’applique a tous les signaux de &gse-bande. Cela nécessite pourtant
guelques précautions si I'on veut éviter des recouvrentmngpectre a l'origine.

Prenons un signa(t) réel et déterministeLe principe de base consiste a effacer une partie du
spectre avant de procéder a un déplacement frequentig@ieddtion est sans perte d’information si
I'on se rappelle que le spectre d’un signal réel est tel que

Re(@(—1)) = Re(@(f)) (2.12)
M@ (1)) = —Im(@(f)) (2.13)

L'exploitation de la symétrie permet de ne considérer gadriuences positives durant les calculs,
a condition bien sar de reconstituer les frequences négapour rétablir la nature du signal réel en
fin de calculs.

Soit donc le filtres7(f) supprimant les fréquences négatives ; par la méme occasionplifie
les fréquences positives d’un facteur 2 de maniére a comskerméme niveau d’énergie. Ce filtre se
caractérise par la transmittance

0 sif<0
ff(f):{ 2 Sif>0 (2.14)

qui peut également se mettre sous la forme
H(f)=14sgnf)
Etant donné que la transformée deuRIER de la fonctionsgnest donnée par

1

on peut utiliser la propriété de dualité de la transforméEalerIER pour déduire que

#ﬁsgr(f)

On arrive alors a I'expression de la réponse impulsionrlléltre

h(t) = 3(t) +l7;t

Définition 12 [Signal analytique] La réponse d’'un tel filtre & un signal d’entrééty est appelée
signal analytiqueElle est notée gt) et vaut

(t) = gty (80 + ) 2.15)
= o) +ige 216)



On définit ensuite la transformée deLHERT d’un signal.

Définition 13 [Transformée de HLBERT] Soit un signal ¢t). Sa transformée dHILBERT, notée
g(t), vaut

gt) =g()® (2.17)

Par cette définition,
da(t) = g(t) + jg(t) (2.18)

Le signal analytique est donc composé d’'une partie rédlien’gst autre que le signal original,
et d’'une partie imaginaire qui en est la transformée desERT. L'apparition d’'une composante
imaginaire ne doit pas nous étonner car elle résulte de lumme symétrie dans le spectre. La
norme du signal analytique est appetéweloppelu signal.

Le signalg(t) porte aussi le nom dsignal en quadraturelu signal d’entrée. Cette appellation
provient des caractéristiques du filt#g En effet, la transmittance de ce filtre vauisgn(f). Des
lors,

G(f) =—jsgn(f)¥(f) (2.19)

Autrement dit, les fréquences positives et négatives sabtsoutes un déphasage-d€. Par la méme
occasion, on remargue que la transformée deBERT occupe la méme bande de fréquence que le
signal original.

Propriétés de la transformée de HLBERT

Propriété 14 L'énergie (ou la puissance) d’'un signal et celle de sa trans€e deHILBERT sont
égales.

Démonstration
L'énergie de la transformée dell BERT d’un signal vaut

[ iewae= [ || ar 2.20)

Or
[9)]" = I—isan)21 ()12 (2.21)
— (D)2 .22

Propriété 15 [36, page 96] Un signal est orthogonal a sa transforméd-HdesERT. Pour un signal
d’énergie,

—+00
/ g(®)g(t)dt =0 (2.23)
et pour un signal de puissance

im + [ ggt)dt=0 2.2
Aim ot [, 9g(de= (2.24)
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Transformée de HLBERT d’un signal modulé

Calculons tout d’abord la transformée de BERT d’un cosinus. Soig(t) = coq2rfct). Le spec-
tre de signal vaut

g(f)za(f—fc);a(wfa (2.25)

d’ou, par application de la relation 2,19,

Gy — I8t fc)2+ i5(f + fo) 2.26)
i O(f—fe)—o(f+fc)
_ 5 (2.27)

qui n’est autre que le transformée deURIER d'un sinus. Ainsi,

coq2rfct) = sin(2mfct) (2.28)

Ce résultat ne doit pas nous étonner car il découle d’'un dégfeadu cosinus par ajout d’'une phase
—Z. Le méme raisonnement conduit aisément au résultat suivant

Propriété 16 [Transformée de HLBERT d’un signal modulé] Soit un signal ¢t) en bande de base,

g(t) cog2mfct) = g(t) sin(2mfct) (2.29)

Représentation passe-bas a partir du signal analytique

Le signal analytique peut étre utilisé pour construire @mal passe-bas équivalent. En effet, il
suffit de ramener le signal analytique prés de I'origine pae tianslation de son spectre. Un moyen
commode consiste a prendre la fréquence de référénde signal passe-bande pour effectuer le
déplacement. Mais ce choix n’est nullement obligatoire.

Définition 17 [Enveloppe complexe du signall.e signal obtenu par décalage du signal analytique
le long de I'axe frequentiel porte le nometiveloppe complexdu signal original. Elle sera notée

eg(t).

Par définition, I'enveloppe complexe et son spectre sopieasement liés a leur équivalent analy-
tique par les relations

ey(t) = ga(t)e 2t (2.30)
Eq(f) = Za(f + fo) (2.31)

La démarche adoptée a permis de construire I'enveloppe leamp partir du signal de départ.
Pour se convaincre de I'utilité de I'enveloppe complexe senpasse-bas équivalent, déterminons le
lien inverse. Un calcul simple montre que

g(t) = Re(ga(t)) (2.32)
- Re(eg(t)eznjf0t> (2.33)

Il s’agit donc bien d’une forme valide de passe-bas équiidés que définie par la relation 2.3.
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Décomposition de RCE

Il nous reste maintenant a déterminer des moyens pratiquescplculer I'enveloppe complexe
d’un signal. Pour ce faire, on décompose I'enveloppe coxepta sa partie réelle et sa partie imagi-
naire

eg(t) = ai(t) + igo(t) (2.34)

Nous avons pris le soin de faire référence au sigradur des raisons qui apparaitront biengptt)
s’obtient comme suit

a(t) = Re(ey(t)) (2.35)
— Re(ga *Z"J'fot) (2.36)
= g(t)cog2mfot) 4 g(t) sin(2rmfot) (2.37)
De méme,
go(t) = Im(ey(t)) (2.38)
— Im(galt *2"“0‘) (2.39)
= —g(t)sin(2mfot) +g(t) cog2mfot) (2.40)

Les signawy; (t) etgo(t) sont appeléesomposantes deICE oucomposantes en quadratu@ur
le plan théorique, on peut les calculer trés simplement tir jpiar schéma décrit a la figure 2.3.

(SN
g(t) )
cos(2mfct) N
HILBERT G‘)ﬁ 9 (t)
+3 +
¢sin(2nf0t)

&9

FIG. 2.3 — Schéma de calcul de la composante en phaseae R

L'intérét des composantes dadg est clair lorsqu’on détermine le signal de départ a partir de
I'enveloppe complexe. En effet,

gt) = Re(ga(t)) (2.41)
_ Re(eg t 92"1f°t> (2.42)
_ Re(( )+ jgolt ez"lfot) (2.43)
= 0 (t)coq2rmfot) — go(t) sin(2mfot) (2.44)

Cette derniere expression traduit un résultat importamtit signal passe-bande peut S exprimer
comme la somme de deux signaux confinés a l'intérieur deetialle de fréquences-% > 2] et
modulés en quadrature.

La figure 2.4 montre comment reconstituer le signal originadrtir de ses composantes deR
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ai(t)

&

cos(2rfct) N
(=9
+5 -
sin(2rfct)
go(t) )

FIG. 2.4 — Schéma de reconstitution d’un signal a partir de segposantes de IRE.

L'enveloppe complexe peut aussi s'écrire sous la forme el'amplitude instantanée et d’'une
phase instantanée

ey(t) = ag(t)el % (2.45)
On a alors les trois relations
ag(t) = 4/gf(t)+g3(b) (2.46)
@) = tanlng—((tt; (2.47)
g(t) = ag(t)cog2mfot + @y(t)) (2.48)

Des lors, on trouve un second résultat important : tout $igasse-bande peut s’exprimer sous
la forme d’un signal modulé en phase et en amplitude. Le passeg(t) dans un détecteur de créte
produitag(t). D’autre part, moyennant la suppression de la modulatisiniuelle, un détecteur de
phase ou un discriminateur de fréequences sera en mesurdetmih@r I'allure de la modulation
angulaire.

En pratique

Les expressions 2.37 et 2.40 de calcul des composantegdeg®ur rigoureuses qu’elles soient,
ne sont guére pratiques car elles exigent la déterminatiéalable de la transformée deUHERT.
Un moyen tres facile consiste a procéder a l'instar d’un dértadeur d’amplitude : on multiplie le
signal original par 2cd&rfat) (ou 2sin2mfet)) et on applique un filtre passe-bas, comme illustré
par le schémla 2.5.

En effet,
g(t) x 2cog2mfot) = 2[gi(t) cog2mfot) — go(t) sin(2mfot)] cog2mfot) (2.49)
= 2][gi(t)cog(2mfot) — go(t) sin(2mfet) cog27fot)] (2.50)
= gi(t) +gi(t)cog4mfot) — go(t) sin(4mfot) (2.51)

Un filtrage passe-bas fournit donc bigrit).

Les composantes del® occupent une bande de fréquences qui n'est pas fondamaetzle
plus large que celle de I'enveloppe complexe. Pour le mgrdadculons le spectre dg(t). Comme
ai(t) = 3 (egt) + (1)),

g.(f):%(gg(f)+£g<—f)) (2.52)

Des lors, si la transformé&(f) est nullevf : |f| > fsyp le spectre de la composante en phase

est confiné dans l'intervalle de frequen¢edsyp, + fsug -
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m %
O =90
| 2cos2rfot)
9(t) ——
+3
2sin(2rfot)
e I

FIG. 2.5 — Schéma de calcul pratigue des composantesae R

2.3 Systemes linéaires, invariants en translation et passmande

Tout comme pour les signaux passe-bande, la réponse iropoédie d'un systeme linéaire, in-
variant en translation et passe-bande peut s’exprimerartde I'enveloppe complexe de la réponse
impulsionnelle

h(t) = Re(%(t)éﬂifot) (2.53)

Filtrer un signal réeg(t) par un filtre de réponse impulsionnefig) peut se faire au choix :
— par convolutiorg(t) ® h(t) ;
— en filtrant le signal analytiqug,(t) par un systeme ayahg(t) pour réponse impulsionnelle;
ou encore
— enfiltrant 'enveloppe complexg(t) paren(t).

Détaillons cette derniére méthode. Le signal filtré vaut

y(t) = gt)®h(t) (2.54)
- /+ h(A)g(t — A)dA (2.55)
Comme on peut écrire
0t) = 5 ()™ + e (e 21 (2.56)
et
h(t) = % (en(t)ez"i fot +q’;(t)e—2"”°t) (2.57)
Dés lors,
y(t) — %ezﬂjfot /+wen()\)eg(t—)\)d/\ (2.58)
Jr%le—z"ifot /joq’;()\)eS(t—)\)d)\ (2.59)
+;—L-e_2njfot / T an(A)eg(t—A)eiiord) (2.60)
+%1e2"ifot / +mqﬁ()\)eg(t—)\)e’4"jf°)‘d)\ (2.61)
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Les troisieme et quatrieme termes tendent vers O lorsquédadnce de référendg est largement
supérieure aux frequences utilisées dans la bande de basecB cas en effet, le sigrej(A )eg(t —

A) fluctue peu pendant une période de I'exponentielle et, muya’hypothese raisonnable que ce
signal est constant sur toute la durée d’'une période, fjnalé se compense demi-cycle par demi-
cycle, pour s’annuler. 1l reste alors les deux premiers ésrm

y(t) = SRe((en(t) @ e(1)) ') (262)

D’ou I'on conclut que
1
&y(t) = S en(t) @ eylt) (2.63)

A I'exception du facteu%, le filtrage de I'enveloppe complexe du signal par celle defonse
impulsionnelle fournit I'enveloppe complexe du sigryé). Le facteur% corrige le facteur 2 qui
est introduit dans le signal analytique de la transmittaieeeffet, si la normalisation de I'énergie
du signal analytique a un sens pour des signaux pris sépatgetle aboutit a une augmentation
d’énergie lors des multiplications de ce type de signauxr B@n convaincre, il suffit de prendre une
transmittance passe-bande idéale, pour réaliser quetia dorfiltre sera multipliée par 2 par rapport
au signal d’entrée.

On devine tout I'intérét de ce dernier résultat car il signgue tout signal passe-bande traité par
un systeme passe-bande peut se calculer a partir d’enesdammplexes dont les fréquences sont
faibles par rapport a la fréequence de référence. Il condentlever que tous les calculs précédents
présupposent que la fréequence de référence soit la méméouobes les enveloppes complexes.

2.3.1 [lllustration : démodulation d’'un signal FM

La méthode de démodulation présentée ici est une illugtrae I'utilisation du signal analytique
et de I'enveloppe complexe. Elle utilise un circuit élegptié appeléiscriminateur de fréquences
dont 'amplitude instantanée de la sortie est directemepgationnelle a la fréquence instantanée du
signal FM d’entrée. Etant donné que la fréquence instastdhg signal FM est donnée par

fi(t) = fo+kem(t) (2.64)

la sortie du discriminateur de fréquence sera donc diresémroportionnelle au signal modulant
m(t).

Un discriminateur de fréequence est composé diltre en forme de rampsuivi d'un détecteur
d’enveloppeUn filtre rampe idéal est caractérisé par une transmittancement imaginaire, variant
linéairement avec la fréequence a l'intérieur d’un intelvale fréequence fixe. Il s’agit ni plus ni moins
que de I'expression de la dérivée en termes fréquentielssi@érons donc le filtre

2nja(f—fc+"\%/—v) fC—V\%/—nggfchV?V
4 (F) = 2nja(f+fc—7) —fc—7§f§—fc+v7" (2.65)
0 ailleurs

ou a est une constante. La fonction de transf#fi( f ) est représentée a la figure 2.6.a.

Nous allons a présent déterminer la réponse de ce filtreespt8, lorsqu’on lui applique en
entrée un signal FM de fréquence portefiset dont le spectre est négligeable en dehors de I'intervalle
de fréquencéfc —W /2, fc+W/2]. Pour évalues; (1), il est intéressant d’utiliser la procédure décrite
au paragraphe précédent. Nous allons donc remplacerderéilitpe par un filtre passe-bas équivalent

35



W
—fe
| |
I |
10 f f
ghl(l)
]
pente = 41a
_w 0w f
2 2
H5(1)
) W
—fe
| |
' 0 flc f

FIG. 2.6 — Réponse fréquentielle du filtre rampe idéal.

36



et utiliser la notion d’enveloppe complexe. La transforrdéd-OURIER de I'enveloppe complexe de
la réponse impulsionnelle du filtre est simplement donnée pa

_ [ amja(f+Y%) -Y<t<¥
éhy (1) = { 0 ailleurs (2.66)

qui est montrée a la figure 2.6.b. Le signal FM d’entrée eshigdir
t
s(t) = ACCOS(anct+27ka/ m(t’) dt’) (2.67)
0
Le signal analytique,(t) relatif as(t) est simplement égal a
Sa(t) — ACeZijct+2njkf fé m(t’) dt’ (268)

et I'enveloppe complexe du signal FM se réduit a

&s(t) = sq(t)e 2 (2.69)
— Ak fomt)dt (2.70)
Etant donnée la théorie développée au paragraphe préctaspéectre de I'enveloppe complexe du
signal de sortie, notés, (), est donné par
1
(1) = 6 (Né&(f) (2.71)

2rmja (f+ %) &(f)  fe[-% Y]
0 ailleurs

(2.72)

ou &5( f) est la transformée deduRIER de I'enveloppe complexe d&t). Comme la multiplication
par 2rtjf dans le domaine fréquentiel revient a dériver dans le dagn@mporel, il est facile de
calculer I'enveloppe complexe du signal de sostig) par transformée dedURIER inverse

ey () =a [d%P + TTjWes (t)} (2.73)

En introduisant I'expression dg(t) dans I'expression précédente, on obtient finalement lesgion
temporelle de I'enveloppe complexe du signal de sortie

2k H ! /
&, (1) = MjWaA, {1+ me(t)] e?ike fom(t)dt (2.74)

La réponses; (t) du filtre rampe est alors donnée par

si(t) = Re(esl (t)eZ"ifct) (2.75)
= nWaA {1+ 2kam(t)} cos(2nfct+2nkf /Otm(t’) dt’+7—2T) (2.76)

Le signals; (t) est un signal modulé hybride dont I'amplitude et la fréquenarient avec le signal
modulantm(t). Cependant, si
2K m(t)| <1 2.77)
W .
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pour toutt, nous pouvons utiliser un détecteur d’enveloppe pourugtples variations d’amplitude
desi(t) et donc, & un terme constant pres, obtenir le signal modutént La sortie du détecteur
d’enveloppe est alors égale a

o (0] = ritas |1+ Sy (2.79)
La composante continud/NaA: est proportionnelle a la pengede la transmittance du filtre rampe.
Cela suggere que cette composante continue peut étre éineim soustrayant a la sortjes, (t)||

du détecteur d’enveloppe la sortie d’'un second détecteznvdloppe précédé par fidtre rampe
complémentairelont la transmittance?( f) est représentée a la figure 2.6.c. Ainsi, les enveloppes
complexes relatives aux réponses impulsionnelles desfd&as rampes sont liées par

éh, (f) =&hy (—T) (2.79)

Appelonss,(t) la réponse du filtre rampe complémentaire au signaldiyl Alors, en suivant une
procédure similaire & celle qui a été faite payft), nous pouvons déterminer la sortie du second
détecteur d’enveloppe

O S ] (2.80

ou e, (t) est I'enveloppe complexe dg(t). La différence entre les sorties des deux détecteurs d’en-
veloppe est le signah(t) donné par

o) = lles ()] —Iles, (Bl (2.81)
4riksaAcm(t) (2.82)

qui est ainsi débarrassé de toute composante continue.

Nous avons ainsi modélisé le discriminateur de fréquenéal ipar une paire de filtres rampes,
suivis de détecteurs d’enveloppe et d'un sommateur commmldre la figure 2.7. Ce schéma est
appelédiscriminateur de fréquence balancé.

Détecteur
A1 d’enveloppe
. + signal en
signal FM —— G@ bande de base
Détecteur -
<z d’enveloppe

FIG. 2.7 — Schéma bloc idéal du discriminateur de fréquencenbéla

Le schéma idéal de la figure 2.7 peut étre approximativengatisgé en utilisant le circuit de la
figure 2.8.

Les circuits résonnant LC supérieur et inférieur sont atE®respectivement sur des fréquences
supérieure et inférieure a la fréquence de la portdysées réponses fréquentielles de ces deux
circuits résonnants, ainsi que leur réponse combinéeysprésentées a la figure 2.9. La linéarité de
la portion utile de la réponse globale, centrée kuest déterminée par la séparation entre les deux
fréquences de résonance. Comme le montre la figure 2.9, paeatién de B donne des résultats
satisfaisants, ouRest la bande passante @8] de chaque filtre.

Cependant, il y aura des distorsions dans le signal de shriigscriminateur de fréquences, dues
au fait que
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FIG. 2.8 — Schéma électrique du discriminateur de fréequen@nbél

Tension de sortie

Réponse du filtre
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Réponse du filtre
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FIG. 2.9 — Réponse fréquentielle des deux circuits résonnaéippge 179].
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— le spectre du signal F([t) n’est pas strictement limité a I'intervalle de fréqueffze-W /2, fc+W/2],
— les sorties des circuits résonnants ne sont pas strictamieande limitée et des distorsions
peuvent étre introduites par les filtres passe-bas RC duesdiodes dans les détecteurs d’en-
veloppe,
— laréponse fréquentielle des circuits résonnants n’edim@aire sur toute la bande de fréquence
du signal FM.
Cependant, une conception soignée permet de mainteniistessions dans des proportions accept-
ables.

2.4 Représentation des signaux passe-bande aléatoires

Nous allons voir gu'’il est possible, comme pour les signaéteministes du type passe-bande,
de caractériser un processus aléatoire stationnaire duybgse-bande en introduisant les notions de
signal analytique et d’enveloppe complexe. Soit donc ugssus aléatoir¥(t), stationnaire et de
type passe-bande, c’est-a-dire dont la densité spectegbeiidsancex (f) est nulle en dehors d’'une
certaine bande de fréquences.

2.4.1 Signal analytique d’'un processus stochastique

Par analogie avec les signaux déterministes, on définigfekanalytique en filtrant le processus
stochastiqué& (t) par un filtre.7Z’( f) qui élimine les fréquences négatives

0 si f<O
H(f)={2 si >0 (2.83)

Par le théoreme de WNER-KINTCHINE, la densité spectrale de puissance du signal analytique est
donnée par

Valf) = 25 w(f) (2.84)
[ a(f) si £20
= { 0 si f<O (2.85)

Observons que la densité spectrale de puissance du sigagtiqume peut encore s’écrire sous la
formey, () = 277(f) yx(f). Comme la réponse impulsionnelle du filt#&( f) est égale a

h(t) = 3(t) +i7;t (2.86)

il est facile de calculer la fonction d’autocorrélation dgrel analytique par transformée de GRIER
inverse B

Maxa (T) = 2(Mxx (T) + JTxx(T)) (2.87)
ol Mx.x, (T), Txx (T) etTxx(T) sont respectivement la fonction d’autocorrélation du aigmaly-
tique, la fonction d’autocorrélation du processus stotipas X (t) et la transformée de IHBERT de
rxx (T)

2.4.2 Enveloppe complexe d’'un processus stochastique

Par analogie avec le cas déterministe, on définit la fonctiaatocorrélation de I'enveloppe com-
plexe comme suit .
Cevex (T) = Mg (T) €217 (2.88)
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Les densités spectrales de puissance de I'enveloppe cagrgildu signal analytique sont alors liees
par

Yex () = o (f + fo) (2.89)

On peut encore montrer que I'on peut retrouver la fonctiautbcorrélation du processus stochas-
tique X(t) a partir de celle de I'enveloppe complexe

Mxx (1) = zRe(Mxx, (7)) (2.90)

- Re<rexex (1) e2"ifof) (2.91)

Il est finalement possible d’exprimer la densité spectralpulssance d¥(t) en fonction de celle de
I'enveloppe complexe. Il suffit de remarquer que la fonctiautocorrélation déX(t) peut s'écrire

sous la forme
1 . :
Mxx(T) = 7 [rwex (1) 10T L [ e, (T) €27 for] (2.92)

et de calculer la transformée deBRIER de cette derniére expression
Yex (f = fo) +yg, (= — fo)

W (f) = - (2.93)

Néanmoins, il est intéressant d’étudier I'enveloppe caxglnon plus en terme de fonction d’au-
tocorrélation, mais directement via son expression tegij@or

2.4.3 Lien entre un processus stochastique et son envelopmamplexe

Par analogie avec le cas déterministe, on peut exprimesmdleppe complexe directement sous la
forme

X(t) = Re(ex (t) eZ"ifot) (2.94)

X(t) étant un processus stochastique, I'enveloppe complgxeest également un processus stochas-
tique. Ecrit tel quel, le processus stochastidfe) n’est pas stationnaire car sa moyenne dépend du
temps, que I'enveloppe complexe soit stationnaire ou nomri@e pour le cas des signaux détermin-
istes, il est nécessaire de stationnariser le signal eoduigsant une phase aléato®euniformément
répartie suf0, 2. Ainsi, on écrit

X(t) = Re(ex(t) ei<2"fot+@>) (2.95)

A partir de cette expression, il est possible de retrouvéaration d’autocorrélation dX(t). Il suffit
de remarquer que

[ex (t) el @rfot+0) | o * (t) e j (2nf0t+9)} (2.96)

NI =

X(t)=
Il vient

Fxx(t,t—1) = E{X()X"(t—1)}
= E{X({t)X(t-1)}
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ou nous avons utilisé le fait qué&(t) est réel. En remplagadi(t) par sa valeur, il vient aprés calcul
des espérances

Fyx(tt—T) = %E{ex(t)ex*(t—r) It | ey * () ex (t— 1) e*Z"ifoT} (2.97)
- %E{ZRe(ex(t)ex*(t—r)eznjfor)} (2.98)
- %Re(E{ex(t)ex*(t—r) eZ"jfor}) (2.99)
_ %Re(rexex(t,t—r) eZ"ifOT) (2.100)

Dés lors, si le processus stochastigUé) est stationnaire, son enveloppe complexe I'est également
et on peut écrire

Mxx (T) = %Re(rexex (1) &0 fof) (2.101)

2.4.4 Décomposition de RRE d’un processus stochastique

Comme pour I'enveloppe complexe, on peut définir les comutesaen phase et en quadrature
d’un processus stochastique

ex(t) =X (t) + ] Xq(t) (2.102)
La décomposition de RE du processus stochastigét) est alors donnée par
X(t) = Re(ex(t) &l fot) (2.103)
- Re((X| (t) + [ Xo(t)) ez"ifot) (2.104)
= X(t) cog2rmfot) — Xo(t) sin(2rtfot) (2.105)

Il est important de remarquer qig(t) et Xo(t) sont également des processus stochastiques.
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Chapitre 3

Calcul du bruit dans les systemes de
telécommunications

3.1 Introduction

La présence du bruit joue un role essentiel dans la concegés systemes de télécommunica-
tions. On distingue principalement deux classes de sodecbsuit :

— les sources externes au systéme : bruit atmosphériguesdlaire, bruit cosmique, etc,

— les sources internes au systeme.
Ce ne sont pas tant les sources de bruit et leur nature pleygiguous intéressent mais la maniere
dont le bruit affecte les signaux utiles.

3.2 Sources physiques de bruit

Le bruit peut avoir différentes origines. Il serait fastidk de tenter de les décrire tous en détail.
Ici, nous nous contenterons d’étudier le bruit thermigusgjua formuler une expression utile pour
les calculs.

3.2.1 Bruit thermique

Du fait de I'agitation thermique des électrons, une résist&® portée a une température absolue
T (c’est-a-dire exprimée en degré&kvin [K]) produit a ses bornes une force électromotB¢e qui
est une fonction aléatoire. Cet effet, appefietJOHNSON fut entre autres étudié parmM9uisT.

L'effort de modélisation consiste a

— décrire le phénomene aléatoire pour une résistance simple

— analyser I'effet du bruit dans des configurations éleagrggcomplexes.

Formules de NvQuiIsT

Une résistanceR portée a une température absolligK| posséde le schéma équivalent de
THEVENIN de la figure 3.1, comprenant une résistaRogépourvue de bruit et une force électro-
motrice de bruit thermiquE(t) qui est une fonction aléatoire, stationnaire, centréesgjanne et qui
est en premiere approximation un bruit blanc de densitésede puissance

ve(f) =2ksTR (3.1)
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FiG. 3.1 — Equivalents de FEVENIN (a) et de MRTON (b) correspondant au bruit thermique dans
une résistance.

ol kg = 1,38x 1023[J/K] est la constante dedB TZMANN.
L'équivalent de NorRTON fournit quant a lui

¥ (f)=2ksTG (3.2)

Dépendance fréquentielle

L'étude plus détaillée du phénomene de bruit thermiqueafgitaraitre une dépendance fréquen-
tielle par le biais d’un facteup( f)

Ve(f) = 2ksTR(T) (3.3)

ou
hf 1

f) =
P(T) = (T et 1
est le facteur de IANCK [36]. Dans la gamme de fréquences considérées, il est rabtade sup-
poser que la densité spectrale de puissance est constante.

(3.4)

Généralisation a un dipole d'impédance complexe

Considérons a présent le cas d’'un dipble d'impédance imtesmplexeZs. La densité spectrale
de puissance prend alors la forme

Ve(f) = 2keTRe(Zs()) (3.5)

Des lors, la valeur quadratigue moyenne de la force électnire de bruit thermique dans un
intervalle[—f —d f, —f]U[f, f +df] vaut

dE? = 4kgTRd (3.6)

3.3 Caractérisation d’'un dip0le
Pour caractériser le bruit d’'un dipdle, considérons le sehéel qu'illustré a la figure 3.2. Par
hypothése, il s’agit d’un circuit localidéel que
Zs(f) =Rs(f)+ jXs(f) (3.7)

est 'impédance de source&t(f) 'impédance de charge.
De plus, en toute généralité, I'impédance est une fonctoladréquence. Par la suite, ce ne sera
plus indiqué explicitement mais cette condition n’en deragaas moins vraie.

10On pourrait néanmoins étendre sans peine le développerdestiiggnes de transmission.
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FIG. 3.2 — Une charge connectée a une source.

3.3.1 Puissance disponible

La puissance disponible aux bornes d’'un dipble est un éléassentiel de conception d’un cir-
cuit. En effet, on sait que le transfert maximum de puissarl@u a I'adaptation conjuguée de I'im-
pédance de source. C’est bien évidemment sous ce régim®geeta souvent ameneé a travailler.

Cas des signaux sinusoidaux

Considérons le cas de signaux sinusoidaux. La puissanaudmdournie par le dipblEs; vaut

17 1 /on
Py = —/ v(D)i(t)dt = ZRe(VI) (3.8)
T Jo 2
Dans une chargg_
~ EZ
V= 3.9
Zs‘|‘ZL ( )
et R
~ E
| = 3.10
Zs+ ZL ( )
On a donc une puissance
E2Re(Z
Ry— £ RAA) (3.11)
2||Zs+2.||

On sait que la puissance fournie par le dipble est maximabaptation conjuguée. Cette puis-
sance, notéByqy, est appelépuissance disponibléu dipble ; elle vaut

E2
~ 8Re(Zs)
La puissance disponible dépend de la valeur de créte deda &ectromotrice et de la partie

réelle du dipdle. C’est donc un invariant pour la famille depédances dont la partie résistive est
identique.

Psd (3.12)

Cas des processus stochastiques

Dans le cas de processus stochastiques, les relationstreslgbles a condition de les formuler
entre densités spectrales de puissance. Examinons lacgugstr un bruit aléatoire quelconque

1T
Por = fim = [ V(! (t)dt (3.13)

et, aprés application du théoreme deeWER-KINTCHINE,

ol f) = g (3.14)
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Remarquons que cette formulation est aussi bien valablelpsisignaux utiles délivrés par la
source que pour le bruit parasite introduit par cette ménuecso Au dénominateur, on retrouve
un facteur 4 et non 8 comme dans I'expression [3.12. Cela l@yepsimplement par le fait que la
définition de la puissance disponilitg s’appuie sur I'expression de la puissance fouR3iequi elle
fait intervenir les valeurs de créte et donc un fact%aeupplémentaire.

Exemple Dans le cas patrticulier du bruit thermique

ve(f) _ 2kgTRe(Zs)  ksT (3.15)

Wa(!) = ZRezd) ~ aRezy) 2

La densité spectrale de bruit disponible dépend donc denpdeature mais pas de la fréquence ; c’est
donc un bruit blanc de densité spectrale unifofife

Résumé

Le tableau 3.1 reprend les principaux résultats énoncésatdte section.

| | Charge quelconque | Adaptation conjuguée
Signaux sinusoidaux| Pst = %Re(\A/Fk) = % Py = %
Signaux stochastiqueshy = limr_ 1w < f7 V(1)1 (t)dt Vou(f) = %(fz)s)
Bruit thermique Yoa( ) = %

TAB. 3.1 — Caractérisation des puissances d’un dipdle.

3.3.2 Température de bruit d’'un dipdle linéaire

La relation 3.15 est commode a bien des égards ; en effetnkitdespectrale est uniforme et ex-
primée comme le produit de constantes par la températucdugh<ette relation a donc été général-
isée pour traiter le bruit en général.

Température de bruit ponctuelle

Définition 18 Latempérature de bruit ponctuelleu a une fréquence donnée, est la température ab-
solue a laquelle doit étre portée une impédance pour pragpiar bruit thermique, a cette fréquence,
la méme densité spectrale de la puissance de bruit dispogie le dipble considéré.

On a donc, par définition,

() = S0 316)
de sorte que toutes les formules établies pour le bruit tiggrensont valables a condition d’utiliser
T(f). La définition n'implique cependant pas que le bruit en égaled’origine thermique.

On peut comprendre 'idée de I'introduction de la tempéeatie bruit ponctuelle en revenant un
instant a la nature stochastique des phénomenes. En effisidérons deux signaux stochastiques de
bruit N(t) et N/(t). En prenant I'hypothése réaliste de bruits statistiquenmeiépendants, la densité
spectrale de la sommé(t) + N'(t) est la somme des densités spectralgs(f) + y(f). Or, ces
densités spectrales peuvent elles-mémes s’écrire smea%kBT et%kBT’, ce qui fournitlasomme
%kB(T +T') = 1kgT”. C'est la tout le principe du recours a une température di¢ ponctuelle du
type deT”.
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Température de bruit

SiI'on a affaire a un dipdle dont la densité spectrale estentrée autour d’une position fréequen-
tielle centrale, on peut définir lzande passante de bruit Wa valeur maximale d&( f), notéeT, est
appelédgempérature de bruidu dipdle et la puissance de bruit disponible sur tout I'ee®fdequences
est donné par

Poa(f) = ke TW (3.17)

3.3.3 Rapport signal a bruit d'un dipble générateur

Le signal aléatoire délivré par le dipble se compose du bigiila auquel se superpose un bruit.
Dans la mesure ou les deux signaux s’additionnent et quifg statistiquement indépendants, la
densité spectrale de la somme est la somme des densitémgseddans I'analyse, on peut donc
traiter les signaux séparément.

Définition 19 Le rapport signal a brui{S/N) du dipdle est défini comme le rapport de la puissance

disponible du signal a celle du bruit
S Psd
— === (3.18)
N Py
Lorsque le signal est modulé, on utilise, par conventiony e définition de la puissance du signal :
— en modulation d’amplitude ou en modulation angulaire,Usgance de la porteuse non mod-
uléé,
— en modulation d’amplitude a porteuse supprimée, la putgsmoyenne du signal, et
— en modulation d’impulsions, la puissance de créte.

3.4 Caractérisation d'un quadripdle

L’'étude du bruit dans un quadripdle est complexe en raisda digersité des fonctions de transfert
gu'’il permet de réaliser. Pour la simplicité, nous noustims au cas du quadripéle linéaire tel que
représenté a la figure 3.3.

1 42
Zs
quadripdle
E entrée linéaire sortie
V
—e
1 2

FIG. 3.3 — Schéma d’un quadripdle.

Ce quadripdle peut étre un amplificateur ou un atténuatqueut étre purement résistif ou non.

2L a puissance de la porteuse est souvent nGtd@es lors, le rapport signal & bruit est plutét un rapporteuse &
bruit; on le note$.
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3.4.1 Notion de gain

Par définition, le gain d’un quadripdle est le rapport de lasité spectrale de sortie a la densité
spectrale d’entrée ; il dépend de la fréquence considéseas du mélangeur est atypique car toutes
les composantes ne travaillent pas a la méme fréquencei faudsait-il définir plusieurs types de
gain. Dans la suite, le cas du mélangeur sera éludé.

3.4.2 Facteur de bruit d'un quadripdle
Introduction

Pour décrire convenablement un quadripble en sortie, tilifapérativement tenir compte de I'en-
trée. Ainsi, siI'entrée est un circuit ouvert ou si elle estit-circuitée, la sortie ne sera généralement
pas la méme.

Lors de la caractérisation du bruit du quadripéle, c’estrigtlinterne, produit par le quadripdle,
qui nous intéresse. Cette caractérisation nécessite éasque I'on précise le type de circuit place
a I'entrée. Alors, plut6t que de considérer un circuit otneer un court-circuit, on préfére prendre
une source de référence proche de la réalité, a savoir umeesde bruit thermique de température
ambiante de référence. Ce choix conduit a la définitiorfadeur de bruit Nous verrons ensuite
comment traiter une source différente de la source de référe

Définition 20 [Facteur de bruit] L'impédance interne du quadripble générateur étant donieée
facteur de bruidu quadripdle a la fréquence d’entrée f, notg £, est le rapport de (1) la densité
spectrale de bruit disponible a la sortie du quadripble, afldquence correspondante, lorsque la
température de bruit du dipdle générateur egt=T290[K] & (2) la partie de cette densité spectrale
due au bruit du dipdle générateur a la fréquence f.

Dans cette définition, on peut remplacer le terme “disp@iipar “fournie par”.

En raison de I'indépendance statistique des bruits, laitdesigectrale de bruit disponible, a une
certaine fréquence, a la sortie du quadripdle est la somrzeddmsité spectrale de bruit disponible du
générateur multipliée par le gain, a cette méme fréequenckesedensités spectrales de bruit propres
au quadrip6le. Considérons pour I'étude analytique leidefsla figure 3.4.

l. ° 2
Rs -
Ri = R Quadripole
— linéaire
4k T RW C) — Yod2( ) = G(f)ybar(f) + Ybaq( )
I 2

Woar(f) = SkeTo

FIG. 3.4 — Schéma d’'un quadriplle bruité.
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Sil'on considére un dipdle générateur porté a la tempérdtuen entrée, on peut écrire la densité
spectrale disponible a la sortie sous la forme

Woa2(() = Yoa (F) [r=1o G(T) + Yoo F) = %kBTOG(f) + Yodo( f) (3.19)
Dés lors,
_ o we(D g D)
o= Mo TkeToG(f) (3.20)

Le facteur de bruit est évidemment supérieur ou égal a Butlifait I'objet de mesure et caractérise
le quadripdle.

Interprétation de la notion de facteur de bruit

Soientyy (f) et yout(f) les densités spectrales du signal utile respectivemerinirdée et a la
sortie du quadripdle. Le rapport du signal a bruit a I'entréet donc

S Yin(f)
— = 3.21
(N)in Yoar () ( )
Pareillement, a la sortie du quadripdle,
S Yout(f)
— = —" 3.22
(N)out Yoaz(T) 3.22)
Des lors,
s

(%)out ~ wa(f) yout(f)

Mais, comme le signal est amplifié par un g&if), c’est-a-dire queput(f) = G(f)yn(f) , ce
rapport devient
(R)in Yoaz(f)

(S)out  War(NG(F) ~ Fo(f) (3.24)

En d’autres termes, le facteur de bruit n’est jamais que &ient du rapport signal a bruit en entrée
par le rapport signal a bruit en sortie. Il représente downi@tgadation du rapport signal a bruit, aprés
passage dans un quadripéle.

Circuits équivalents

A partir du facteur de bruit, on peut aussi calculer la puissale bruit disponible en sortie

Woa2(f) = a1 (f) [1=1o G(f)Fo(f) (3.25)

Cette formulation permet d’exprimer le bruit injecté pargleadripdle par un bruit équivalent qui
serait placé a I'entrée. Le dessin de la figure 3.5 montredas dircuits équivalents.
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FIG. 3.5 — Un quadripdle bruité et son schéma équivalent.

Facteur de bruit moyen

Le facteur de bruit traduit la dégradation du rapport sigrnaduit en sortie du quadripdle. Comme
il dépend de la fréequence, on lui préfére parfois le facteuomit moyen.

Définition 21 Le facteur de bruit moyemst le rapport de (1) la puissance de bruit disponible a
la sortie du quadripdle a (2) la partie de cette puissance duedipdle générateur supposeé a la
température de bruitgl= 290[K].

Par définition du facteur de bruit ponctuel, la puissancerdé disponible a la sortie du quadripble
possede une densité spectrale

1
Yoz (f) = SkeToG(f)Fo(f) (3.26)
on a alors I'expression du facteur de bruit moyen

o ke ToG(f)Fo(f)d f SIS G(f)Ro(f)d f
TlkgToG(f)df [T G(f)df

Fom = (3-27)

Facteur de mérite

Il s’agit d’'une grandeur qui n’est pas normalisée, contraient au facteur de bruit.

Si la température de bruit du dipdle était~ To, on pourrait définir un facteur de brit(f), en
reprenant point par point le raisonnement précédent. Harja densité spectrale de bruit propre au
quadriplle

el ) = (Folf) ~ 1)ksToG( ) (3.28)
= (F()-D3keTG(N) (3.29)
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Comme le gain n’est a priori pas fonction de la températwar pute fréquencé,
(F-1Ts=(Fo—1)To (3.30)

d’ou -
F=1+-(FR—1) (3.31)
Ts
et une relation identique entiey, et Fy. F, appeléfacteur de mériteexprime la dégradation du

rapport signal a bruit lorsque la température du dip0le gdaar ests.

3.4.3 Température de bruit effective du quadripdle

Pour des quadrip6les a faible bruit, le facteur de bruit esthe de 1. Il est donc malaisé de
comparer des quadripdles a faible bruit. On utilisera gbdugdt la notion de température effective
issue du développement suivant

(1) = SKeTG(F) + Yol 1) (332)
= %kB[Ter(Fo—l)TO]G(f) (3.33)

et la densité spectrale de la puissance de bruit disponildesartie du quadripble est équivalente
a celle que I'on aurait si, le quadrip6le n’étant pas bruykntempérature de bruit du dipéle était
augmentée de

Te=(FR—1To (3.34)

Cette quantité est appeléampérature de bruit effectivdu quadripdle a la fréquence considérée.
On définit de méme la température effective moyenne

Tem= (Fom—1)To (3.35)

3.4.4 Lien entre facteur de bruit et température effective

L'équation 3.34 fournit une relation immédiate entre ledac de bruit et la température effective.
Cette relation vaut

=1+ (3.36)

3.4.5 Cas particulier : quadripble atténuateur résistif

Considérons un circuit résistif atténuateur, caractgpeéun facteur d’atténuatioh entre les
puissances disponibles d’entrée et de sortie. Ce factattéduation définit une sorte de gain inverse
G=1/L.

Cet atténuateur purement résistif est supposeé étre a la m@npEraturely que la résistance
équivalente d’entrée. La puissance de bruit disponibleeiesvaut donc

1
Wa2(f) = SkeTo (3.37)

Si on caractérise I'atténuateur par sa température aféet;

theo(1) = Ske(To +To) (339)
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En combinant ces deux relations, on obtient

Te=(L-1)To (3.39)
Des lors,
L—1)T
=14 (b LT (3.40)
To
soit encore L T
ST Gl L[ Y (3.41)
To

pour un atténuateur a température ambidptéutrement dit, la facteur de mérite est égal au facteur
d’atténuation.

3.5 Cascade de quadripdles

Pour analyser le bruit dans une cascade de quadripblest hyfpothése d’une adaptation entre
les quadripdles et on utilise une méme température de neféiehoisie ici égale &) pour la défini-
tion des facteurs de bruit —autrement dit, une référenceweitdentique a I'entrée. L'utilisation des
schémas équivalents aboutit a la représentation grapdegiquadripbles en cascade de la figure 3.6,
ou I'on a simplifié la notation en ignorant la dépendanceegtielle des facteurs de bruit et des
gains. De plus, on considere qug: (f) |T=T, est la réference de bruit commune.

(For— s (1) o= Do)

N —_—= —_—=
Yoy () (H)—=6Gy) (=G>
Y G1Fo1¥ba, (f) T\

FIG. 3.6 — Mise en cascade de quadripdles.

En sortie du premier quadripdle,

Yod(T) = Yoar(T) [T=1, G1Fo1 (3.42)

Ce bruit passe a travers le second quadripdle. A la sorti@ demier, on a une densité spectrale de
bruit qui est la somme du bruit d’entrée multiplié par le gaiite bruit propre

Yod(T) = o (F) [1=1o G1G2F01+ Wb () [T=To G2(Fo2— 1) (3.43)
Des lors G1GoR Go(F 1) F 1
16201 + Go (o2 — 02—
= = 3.44
Fo GG, Fo1+ Gy ( )
Plus généralement, pour un quadrip()ieéstages
-1  Foz— Foi —
Fo=Fo1 + + =Fo1+ 3.45
= 6162 ' Zzl'l? iG, (349
De méme,
T | Tes o Tei
To= Teg + —2 + 4o =T +y —— 3.46
el Gl Gle el iZZ HT;%G] ( )

On voit donc qu’il est préférable de placer 'amplificateerghin important et de facteur de bruit
faible en téte de chaine.
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Deuxieme partie
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Chapitre 4

Modulations numeriques

4.1 Introduction

A l'instar de la modulation analogique,t@dulation humérique est une opération qui transpose
le spectre d’'un signal numérique pour 'amener autour dftéguence porteuse.

Il existe de nombreux criteres guidant le choix d’un type delaiation. Il va de soi que I'impor-
tance relative d’'un critére dépend de I'application enyésa

Les critéres de comparaison sont classés en trois catégoiieipales (d’apres [3])

1. larésistance aux distorsions et aux interférencese cktsse comporte les critéres de

(a) larésistance au bruien terme de probabilité d’erreur, celle-ci étant génératgnune
fonction du rapport énergie a brug/No,

(b) la sensibilité aux interférences dues a ahestitrajets

(c) la sensibilité aux imperfections dékres qui produit de l'interférence entre les symboles
numériques,

(d) la sensibilité auxion-linéarités

2. I'occupation spectrale caractérisée par

(a) I'efficacité spectralexprimée en (bit/seconde) pareRTz [b/s/Hz, qui représente le
débit binaire que I'on peut transmettre dans un canal laggé[HZz pour un type de
modulation,

(b) lecomportement asymptotiqde la densité spectrale de puissance, c’est-a-dire laité@pid
de décroissance de la courbe de densité spectrale de méssafonction de la fréquence,

3. la simplicité d’implémentation.
Dans un premier temps, nous aborderons les modulationsriguag au moyen d’un formalisme
général. Nous traiterons ensuite quelques exemples comdmimodulations numeériques linéaires
comme la modulation de phase a deux éBa&K, la modulation de phase en quadratQPEK ou la
modulationMsK.

4.2 Définition des modulations numeériques

4.2.1 Formulation générale

Soit m(t) un signal en bande de base préalablement mis en forme; it pagexemple d’'un
signalNRZ. Un modulateur numérique transforme le signal modumaft) en fournissant le signal
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modulés(t) suivant
s(t) = Re(tp m(t)] e <2"fct+¢c>) (4.1)

ou f¢ est la fréquence porteuse du signal modul@.aine phase constantg.[m(t)] est une fonction
du signalm(t) et constitue I'enveloppe complexg(t) du signal modulé. Etant donnée la forme de
I'équation (4.1), le signad(t) est réel et passe-bande autour de la fréquénce

4.2.2 Typologie des modulations

La fonction complexay(.) = ¢ (.) + j Yo(.) définit le type de modulation. On distingue générale-
ment deux types de modulations :

— lesmodulations linéairepour lesquelleg [m(t)] est une fonction linéaire da(t).

— lesmodulations angulairepour lesquellegy [m(t)] a la forme

@[m(t)] = el (4.2)

ou ¢ [m(t)] est une fonction linéaire de(t).
Le signal modulé peut également s’exprimer par les relation

s(t) = ¢ [m(t)] cos(2mfct + @c) — Yo [M(t)] sin(2rtfct + ¢c) (4.3)
qui met en évidence la composante en phiagen(t)] et en quadraturgig [m(t)] du signal modulé, et
s(t) = [[@ [m(t)]|| cos(2mfct + ¢c+argy [m(t)]) (4.4)

qui, cette fois, met en évidence I'enveloppe et la phaseghasmodulé.
Par la suite, nous nous concentrerons essentiellemeneésunddulations numériques linéaires
qui s’expriment par

k=—o0

S(t) — Re(ej (2mfet+¢c) —i_zoo dk(t) ej(@kZﬂfng)) (45)

ou les signauxik(t) contiennent I'information a transmettre@test une phase constante. Deux types
de modulation linéaire seront détaillées :

— lesmodulations “classiques’pour lesquelle$y = 2mfkT, et

— lesmodulations & décalag@u offse), pour lesquelle$y = 2mfckT + k3.

4.3 Modulations linéaires “classiques”

4.3.1 Description

Les modulations linéaires classiques sont tellesiue2rf.kT. Des lors, le signal modulé prend
la forme

s(t) = Re(es(t) ol (2nfct+¢c)> (4.6)
ou I'enveloppe complexe s’exprime par
+00
at) = 3 dt) (4.7)
k=—o0
+00
= Z Dy gk(t — kT) (4.8)
k=—o0
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Le signalgk(t) est un signal de mise en forme réel (non complexe). Pour |alité, nous
choisirons une onde de mise en forme unigg@&) = g(t), Vk. D est une variable aléatoire complexe
qui contient I'information numérique a transmettre. Elterpdra généralement la forrbg = Ac+ jBk
ou A, et By sont deux variables aléatoires réelles.

L'enveloppe complexe s’exprime egalement ggt) = s (t) + jso(t) ou les signaux réeks(t) et
So(t) représentent respectivement la composante en phase etdmatjue

400

SO = Y Adgt—kT) 4.9
szoo
400

sot) = 3 Byg(t—kT) (4.10)
szoo

ce qui conduit a I'expression suivante du signal modulé
S(t) = si(t) cos(2mfct + @) — so(t) sin(2mfct + ¢c) (4.11)
soit encore, en remplacastetsg par leur valeur,

+00

S(t) = [ T Aglt—KT)

cos(2fct + ¢¢) — [ +Zoo Bkg(t—kT)] sin(2mtfet + ¢¢) (4.12)

k=—o0 k=—o0

En toute généralité donc, le signal modulé peut étre vu coram®dulation en quadrature de deux
signaux numeériques en bande de base (delype

4.3.2 Calcul de la densité spectrale de puissance

Le calcul de la densité spectrale de puissance d’'un progesschastique n’a veéritablement de
sens que si ce processus est stationnaire au sens largaaPpel un processus aléatoXét) est
stationnaire au sens large si les deux conditions suivaotgsemplies

— sa moyennglx est indépendante du temips

— sa fonction d’autocorrélatiofixx (t,t— 1) = E{X(t)X*(t—1)} ne dépend que de la dif-

férence de temps entre les instants d’observation. La fonction d’autodatién est alors
notéel xx (7).
La densité spectrale de puissance d’un processus stapiastationnaire au sens large s’obtient en
calculant la transformée deoBRIER de sa fonction d’autocorrélation.

Densité spectrale du puissance du signal modulé

Le signal numérique modulé est un processus stochasfguegue I'on peut écrire, en prenant
arbitrairement. = 0, sous la forme

St) = Re(M(t) eiZ"fct) (4.13)

ouM(t) est un processus stochastique complexe. Remarquons &taird’que le processus stochas-
tique S(t) n'est pas stationnaire au sens large vu car sa moyenne dépeeachps. Il est donc néces-
saire de stationnariser le signal. Pour cela, nous ajoutoaphase aléatoif@ uniformément répartie
sur[0, 2]

S(t) = Re(M(t) el 20 (4.14)

Comme le processus stochastiduét) et la variable aléatoir® sont non-corrélés, il est aisé de
montrer que la moyenne du processus stochasgjyest nulle et donc indépendante du temps.
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Fonction d’autocorrélation.  Déterminons la fonction d’autocorrélation du signal medul

Mss(t,t—17) = E{St)S(t—1)} (4.15)
= E{SH)St—-1)} (4.16)

ou nous avons utilisé le fait que le signal modulé est réatn@e
S(t) = % [M(t)ej(ZchtJrO) _|_M*(t)efj(2nfct+e)] (4.17)

et, en remplacarft) par sa valeur, le calcul des espérances fotirnit

Fss(t,t—1) = %E{M(t)M*(t—T)ejznfcr—i—M*(t)M(t—T)e_jz"fcr} (4.18)
_ %E{ZRe(M(t)M*(t—T)ejznf"'T)} (4.19)
- %Re(E{M(t)M*(t—T)ejZ"fCT}> (4.20)
= %Re(FMM(t,t—T) ejZT[ch) (4.21)

Densité spectrale de puissance. Dés lors, il vient que, si I'enveloppe complekit) est un pro-
cessus stochastique stationnaire au sens large, le sigdalé@$(t) est également stationnaire au sens
large. Il est alors possible de calculer sa densité spedagpuissance en prenant la transformée de
FOURIER de sa fonction d’autocorrélation. Etant donné que

Mss() = % o (1) €127 - Tyapg (1) €127 (4.22)
il vient finalement ¢ ¢
po( ) = MLl (T2 ) (4.23)

4
ou W () est la densité spectrale de puissance de I'enveloppe creiyig).

Densité spectrale de I'enveloppe complexe

L'enveloppe complexe du signal modulé est un processubastique complexe exprimé par

M(t) = +Zw Dy g(t —KT) (4.24)

k=—00

La séquence de variables aléatoibgsest caractérisée par

— samoyennefip = E{Dy}

— savariance 03 = E {(Dx— Hp) (Dx— Hp)*}

— sa fonction d’autocorrélatiomaa (k,k—1) = E{DxDy_*}

— sa fonction d’autocovarianc€aa(k,k—1) = E {(Dx— tp) (Dk_i — tip)" }
Apres stationnarisation de la séquence de variables alEsiy, on montre (voir cours de “Principes
des télécommunications analogiques et numeériques”) qderiaité spectrale de puissanceMig)

est donnée par

() = ()P 20T (4.25)

LEn fait, 'espérance des deux termes faisant interveniatable aléatoir® est nulle.

58



ou
Vo (fT) = +Zm Moo (1) e 12T (4.26)

|=—o00

Si on ajoute I'hypothése de variables aIéatoIquon-corrélée?s(CDD(k, k—1) =0), on montre que

2 400
() =17 68 4 o) %6(f—$)] (4.27)

La densité spectrale de puissance de I'enveloppe comMéeest donc réelle et symétrique.

La densité spectrale en conclusion

En conséquence des relations 4.23 et/4.27, la densité algedtr puissance du signal modulé est
fournie par

f—fco)+ f+f
La seule connaissance de I'enveloppe complexe et de laenéguporteuse permet donc de déterminer
la densité spectrale d’un signal numérique classique.

(4.28)

4.3.3 Modulation d’amplitude numeérique (Amplitude Shift K eying)
Description

La modulation d’amplitude numérique (ASK) est une versiompde des modulations numériques
linéaires classiques. Elle est caractérisée par une \@a@atoireDy, purement réelleR, = 0). L'en-
veloppe complexe d’un signal modulé ASK, qui vaut

)= 3 Adglt—kT) (4.29)

k=—o0

est donc purement réelle.
Il est courant de choisir comme signal de mise en forme unelsign rectangulaire de durde

g(t) = rectoT) (1) (4.30)

Pour arriver a interpréter le signal modulé, on détermievéloppe(t) et la phase (t) du signal
modulé. Ces deux signaux s’obtiennent aisément a partieaesloppe complexe par la relation

es(t) = a(t)el?® (4.31)

Etant donné que la variable aléatoiepeut s'écrire = || A| el1-59A)) 21 nous pouvons déduire

+00

at) = Y A rector (t—KT) (4.32)
szoo
+00

B(t) = 3 2 (1-sgn(Aq) recior (t—kT) (4.33)
szoo

2La non-corrélation des symboles successifs garantit ursfeet d’information maximum. Mais en contrepartie de
I'absence de redondance, I'information est trés sensibkeséeffets de bruit.
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Il apparait que I'enveloppe du signal varie par paliers, weegt un inconvénient si le signal passe
au travers d'un canal affectant I'amplitude ou d’'un systéra-linéaire, comme par exemple un

amplificateur travaillant & saturation. Quant a la phade,rebrque des discontinuités par sauts de
1. Ces sauts de phase sont également critiques car il nécdssifiltres de réception a large bande
passante sous peine de détériorer le signal modulé.

Cas particulier : modulation d’amplitude numérique a deux éats (ASK-2)

Dans le cas de la modulation ASK-2, la variable aléatdipeut prendre deux valeurs-A ou —A.
Pour cette modulation, on voit que I'enveloppe du signalcesistante. Par contre, la phase subit
toujours des sauts deradians toutes le§ secondes.

Il est courant de représenter une modulation padiagramme de constellatiormai diagramme
des états de phase@ui n’est rien d’'autre que le plan complexe de la variabkeatire com-
plexe Di, dans lequel on représente toutes les valeurs que peutrepdOn attribue le signal
g(t) cos(2mfct + ¢c), correspondant &y, a I'axe réel pour faire référence a la composante en phase
et—g(t) sin(2mfct + @), correspondant By, a I'axe imaginaire pour faire référence a la composante
en quadrature.

La présence dg(t) signifie que le diagramme de constellations est indépermtiesignal de mise
en forme. La figure 4.1 montre le diagramme de constellapons la modulation ASK-2.

—g(t)sin(2rmfet + ¢c)
(—A,0) (A,0)
¢ ¢ g(t) cos(2mfct + ¢c)

FIG. 4.1 — Diagramme des états de phase de la modulation ASK-P&KB

Densité spectrale de puissance de 'ASK-2

Déterminons a présent la densité spectrale de puissancégrau sodulé ASK-2. Commengons
par déterminer la densité spectrale de puissance de l@pelcomplexe. Nous ferons I'’hypothese
gue les deux amplitudesA sont équiprobables. La moyenpg de la variable aléatoirdy est donc
nulle. Sa variance est donnée megr = E {AZ} = A% Le signal de mise en forme étant la fonction
recto ) (t), sa transformee dedfuRIER vaut

G(f) = e 12T sing fT) (4.34)
Il en résulte une densité spectrale de puissance pour legyye complexe donnée par

Ve () = A?T sin@(fT) (4.35)
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et finalement une densité spectrale de puissance du sigailéwalant

AT :
V() ==~ {sin@[(f — fe) T] +sin@[(f + fc) T]} (4.36)

Comme la variable aléatoii® ne peut prendre que deux valeurs dans le cas de la modulation
ASK-2, le signal modulé ne transmet qu’un seul bit d’infotioa pendant la durée. Il vient donc
gue la densité spectrale de puissance d'un signal ASK-2oestéd par la relation 4.36 potlir= T
ou Ry = 1/T, est le débit binaire, encore appé&éqguence bitexprimé erfb/s|.

4.3.4 Modulation de phase numérique (Phase Shift Keying)
Description

Bien que la modulatio®SK soit une modulation de phase, nous allons montrer que cedgpe
modulation fait partie intégrante des modulations lingaalassiques. Typiqguement, un signal modulé

PSK a la forme
+o00

s(t)=A 3 rector)(t—KT) cos(2mfct + e+ i) (4.37)
k=—o0

ou Yk est une variable aléatoire constante sur I'intervalle dept&kT, (k+ 1) T [, pouvant prendrél
valeurs possibles D

wke{w'w=¢o+i%,i:o,...,N—1} (4.38)

Le signal modulé a donc une enveloppe constante et subitutillegphase toutes l&ssecondes.
Cherchons a présent a faire le lien avec les modulationsitee classiques. Pour cela, nous
réécrivonss(t) sous la forme

+o00
s(t) = A Z recto 1) (t —KT) [cos(2mfct + ) cosyi — sin(27tfet + ¢c) Sinyk]
k=—00
+o00
= Z AcosyirectoT) (t — kT)] cos(2rtfct + ¢¢) (4.39)
k=—00
+o00
— Z Asinyirecty T (t— kT)] sin(2rmfct + ¢c) (4.40)
k=—00

L'enveloppe complexe du signal s’en déduit donc

es(t) = si(t)+jsolt) (4.41)
= A +Zw recto) (t —KT) (cosyk + j sinyk) (4.42)
k=—o0

Nous retrouvons donc bien I'expression générale de 'epp complexe d’'un signal numérique
linéaire classique pour lequel

Dy = Ad¥ (4.43)
g(t) = recto)(t) (4.44)
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Il est alors aisé de déterminer I'enveloppe et la phase dwakigodulé :

at) = A JFZOO recto ) (t —KT) (4.45)
k=—o0
+o00

p(t) = Z Y rectyr) (t—KT) (4.46)
k=—o0

Nous retrouvons bien évidemment que I'enveloppe du sigmaluié est constante et que la phase
varie par paliers de maniere discontinue.

Cas patrticulier : modulation PSK-2 ou BPSK

La modulation BPSK est une modulation a 2 états correspardgne {0, r}. La variable aléatoire
Dk peut donc prendre les vaIeu{AeiO, Aej"}, ce qui correspond & A,0), (—A,0)}. La modula-
tion BPSK correspond ainsi exactement a la modulation ASBeh plan de constellations est donc
également celui de la figure 4.1.

Densité spectrale de puissance. Les modulations ASK-2 et BPSK étant identiques, elles omhmé
densité spectrale de puissante=£ Ty). Elle est exprimée par

2
V() = 20 S {SIC (1~ 1) To] +Sinc[( + ) T} (4.47)
4.3.5 Modulation en quadrature de phase (Quadrature Phaselftft Keying)
Description

La modulation en quadrature de phase (QPSK) correspond enadelation PSK-4, c’est donc
une modulation & 4 étatsl(=4). La phasely peut prendre les valeufs-3r/4, —1/4,+11/4,+311/4}.
Autrement dit, la variable aléatoif®, prend une des valeurs suivamntes

Dy € {Ae*i%",Ae*i’—i,Aei%‘,Aei%"} (4.48)
Le diagramme de constellations est représenté a la figure 4.2
Considérons une source binaire fournissant le train d’isipns suivant
+00
S Ikd(t—KTy) (4.49)
k:700

ou Iy = +1 correspond a l'information binaire 1 kt= —1 correspond a I'information binaire 0. Le
débit binaire est égal&, = 1/Ty,. A partir de la séquenddt), nous formons les deux séquences

A
t) = | (t—KT) = (t—KT 4.50
si(t) szw 2k 9( k_z_wAkg ) (4.50)
A +00 —+00
so(t) = Z Ik 19(t —KT) = Z Bkg(t —kT) (4.51)

k=—o0

30n utilise parfois 'ensemble de ces valeurs décaléep, de qui conduit a 'ensemble des phases possibles suivant :
{fA, Ae il A Aei%}.
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—g(t)sin(2mfet + @c)

A LAY 7T T A LA

GV, TR S N WETE)
// 01 11 \\

\ ,: g(t) cos(2mfct + ¢c)

\\ OO .............. 10//

A A ~ // A _A

(__27__2> S~ |- (+\/§7 \/i)

FIG. 4.2 — Diagramme de constellations pour la modulation QPSK.

ol T = 2Ty, g(t) est une impulsion de mise en forme de dufiéed, = |2k% et By = I2k+1%.
Ces deux séquences correspondent respectivement auribstepimpairs de la séquence de départ
et constituent les composantes en phasg et en quadratureg(t) du signal modulé QPSK. La
figure 4.3 illustre la formation de ces séquences pour urak@gmise en forme égal a

g(t) = recto ) (t) = recto oy, () (4.52)

qui correspond a la modulation QPSK classique.

-
nie
R e I E N
01 4040 o jojor
T =2T,
| I
s (t) 1 1 1 +\%
0 0 i 0 0 A t
\/i
=l 11 101 L s
0 0 A t
V2
o) [ F ¥ H[F[F] 4] ¥ |—,

FIG. 4.3 — Formation des composantes en phase et en quadraturéapuoodulation QPSK (avec
mise en forme par un signal rectangulaire).
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Nous allons a présent déterminer I'enveloppe et la phasantanée pour une impulsion de mise
en forme rectangulaire. L'enveloppe complexe est donnée pa

es(t) = s(t)+jsqlt) (4.53)
+00
= 5 (Ac+]By) rector) (t—KT) (4.54)
k=—o0
A
= 5 > (la+ jlace) rector) (t—KT) (4.55)
k=—o0
Il vient alors
att) = /() +H(t) (4.56)
—+o00
— % > \/ 13+ 151 recto 7] (t—KT) (4.57)
k=—o0
= A +Zw recto 7] (t —kT) (4.58)
k=—o0
et
g 1 (ki
(t) = Z recto ) (t —KT) tan (K) (4.59)
k=—o0

Nous voyons donc que I'enveloppe du signal modulé est cotestd égale &. Le rapportio 1/l
peut prendre les valeussl, ce qui correspondrait & 2 états seulement. Cependaondtidn tarrt
est définie arradians prés. En fait, pour déterminer la phase, il fautféeeeau plan de constellations
(figurel 4.2).

La phase varie donc par paliers de maniére discontinue. ueefig3 montre la valeur instantanée
de ¢(t) pour une séquence binaire donnée. On peut remarquer quada pkut subir des sauts de
+7Z ou de+r toutes lesT secondes. Ces différentes transitions sont représeméasirtillés sur
la figure 4.2. Lors des transitionisrt, on voit que I'enveloppe instantanée du signal peut s’amul
pendant le temps de la transition (passage par zéro darenlel@s constellations). En effet, des tran-
sitions instantanées sont irréalisables physiquemete. Sgnal est filtré, il peut perdre sa propriété
d’enveloppe constante, ce qui est génant lorsque qu’ilepdars un systeme présentant des distor-
sions d’amplitude. Enfin, des sauts brusques de phase ueplig¢galement une bande passante plus
importante. La figure 4.4 montre un signal modulé QPSK poers@guence binaire donnée.

Modulateur QPSK

La figure/ 4.5 montre le modulateur QPSK. Les différents sigr@pparaissant sur cette figure
sont également présents a la figure 4.4.

Démodulateur QPSK

Le signal modulé QPSK correspond a la modulation en quadralel deux signaux numeriques
en bande de base. La premiere phase de la démodulationteahsi a retrouver les composantes
en phase et en quadrature du signal modulé. Les deux signaurigues en bande de base obtenus
sont ensuite démodulés grace au filtre adapté (un pour clsigpe) et recombinés pour former la
séquence binaire de départ. Le schéma du démodulateur QR&¢as a la figure 4.6.
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Modulation QPSK

1 T T =
L | | ‘ |
0 2 4 6 8 10 12
1 f ]
-1k | | | o
0 2 4 6 8 10 2
1F T T =
_l | I
0 2 4 6 8 10 12
1 T T
S of :
-1k ! | | .
0 2 4 6 8 10 12
1F T T T T T 8
© OWW
B | ! ! ! ! .
0 2 4 6 8 10 12
T T 7 T 7
1F ]
£ 0F
-1t ! ! | h ! ]
2 4 6 8 10 12

FIG. 4.4 — lllustration de la modulation QPSK : (a) séquenceikerdt), (b) signals (t), (c) signal
So(t), (d) s (t) cos(2mfct), (€) so(t) sin(2rfct) et (f) signal modulés(t).

S (t) N S (t) cos(2mfct)
%

cos(2rrfe)t

série U

I(t) — \L C—I—jﬁ S(t)

parallele — -

[N

sin(2mfe)t
o
) 7 solt)sin(2mfet)

FIG. 4.5 — Modulateur QPSK.
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1
|28
@ ~ Filtre adapté et décision
cos(2rfe)t
U paralléle
s(t) | =20
. série
sin(2rmfe)t
Filtre adapté et décision
FIG. 4.6 — Démodulateur QPSK.
Densité spectrale de puissance
L'enveloppe complexe du signal modulé est donnée par
—+o00
es(t)= Y Dkg(t—KT) (4.60)
k=—o0

ou le signal de mise en forntggt) et la variable aléatoirBy valent respectivement

g(t) = rectooy, (t) (4.61)
A A

Nous faisons a nouveau I'’hypothese que les quatre valessilppes pouDy sont équiprobables. La
moyenneip est donc nulle et la variance est égale@= E { ||Dk||2} = A2. Il vient, aprés calcul de
la transformée de BURIER du signal de mise en forme,

Ve (f) = 2A%Tysiné (2 Ty) (4.63)
La densité spectrale de puissance d'un signal modulé en @RSKrime finalement par
AT, . . .
V() =—= {siné[(f — fc) 2Tp] +sin[(f + fc) 2Ty] } (4.64)

et est identique a celle de la modulation BPSK pour un débdike double.

4.4 Modulations linéaires a décalage (Offset)

4.4.1 Description

Les modulations linéaires a décalage présentent la plariguque la variable aléatoifgy est
purement réellely = Ay) et que la phasé, de I'expression (4.5) est égale #RKT + k3. L'expres-
sion de I'enveloppe complexe du signal modulé se simplifrecdn

es(t) = +Zw Acg(t —kT)elk2 (4.65)

k=—o0
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Bien que la variable aléatoiky soit réelle, 'enveloppe complexa(t) est bel et bien un signal a
valeurs complexes.

Mettons-nous a présent dans le vasToe Ty, la durée de I'impulsion de mise en forngét)
n'étant pas encore fixée. Le signal modulé prend la forme

+00

s(t) = I(:Z_O()Akg(t —kTp) cos(anCt + ¢+ k;) (4.66)
w m
= [k_Z_wAkg(t —KkTp) cos(kE) cos(2rtfct + ¢¢) (4.67)
iy oy |
— [k_z_wAkg(t —kTp) sin <k§)] sin(2rmfct + ¢c) (4.68)

En tenant compte du fait que ddst/2) = 0 pourk impair et que siikrr/2) = 0 pourk pair, les
composantes en phase et en quadrature peuvent s’exprimer pa

s(t) = ij:)Akg(t—ka) cos(k7—2T> (4.69)
— f A (—1)%g(t — 2kTp) (4.70)
et o
solt) = ij:Akg(t—ka) sin<k7—2T> (4.71)
— kiAzm (—1)*g(t—(2k+1)Ty) (4.72)

On voit que, par rapport aux modulations linéaires clagsgles séquencest) et so(t) sont dé-
calées entre elles de la durée d’'unBjtd’ou le nom de modulation décalage

4.4.2 Calcul de la densité spectrale de puissance

Dans le cas des modulations linéaires a décalage, I'expre€665) de I'enveloppe complexe ne
permet pas un calcul direct de sa densité spectrale de poessen raison de la présence du facteur
elkZ. Afin de résoudre ce probléme, nous allons introduire uneeltifréquence porteusg et une
nouvelle enveloppe complexgt) pour laquelle le calcul de la densité spectrale de puissseize
possible :

s(t) = Re(es(t)ei<2ﬂfct+¢c>> 4.73)
_ Re(es(t)ejZ"“thej@"(fC*ﬁ)”"’C)) (4.74)
- Re(v(t)ei(anét+¢c)> (4.75)
ou Nous avons pose
) = e ey (4.76)
fo = fc+4—#b (4.77)



Si nous connaissons la densité spectrale de puissance mal s@mnplexev(t), il est possible de
calculer la densité spectrale de puissance du signal mpdulé biais de la formule

iy = B =TT w(f—te—ak) i Cffed)

gue nous avons démontrée précédemment. Nous allons atprésener que/(t) peut se mettre sous
la forme [(4.24) pour laquelle nous sommes a méme de caleublarisité spectrale de puissance. En
fait,

—+00

Vi) = 5 AQt—KT) elk3 g 12ty (4.79)
k=—o0
< — A (tKTy)
= > AQ(t—Klp)e 7o (4.80)
k=—o0
+00
= Z Ach(t —KkTp) (4.81)
k=—o0
ou Nous avons pose
it
ht) =g(t)e '7® (4.82)

Le signalh(t) correspond a un nouveau signal de mise en forme dont la toranéé de BURIER se
déduit du signagy(t)

1
,%”(f)_%<f+4—_|_b) (4.83)
La densité spectrale de puissance du sig(tals’obtient alors en adaptant la formule (4.27)
2O 2, > & L m
f)= —0|f—=— 4.84
W(f) T OA+ HA m:Zoo Tb5 T (4.84)

Nous avons a présent a notre disposition tous les outilsseéres au calcul de la densité spectrale
de puissance de signaux numériques linéaires a décalage.

4.4.3 Modulation en quadrature de phase a décalage (Offsetu@drature
Phase Shift Keying)

Description

La modulation OQPSK est une version “a décalage” de la mtidul®@PSK. C’est donc une
modulation PSK-4 et le diagramme de constellations (figu? reste d’application. La différence
essentielle réside dans la formation des composantes ea phan quadrature du signal modulé.

Considérons une source binaire fournissant le train d’isipns suivant

+oo
1(t) = Z lkO(t —KTp) (4.85)
k:700
ou Iy = +1 représente I'information binaire 1 gt= —1 correspond a I'information binaire 0. Le
débit binaire est égal B, = 1/Ty. A partir de la séquenddt), les composantes en phasé) et en
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quadraturesg(t) sont formées de la maniere suivante

A ™
s(t) = Z lokg(t —2kTy) = Z Ag (—=1)" g(t—2kTy) (4.86)
k=—o0 k=—o0
A K
St) = 7 > a9t —(K+1)Ty) = Z Agr1 (=1)7g(t— (Zk+1) Tp)
k7_°° k=—o0

ou g(t) est une impulsion de mise en forme de dufiée- 2T, Ax = (—1)"I2k% et Apki1 =

(— 1) ks 1= N vk. Ces deux séquences correspondent respectivement alpabgset impairs de
la séquence de départ. La composante en phégeest la méme pour la modulation OQPSK et la
modulation QPSK. Par contre, la composante en quadr@yite est décalée d&, par rapport a la
modulation QPSK. La figure 4.7 illustre la formation de cegusices pour un signal de mise en
forme égal a

g(t) = recto ) (t) = rectg oy (t) (4.87)

qui correspond a modulation OQPSK classique.

-
i
N T E N A ) O e
01 j0401 4ol jojor
T =2T,
| |
st [ 1 1 1 s
0 0 ' 0 0 A"
V2
To
- | A
() 1 1 1 01 1 V2
0 0 _At
\/Q
e F AR Ak A LA E A kikak ik AL A kiR

FIG. 4.7 — Formation des composantes en phase et en quadraturia poodulation OQPSK (avec
une mise en forme par un signal rectangulaire).

Il est maintenant nettement moins évident de calculer Eappe et la phase instantanée du signal
modulé, cela a cause du “chevauchement” entre les impulsies) (t) etso(t). En toute généralite,

nous pouvons écrire
a(t) = |/s7(t) +H(t) (4.88)

P(t) = arctan[SQ—(tt))} (4.89)

pour I'enveloppe instantanée et

69



pour la phase instantanée. En observant la figure 4.7, naweps déduire que I'enveloppe du signal
modulé est constante, sauf peut-étre aux transitions gieatsis (t) etso(t), c’est-a-dire toutes I€F,
secondes. La phase, quant a elle, varie toujours par pafiets s’en convaincre, il suffit & nouveau
de se référer au plan de constellations de la figure 4.2. Diféxethces essentielles sont cependant a
remarquer. Tout d’abord, la phase ne change plus de valet@stesT = 2T, secondes comme dans
la modulation QPSK mais bien toutes lgssecondes. De plus, il n’y a plus, a chaque transition de la
phase, qu’'un saut de 7. Le fait de décaler la séquensét) a fait disparaitre les transitions der.
En effet, dans la modulation QPSK, les transitionsite étaient dues aux transitions simultanées
des signaus (t) etso(t). Dans la modulation OQPSK, ces deux signaux ne varient faemaméme
temps. Les transitions possibles sont représentées dillpsisur la figure 4.8. Celles-ci ne se faisant
plus qu’horizontalement ou verticalement, I'enveloppesdunal modulé ne peut donc plus s’annuler,
ce qui est un gros avantage de la modulation OQPSK par rappernodulation QPSK.

La figure 4.9 montre un signal modulé OQPSK pour une séquana@gddonnée.

—g(t)sin(2mfet + @c)
A LAY 7T T A A
(e tvee | WS
// 01 11 \\
\ 3 | g(t) cos(2rtfct + ¢c)
N0 | 10, -
A Ay~ A A
<__2’__2) \‘\‘_ - (+\/§7 \/E)

FIG. 4.8 — Diagramme de constellations pour la modulation OQPSK

Modulateur et démodulateur OQPSK

Les circuits de modulation et de démodulation pour 'OQP8HKt $out a fait semblables a ceux
utilisés pour le QPSK, mis a part un délai Gequ'’il faut introduire dans la branche en quadrature

des circuits.
Densité spectrale de puissance
L'enveloppe complexe du signal modulé est donnée par
+oo -
est) = 3 Acgt—KTy) e (4.90)

k=—00

ou le signal de mise en fornggt) et la variable aléatoirdy valent respectivement

g(t) = rectooy,(t) (4.91)
A A
A¢ € {—1_57_72} (492)
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Modulation OQPSK
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Fic. 4.9 — lllustration de la modulation OQPSK : (a) séquenceibén (t), (b) s(t), (c) so(t),
(d) si(t) cos(2rfct), (€)so(t) sin(2mfct) et (f) signal modulés(t).

Nous faisons a nouveau I'hypothése que les deux valeursbfEspourA, sont équiprobables. La
moyenneyia est donc nulle et la variance est égale= E {Aﬁ} = A;. Il vient aprés calcul de la

transformée de GURIER du signal de mise en form&”’(f) = ¢ (f + 4—#b)

W(f) = 2AT, sinc Kf + %) 2Tb] (4.93)
b

Conformément a la relation (4.78), la densité spectraleuiespnce d’un signal modulé en OQPSK
s’exprime donc finalement par

yo( ) = @ {sin@[(f — fc) 2Ty + SN [(  + fc) 2Ty} (4.94)

et est exactement identique a celle d’un signal modulé QPSK.

4.4.4 Modulation a saut de phase minimum (Minimum Shift Keyng)

Bien que plus avantageuse gue la modulation QPSK, la maohll@QPSK présente encore un
inconvénient : des discontinuités de phase qui entrainembande passante importante. La modu-
lation a saut de phase minimum$K) permet de supprimer ces discontinuités de phase. Celle-ci
présente les mémes particularités que la modulation OQR8Kagsie les sauts de phase se font de
maniére continue pendant la durée d’uniiite telle sorte que la phase instantanée du signal modulé
est une fonction continue du temps.
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Description

La caractéristique qui difféerencie la modulation MSK de ladulation OQPSK est le signal de
mise en forme qui prend maintenant la forme

g(t) =recto oy, (t) sin (Zﬂ'l'b) (4.95)

Les séquences (t) et so(t) sont formées exactement de la méme maniere que pour la niodula
OQPSK. La composante en phasg) s’écrit sous la forme

iy [t —2KT;
st) = Ak:Z_wIZKreci{oszb] (t —2kTy) sm{%} (4.96)
w K [ mt
= k:Z_wAIZK(_l> rectg o, (t —2kTp) sin T (4.97)
noom\ =2

ol nous avons utilisé le fait que &) = coga— 7) et définiAy = AIZk(—l)k. Le signals; (t) peut
étre vu comme un signal du type NRZ multiplié par une cosifdesdJn développement similaire
donne pour la composante en quadrature de phase

mom\
so(t) = sin (2—_'_b — 5) > Aoiarectoor (t—2kTy) (4.99)

k=—o0

oU Ag1 = Alpy (—1)". Ces deux expressions vont nous permettre de détermimeeltappe in-
stantanée et la variation de phase instantanée du signallédatnveloppe est donnée par

alt) = /() +H(t) (4.100)
- \/A2 cog (%—g) + A2 sir? (%—g) (4.101)
_ A (4.102)

L'enveloppe du signal modulé est donc constante et égAld_a phase instantanée peut s’exprimer
par

o) = tan {?Tf” (4.103)
_ tan? tan(ﬂ 7_T) TE% o Askr1r€C o7y (t — (2K + 1) Th)
Ti o Aokrecty o, (t— 2KTy)

A ] (4.104)

Simaintenant, on observe I'évolution de la phase pendaintervalle de temp$, d’un bit, la fraction
dans I'argument de la fonction tahvaut+1 et la variation de la phase vaut

it

(4.105)

La phase varie donc linéairement desur la durée ddj, secondes. Contrairement aux modulations
vues jusqu’ici, la modulation MSK présente des sauts deephasse réalisent en “douceur”. Par
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—g(t)sin(2rmfet + ¢c)

;.’ ‘.\
01 11 -
g(t) cos(2mfct + ¢c)
.00 10
o o

FIG. 4.10 — Diagramme de constellation pour la modulation MSK.

exemple, pour passer (%fea%" la phase prendk, secondes, tandis que I'enveloppe reste constante au

cours du temps. La figure 4.10 montre en pointillés les tt@ms possibles pour la modulation MSK.
On peut également représenter I'évolution de la phase pguegon appelle ldreillis de phase.

Il représente toutes les variations possiblegg. La figure 4.11 montre le treillis de phase pour la

modulation MSK. La phase est maintenant une fonction caetdu temps. On peut espérer avoir une

bande passante moins importante que pour la modulation @RSIQPSK.

Ap(t)
Ty |
3mj2+ ==
T | i
/2 : i
L ! t
—1/2
— 7T
—3m/2

FIG. 4.11 — Trelllis de phase pour la modulation MSK.

La figure 4.12 montre un signal modulé MSK pour une séquentarki donnée. En observant
le signal modulé, on peut également I'interpréter commemadulation de fréquence. En effet, en
écrivant

s(t) = a(t) cos[2mfct + ¢ (1)] (4.106)
et considérant une périodg, nous obtenons

it

s(t) = Acos<2nfcti—) (4.107)
2T,
1

= A 2| fo+— 4.1
cos{ n< c 4Tb)t} (4.108)
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qui représente bien une modulation de fréquence dont lisicmuest eégale Af = 24—#b =7

Modulation MSK

1

Fic. 4.12 — lllustration de la modulation MSK : (a) sequence b&a(t), (b) si(t), (c) so(t),

(d) si(t) cos(2rfct), (e)so(t) sin(2mfct) et (f) signal modulés(t).

Densité spectrale de puissance
L'enveloppe complexe du signal modulé est a nouveau dorerée p
+00

st)= 3 Ag(t—kTp)ek?

k=—00

ou le signal de mise en fornggt) et la variable aléatoirdy valent respectivement

o)~ rectozry (1) sin( )
Ac € {+A-A}

(4.109)

(4.110)
(4.111)

Nous faisons a nouveau I'hypothese que les deux valeursbpEspourA, sont équiprobables. La
moyenneiia est donc nulle et la variance est égale= E {Aﬁ} = A2, |l vient aprés calcul de la

transformée de GURIER du signal de mise en form&’(f) = ¢ (f + 4—%))

2
1
B 16A2Tb COS|:27T(f + _4Tb> Tb]

2 L \2—,
1-16(f+ ) T

w(f)
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La densité spectrale de puissance d’'un signal modulé en M&idrime donc finalement par

ys(f)

2 2
AA%Ty | [ cos2m(f — fe) Ty cos[2m(f + fe) Ty
- A > (4.113)

Contrairement a la densité spectrale de puissance de lalatioduOQPSK qui décroit en/%?,

la densité spectrale de la modulation MSK décroit ¢fi*1ce qui fournit donc un gain en bande
passante. La figure 4.13 permet de comparer les densitésadpeae puissance des modulation
BPSK, OQPSK £ QPSK) et MSK poulR, = 1/T, = 1[b/s]. Nous voyons que la décroissance en
1/f# est accompagnée d'un élargissement du lobe principal pporaa la modulation OQPSK.

BPSK — OQPSK(=QPSK) - MSK

°r BPSK\\\\\ I
ol MSK—_/ ]
200 : OQPSK | : i
_30 - -
3
_40 I
_50 -
_60 -
~70 —2‘.5 —é —l‘.5 —]‘_ —015 (; 015 Z‘l 1‘.5 é 215 3 f - fC

FIG. 4.13 — Comparaison des densités spectrales de puissance.
La modulation utilisée pour la transmission GSM est uneavae de la MSK; il s’agit d’'une

technique appelée Gaussian Minimum Shift Keying (GMSK)rdaquelle I'onde de mise en forme
est une gaussienne.
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Chapitre 5

Modélisation du canal pour transmissions
numeriques et interféerence inter-symboles

Dans un canal de communication, une source importanteediiexrest la présence de bruit sur
le canal de transmission; cette question a déja été largeshbendée précédemment. Nous allons
a présent nous intéresser a une autre source de distorpeigainterférence inter-symbolegui
apparait, pour des communications numeriques, lorsquenial ce transmission edispersif (effet
de la bande passante finie du canal).

Prenons le cas d’'une transmission par mise en forme NRZ. Dnwsala densité spectrale du
signal NRZ occupe tout le spectre, malgré que la décroissdmta norme en fonction de la fréquence
soit significative. Or, il est rare qu'un systéme soit a bapdgsante infinie ou que le canal ait une
transmission de canal idéal sur la largeur de bande coBgidEn conséquence, le signal NRZ subit
des distorsions subséquentes au passage dans le canalstGesahs se traduisent inéluctablement
par un recouvrement entre symboles successifs.

Pour la facilité des développements, nous nous limitonseattiamsmission binaire en bande de
base.

5.1 Définition de l'interférence inter-symboles

Considérons un systéeme de modulation d’impulsions PAMg@émplitude Modulation) en
bande de base dont le schéma général est représenté a lbfiuténformation a transmettre est
la séquence binairgb} dont chaque symbole (1 ou 0) est de dufgele modulateur va mettre en
forme la séquencgby}, grace a l'impulsion de mise en fornge(t), et fournir le signal

+00
St)= 3 Age(t—KTy) (5.1)
szoo
ou les amplitudedy (représentant I'information binaire transmise a l'ingta: kTp) sont liées a la
séquencégby} par la relation
+1 sibk=1
A= { k (5.2)

—1 sib,=0

Le signal transmis au travers du canal est dgfbr Celui-ci va étre modifié par convolution avec la
réponse impulsionnelle(t) du canal de transmission. De plus, un bruit (Supposé blagatetsien)
vient s’ajouter au signal dans le canal. Le signal regu, m@tg est ensuite filtré par un filtre de
réception, de réponse impulsionnedjg(t). La sortie de ce filtre, notégt), est échantillonnée au
rythme de I'’émetteur, c’est-a-dire toutes Tgssecondes et est synchronisé avec celui-ci (les instants
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Signal d’entrée binairéby}

Horloge — | Modulation PAM

Emetteur

y A

Filtre de mise en
formege(t)

s(t 1
y SO

Canal de
transmissior(t)

Bruit blanc %
gaussiem(t)

| x)
Filtre r‘écepteur
gr(t)
i y(t)
Echantillonnage / Récepteur

entj=iTy
i yi(t)

Organe de
décision

Co

1siy(t)>A  Osiy(t) <A

Canal

seuilA —

FIG. 5.1 — Schéma général de la transmission en bande de base
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d’échantillonnage sont déterminés par une horloge quixsaite du signaly(t)). Finalement la
séquence d’échantillons ainsi obtenue est utilisée paranstruire la séquence originafey} au
moyen d’un organe de décision. Lamplitude de chaque éttlmemnést comparée a un seuil

La sortie du filtre de réception peut s’écrire sous la forme

YO = 5 AG(—KTy) @ e (t) @ h(t) @ ga(t) +W(t) @ gr(t) 53)

k=—o0

ou le symbolex est une convolution. En prenant les notations suivantes

pup(t) = ge(t)®@h(t) @gr(t) (5.4)
nit) = w(t)®gr(t) (5.5)

ou u est un facteur d’échelle constantgp(t) est le résultat du passage du signal de mise en forme
ge(t) au travers des deux filtrd¥t) et gr(t) caractérisant respectivement le canal et le filtre de
réception. Le termea(t) est le résidu du bruit additifu(t) ajouté par le canal, filtré par le filtre de
réception. Il représente donc toujours un bruit blanc genssar il est passé au travers d’un filtre
linéaire. En généraly(t) est modélisé comme un bruit blanc additif gaussien de mayeanie. On

obtient finalement .

yt)=p 5 Ap(t—KTp)+n(t) (5.6)
szoo
Cette formule montre que le train d'impulsions n’est plustaagulaire. Le facteur d’échelle est
choisi de telle sorte que le signg(t) soit normalisé, c’est-a-dire

p(0)=1 (5.7)

Cette relation justifie I'utilisation dg comme facteur d’échelle pour tenir compte des changements
de 'amplitude du signal lors de son passage a travers lersgsiDe plus, cette relation représente une
contrainte mathématique et n’a aucune signification plagsigvant de poursuivre, il est important de
remarquer que, pour étre rigoureux, il faudrait introdumedélaito dans I'argument de(t — kTy) afin
de représenter I'effet du délai de la transmission au tsaglarsystéme. Cependant, pour simplifier
I'exposé, nous choisissons de prendre ce délai égal a 2émelassans perdre en généralité.

Vu qu’une convolution dans le domaine temporel équivaut produit dans le domaine fréquen-
tiel, nous déduisons de la relation 5.4 que

HP () = Ge (1) (F)%R(T) (5.8)

Le signaly(t) a la sortie du filtre de réception est échantillonné aux imsta= iTy, (il est intéres-
sant de rappeler que I'’échantillonnage se fait a la fin del@g@e, ceci résultant de la théorie de du
filtre adapté), ce qui fournit les échantillons

y(t) = ukaw AP((i —K)To) +n(t) 5.9)
— uAT S AR -KTy) ) (5.10)
k= —o0

K|

Le premier termeuA; représente la contribution deeme bit transmis et donc le symbole d’intérét.
Le second terme représente I'effet résiduel de tous lessbits transmis sur ieeme bit, qu’ils aient
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été transmis avant ou apresitéme bit. Cet effet résiduel est appéhéerférence inter-symboles
Limportance de cet effet dépend de I'étalementpdie. On peut déja remarquer que pour minimiser
le terme d’interférence inter-symboles, il faudra chaoisie forme adéquate pour la fonctip(t) de
maniére a éliminer ce second terme. Le dernier termétgeest le bruiin(t) échantillonné a l'instant
ti.

En I'absence d'interférence inter-symboles et de bruéguiation 5.10 se réduit a

y(ti) = HA; (5.11)

ce qui montre bien que, sous ces conditions idéaleshee bit transmis est décodé correctement. La
présence inévitable d’interférence inter-symboles etrdé tans le systéme introduit des erreurs au
niveau de I'organe de décision. Des lors, lors la conceptiofiltre de mise en forme et du filtre de
réception, I'objectif est de minimiser les effets de l'irfgence inter-symboles et du bruit, aboutissant
ainsi a un taux d’erreurs aussi faible que possible.

Il existe deux types de transmission :

— la transmission ou le bruit est prépondérant, c’est le eascdmmunications satellite par ex-
emple, pour lequel on privilégie le bon fonctionnement dudidapté,

— la transmission ou le rapport signal sur bruit est impaytammme pour le cas du réseau télé-
phonique par exemple, et dés lors le fonctionnement dumsgsést essentiellement limité par
l'interférence inter-symboles, et non par le bruit.

Dans I'étude qui suit, nous nous placerons dans le seconet casis négligeons ainsi le term§)
et nous nous focalisons sur la question de la réductione d@rl’élimination de l'interférence inter-
symboles.

5.2 Critere de NYQUIST

Le but poursuivi est, comme mentionné précédemment, dsicteiforme dep(t) de maniére a
minimiser, voire éliminer, le terme d’interférence. Oruscavons vu qu(t) est liée age(t), h(t)
etgr(t). Cependant, en général, la fonction de transfert du cantsbdemissiorh(t) est fixée et il
est donc impossible de la modifier pour minimiser I'integfgce inter-symboles. Il reste cependant
deux degrés de liberté : I'impulsion de mise en forgaét) et la réponse impulsionnelle du filtre de
réceptiongg(t). Le terme d’interférence étant exprimé en fonction de linspn p(t), nous allons
simplement déterminer une forme popit) telle que l'interférence s’annulle completement. Les
fonctionsge () etgr(t) pourront ensuite étre obtenues en exploitant I'équatién 5.

Le décodeur extrait la séquence de coefficidgten échantillonnant la sortie du filtgét) toutes
les T, secondes. Pour leéme bit, le décodage a interférence inter-symboles nulieient si les
contributionsAcp(iTp — kTp) sont nulles pouk # i. Dés lors, il faut que I'impulsiorp(t) vérifie la
condition

p(iTy — KT) = { s ?é ) (5.12)

ou p(0) = 1 par normalisation. Si(t) vérifie cette condition, il n’y pas d’interférence intermsigoles
et la réception est parfaiten 'absence de bruitOn constate déja, intuitivement, qu’une fonction
sinus cardinal permettrait de remplir cette condition.

Du point de vue de la synthése du systeme, il est intéressamipdendre la condition 5.12 dans
le domaine fréquentiel. Comme la propriété que doit vérjjigy est donnée en des points bien précis
(au droit des échantillons), considérons la version édl@amiée dep(t) représentée par la séquence
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d’échantillons{p(mTy) } pourm=0,+1,4+2, ... Le signal

)= 3 PIME)S(t—mT) 5.13)

m=—oo

représente alors une version échantillonnée du sigfal Par le théoréme d’échantillonnage, il est
facile de calculer la transformée deBRIER du signalps(t)

D) = fp +Zo° P(f—mt) (5.14)

m=—o0

ou fp, = 1/Ty est le débit binaire (oythmeg exprimé enb/s|. On remarque dés lors une répétition
du spectre autour de tous les multiples entiers de la frémudigéchantillonnage. La fonctiof?s( )
peut encore s’'écrire sous la forme

oo 4o .
24f)= [ 3 [pmH)s(t—mE) e " a (5.15)

—® m=—o

mais vu que la somme se réduit au terme correspondant &, on peut encore écrire

Py(f) = /+°°p(0)5(t)e—2"i” dt (5.16)

—00

=1 (5.17)

Il nous reste maintenant a combiner les équations et poanwobt

+Z°° @(f—mfb):-rb (5.18)

Nous pouvons a présent énoncer le critere 8@ ST pour une transmission en bande de base idéale
en I'absence de bruit.

Proposition 22 [Critére de NYQuIST] La transformée dEOURIER Z( f) de I'impulsion (t) élim-
ine totalement I'interférence inter-symboles pour desaétitions pris toutes lesylsecondes si elle
vérifie la condition
+oo
L@(f—mfb):Tb (5.19)
m=—o

Rappelons que la transforméé(f) dépend du systéme dans son ensemble; cela inclut le filtre de
mise en forme, la transmittance du canal et le filtre de rémept

5.2.1 Canalidéal de NQuiIsT

La facon la plus simple de satisfaire I'équation 5.19 cdesaschoisir pour?( f) une impulsion
de forme rectangulaire

A W< f<W
2(f) = { 2\6\/ > W (5.20)
= ireci{fwy +w (F) (5.21)

2W
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ou la bande de base du systéWiest définie par

fy 1
=—==— 5.22
2 2Ty ( )
La condition est donc bien satisfaite. Cette équation pedaealire qu’aucune fréquence nécessaire
ne dépasse la moitié du débit binaire. On en déduit qu'unetifamp(t) qui satisferait le critere de

NYQUIST est, comme il avait été signalé précédemment, le sinusnardi

p(t) = 78"12(721\7\\,/:/ Y

Une telle fonctiorp(t) (ou & ( )) caractérise le canal idéal derNuIST. Les figures 5.2.(a) et .5.2.(b)
montre les fonctionp(t) et & (). p(t) peut dés lors étre vue comme la réponse impulsionnelle d'un
filtre passe bas idéal de fréquence de coupure correspasdant

A la figure[5.2.(b), on voit également les différents inssadi&chantillonage. Il est clair que,
si le signal recuwy(t) est échantillonné aux instartts= 0, + T, 2T, ..., les impulsiongup(t — iTy)
(i=0,£1,£2,...) n’interferent pas entre elles. Cette condition est iliésta la figure 53 pour la
séquence binaire 1011010. On constate dés lors qu'auxtastiééchantillonnage, tous les sinus
cardinal relatif aux symboles perturbateurs sont nuls.

Il existe cependant des raisons pour lesquelles I'impnlsio sinus cardinal ne peut étre utilisée
en pratique :

= sing2Wt) (5.23)

1. elle nécessite que’(f) soit constante sur l'intervalle de fréquerjeaV, +W)| et nulle partout
ailleurs. Cela est pratiquement irréalisable en raisont@d@sitions abruptes eaW (un filtre
passe-bas idéal n'est pas réalisable),

2. lafonctionp(t) décroiten Y|t| pour|t| élevé; elle décroit donc trés lentement, les sinus cardinal
se répercuteront donc sur des échantillons lointains. Itgslors trés peu de marge d’erreur
acceptable sur les instants d’échantillonnage car si ochafdillonne pas tout a fait au bon
moment, tous les sinus cardinaux sont non nuls, ce qui dommemeur cumulée importante.
Pour évaluer cet effet d’erreur d’échantillonnage, cofisids que I'on échantillonne le signal
y(t) ent =t + At, ou At est le décalage temporel. Pour la clarté, on suppose; gu@. En
I'absence de bruit, nous avons donc

400

y(at) = p > Acp(At—KTp) (5.24)

k=—o0

©  sin2nwW(At — kTy)]

= H 2 ATkt (5.25)
Sachant que

sin2nW (At —kTp)] = sin(2nWAt) cog2nWkT) (5.26)
— cog2nWAL) sin(2nwW k) (5.27)
= (—1)¥sin(2nwWAt) (5.28)

Comme VT, = 1 par définition, nous pouvons réecrire

i +o0 _1\k
y(At) = pApSing 2WAL) + HSIn(2nWAL) Z Aki (5.29)
K oo (2WAt — k)

k+£0

82



2WP(f) 1
1.0
1
W:2_Tb
-
-1 0 1 w
(a)
p(t) A1.0
To.

Instants d’échantillonnage

=R
\//_,_,_/

intervalles du signal

(b)

FIG. 5.2 — Canal idéal de Nyquist.
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Amplitude

Séquence binaire

FIG. 5.3 — Une série d'impulsions correspondant a la séquenti0l.
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Le premier terme correspond au symbole désire, tandis gséria représente l'interférence
inter-symboles dues a l'erreust. Il est malheureusement possible que cette série diverge,
provoquant des décisions erronées au récepteur.

5.2.2 Impulsion en cosinus surélevé

Nous pouvons trouver une parade aux difficultés rencontrées le canal idéal de WQuUIST en
augmentant le bande passante d’une valeur ajustabler@t@V. Nous allons spécifier la fonction
Z(f), en considérant trois termes de la condition 5.18, et riestre I'intervalle de fréquence étudié
a[—W,+W]. On obtient donc une forme approchée du critére d@MsT :

L@(f)Jr,@(f—Z\N)Jr,@(hLZ\N):%, W< f<w (5.30)

Il est possible de déterminer un ensemble de fonctigtis ) qui vérifient cette derniére condition.
Une forme spéciale de la fonctio®?(f) souvent utilisée en pratique esintpulsion en cosinus
surélevédont le spectre est donné par

= 0<|f[<fy
2(1) =1 ay{1-sin| B0 |} f<ifl<aw—1 (5.31)
0 ] >2W—f;

La constantd et la bande de basi sont liées par
a=1-—— 5.32
w ( )

ou a est un parameétre, appdbicteur de rolloff qui indique I'excés en bande passante nécessaire par
rapport au canal idéal deuisT. La bande passante du systéBiyeest maintenant égale a

Br=2W— f; =W(1+aq) (5.33)

Les fonctionsZ( f) et p(t) sont respectivement représentées aux figures 5.4.(a) gt)Fdura =0,
a =0,5et 1. Pour = 0, 'impulsion correspond au canal idéal de®UIST.
Limpulsion p(t) est simplement la transformée de#RIER inverse deZ( )

, coq2rmaWt)
p(t) = sing2Wt) <1—16a2VV2t2) (5.34)
La fonction p(t) est formée par le produit de deux facteurs : le facgog2Wt) qui correspond
au canal idéal et une fonction qui décroit efit|? lorsquelt| est grand. Le premier facteur assure
que la fonctionp(t) passe par zéro aux instants d’échantillonrtage At tandis que le second facteur
réduit I'extension temporelle de I'impulsion de telle sogue I'erreuidt est considérablement réduite.
Poura = 1, I'extension temporelle de I'impulsion est minimale. dteur At diminue donc lorsque
augmente. Cependant, la bande passante est d’autant ahdegyuex est grand, pour atteindre sa
valeur maximale &/ —soit le double de la bande passante nécessaire pour ldadéalale N'QUIST—
, lorsquea = 1. Un compromis existe donc entre la bande passante estilautiom de I'interférence
inter-symboles. Typiqguement, une valeurale- 0.3 convient.

La synthese d’'un systeme de télécommunications numérisjueiedue difficile par le fait que
c’est la fonctionp(t) qui doit posséder une réponse impulsionnelle en forme dau®surélevé. Or,
p(t) résulte de la mise en cascade de trois systegags)( h(t) etgr(t)). La synthese de ces systémes
doit donc étre telle que I'ensemble doit étre caractériséipaosinus suréleve.
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FIG. 5.4 — Impulsion en cosinus suréleve.
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Chapitre 6

Etalement de spectre

6.1 Introduction

L’'occupation spectrale est un souci récurrent pour la miseant de techniques de modulation.
Lors d’'une transmission en bande de base, on cherche a donedorme adéquate a la densité
spectrale en fonction de I'application visée. Pour des camoations en espace libre, on tente de
trouver le compromis entre I'occupation spectrale et legstésce au bruit.

Un systeme a étalement de spectre se caractérise par laddd hande passariBeest largement
supérieure au débit d'informatidR, exprimé en[b/g. Cet accroissement de bande s’accompagne,
comme nous le verrons par la suite, d’'une meilleure résistan bruit.

Historiquement, ce sont les militaires qui ont développgremier les techniques d’étalement de
spectre. Il existe néanmoins aujourd’hui des systemesdsrtrission numerique commerciaux qui en
utilisent le principe. Le tableau 6.1 fournit une comparaides différentes fonctions de I'étalement
de spectre.

Objectifs | Domaine militaire| Application commercialé

Lutte contre le brouillage
Acces multiple
Détection difficile
Protection des données
Appel sélectif
Identification

Navigation

Protection contre les multi-trajets
Faible densité de flux émis

S S S
U

TAB. 6.1 — Applications de systemes a étalement de spectreréd' §22]).

6.1.1 Techniques d’étalement

Il existe essentiellement deux techniques d’étalemenpduatse

— I'étalement par sauts de fréequerme Frequency HopinglLe spectre d’'une porteuse modulée
est étalé en changeant la frequence de la porteuse psaatoiament au cours du temps, ce
qui permet de faire varief. pseudo-aléatoirement au cours du temps. La technique ddesau
fréquence (non-aléatoire) est utilisée en GSM (cf. [12]rpmus de détails).
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— I'étalement direcou Direct SpreadindDS). Cette technique porte aussi le nGmde-Division
Multiplexing (CDM) car elle consiste a étaler le spectre en multipliargi¢ggal utile par un
signal numérique dont la cadence bit est nettement supérgpelécode

Dans tout systeme de transmission, qu'il soit partagé oy ih@st nécessaire de créer le signal a
transmettre mais aussi de définir des moyens et conventmnsimterpréter correctement le signal
a la réception. Il faut donc détailler un moyen d’accéder agsage utile apres étalement. Ces tech-
niques sont reprises généralement sous le vocab@ode-Division Multiple Acces&CDMA), qui

est souvent utilisé pour désigner la technique d’étalemiieatt elle-méme.

Dans la suite, nous analysons la technique de I'étalemargyéstion de I'accés au signal n'est

pas abordée dans ce chapitre.

6.2 FEtalement direct

6.2.1 Principes de base de I'étalement direct

Pour aborder les développements mathématiques, prenanemple simple permettant d’illus-
trer le principe de I'étalement. Dans un systeme a étaleshespectre, on considere deux types de
signaux :

1. le signal contenant les données a transmettre, de péigpde

2. le signal permettant d’effectuer I'’étalement, de péigd(on parle de'chip”), nettement plus
petite queT,.

Par la suite, nous choisissons digeest un multiple entier de périodg :

Tb=NTc (6.1)

Ce choix permet, entre autres, d’assurer une cohérence lantiynchronisation des informations
portées par les deux signaux.

Considérons la figure 6.1. Le premier signal représentegleabide données binaires a transmettre
(ici, deux bits) ainsi que I'occupation spectrale asso(id&alisée). Le deuxieme signal représente un
exemple de séquence d’étalement. On constate que son tioougjzectrale est dilatée pir

Dans un systéme a étalement direct, le taux de transmissisyrdboleg1/Ty) d’un signal bipo-
laire binaire est modifié en multipliant cette onde par unecoigholaire binaire pseudo-aléatoire péri-
odique dont la duré@&; est nettement plus courte que celle de départ; on obtierd atosignal tel
gue celui représenté a la troisiéme ligne de la figure 6.1.spectre est approximativement aussi
large que celui de la séquence d’étalement.

La figure 6.2 donne une représentation plus fidéle des dsrsmktrales de puissance du signal
de données et de la séquence d’étalement. Elle met aussnérédue théoréme de conservation de
la puissance (conservation de I'aire sous la courbe).

Un raisonnement simple, par I'absurde, permet de se carreadte la conservation de puissance.
En effet, le signal étalé résulte de la multiplication dedgusence initiale par le code d’'étalement.
Remarquons qu’une deuxiéme multiplication du signal giatde code d’étalement fournit le signal
de départ. Dées lors, s'il y avait perte ou gain de puissancandliétalement, I'application successive
de deux phases d’étalement ne fournirait pas le signal derdép

Les séquences d’étalement ont pour but de faire apparpdue,l'utilisateur courant, les autres
utilisateurs comme du bruit. Ces séquences doivent deavoisles caractéristiques les plus proches
possible de celles d’'un bruit blanc. Néanmoins, pour quédepteur puisse retrouver le signal utile, il
doit aussi étre capable de régénérer la séquence ayanasétalement. Il ne peut donc s’agir d’'une

88



Signal binaire (données) A
A |
| -
} =t -
-~ T —— : ¢
(un bit) : ; -w low g
! I
I
Séquence d’étalement E A
A E |
] ] | 7 |
» - » f
J J J ~NW 0 NW
I
— :
T |
Signal étalé | |
\ I |
I |
[ ] ] 7 | |
; » B » f
J | |_ | “NW 0 NW
| |
I I
I I

FIG. 6.1 — Exemple d’étalement d’un signal de données binaires.

A
T
Période d’'un symbole
}47 Tp —
+1
Symbole de Z
données B ——
-1 — — —7 1 » f
T T
[ t " [ 1
[ [
+1
T
Symbole : : 7 ¢
étalé | | /
-1 | | » f
l I 1 1
[ [ T T
Période du chip
Te
DOMAINE TEMPOREL DOMAINE FREQUENTIEL

DENSITE SPECTRALE DE PUISSANCE

FIG. 6.2 — Effet de la multiplication par une séquence sur letspec
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véritable séquence aléatoire mais bien d’'une séquencerdgiste ayant des propriétés aussi proches
gue possibles de celles d’'une séquence aléatoire ; on parteditséquences pseudo-aléatoirEe
plus, pour des raisons pratiques de réalisation, les ségaaont périodiques.

Pour construire des générateurs de séquences pseudurakatn peut partir de I'étude des pro-
priétés des séquences aléatoires et imposer algébriqudetepropriétés similaires aux générateurs.
C’est la démarche que nous suivrons ici. Une remarque sSsmpéanmoins : il est possible de cons-
truire plusieurs types de générateurs de séquences adSatldoétude menée dans ce document ne se
veut donc pas exhaustive. Le lecteur est invité a consudtendvrages spécialisés pour une typologie
des générateurs de séquences pseudo-aléatoires.

6.2.2 Geénération des séguences pseudo-aléatoires

Une ségquence pseudo-aléatoire est une séquence binaidiguée dont 'onde ressemble, mis a
part le caractére périodique, a une séquence binairenwalealéatoire proche d’un bruit. Ce type de
séquences est par exemple généreé a I'aide d’un registreatagéc contre-réaction, dont le schéma
général est montré a la figure 6.3.

Circuit logique

A

Flip-flop
- 1 - 2 — . — M —
Séquence
A A A de sortie

Horloge

FIG. 6.3 — Registre a décalage a contre-réaction.

Ce registre est constitué deflip-flops (éléments mémaoire) et d’un circuit logique qui siorier-
connectés pour former un circuit & contre-réaction. Ledflitips sont régulés par une seule horloge. A
chaque coup d’horloge, le contenu de chaque flip-flop estéldaane place vers la droite. De méme,
a chaque coup d’horloge, le circuit logique calcule une fiondooléenne du contenu dedlip-flops
et le résultat est réinjecté a I'entrée du registre. La sécpipseudo-aléatoire est ainsi déterminée par
le nombrem de flip-flops, I'état initial du registre et la fonction boeléne implémentée.

Avec un nombrem de flip-flops, le registre peut avoirf™états possibles. Ainsi, la séquence
pseudo-aléatoire, issue de la sortie du dernier flip-flopit &oir au maximum une période de
2™, Lorsque le circuit logique est constitué uniquement ditmicheurs modulo-2, le registre est
dit linéaire et I'état O (zéro dans chaque flip-flop) n’est pas permis siaséquence pseudo-aléatoire
reste indéfiniment nulle. Dés lors, une séquence pseudteakd générée par un registre a décalage
linéaire ne peut avoir qu’'une période maximale d&-21. On parle alors deéquence de longueur
maximale

Tout 'art de la conception du circuit consiste a synthétigee fonction booléenne génératrice
d’'une séquence se rapprochant au mieux d'une séquenceiséat

Exemple Considérons le registre a décalage linéaire de la figure 6.4

L'état initial du registre est supposé étre 100 (lorsquiblelcontenu des flip-flops de la gauche vers
la droite). Les états successifs du registre sont 100 111, 011101, 010, 001100, ... La séquence
de sortie est alors égale & 00111QTui se répéte ; cette séquence a une périodé€ del2-= 7 bits.

Il est & noter que I'état initial est arbitraire mais non nul.
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Additionneur

modulo-2
I\
Y
Flip-flop
- 1 - 2 . >
So S1 S 3 3 Séquence

de sortie

Horloge

FIG. 6.4 — Exemple de registre a décalage linéaire.

Propriétés d’une séquence de longueur maximale

Considérons des symboles 0 et 1 respectivement reprégaamtdss niveaux—1 et +1. Les
séquences de longueur maximale ont des propriétés proeheslds des séquences binaires pure-
ment aléatoirgs a savoir une moyenne nulle et une fonction d’auto-cori@iagn forme de delta de
DIRAC.

Etablissons ces propriétés. La période d’une séquencerdadar maximale est définie par

N=2m_1 (6.2)

Appelonsc(t) I'onde résultant de la séquence de longueur maximale, cattusieé a la figure 6.5(a)
pourN =7.
La période de I'onde(t) est égale a
Tob=NT; (6.3)

ou T, appelégériode chip est la durée d’un bit de la séquence de longueur maximale.
Deux propriétés des séquences pseudo-aléatoires sontliatas:

1. [Espérance]Pour une séquence a longueur maximale, tous les étatsaatdes registres sont
possibles a I'exception de I'état nul (il y a 7 états interpessibles dans notre exemple). Si
I'on retire I'état avec tous les bits mis a 1, pour tout étaé¢ine il y a un dual (les O sonta 1
et réciproquement). Un état et son dual fournissent enesde$ bits de signe opposé et donc
ces derniers se compensent. Pour le calcul de I'espérdneagdste alors qu’a considérer I'état
avec tous les bits a 1, qui lui fournit 1 en sortie. Dés loesspérance vaut

1

E{et)} = (6.4)

Contrairement & une séquence aléatoire, I'espérancepasstulle mais elle diminue avec la
taille du code d’étalement.

2. [Périodicité de la fonction d’auto-corrélation] La fonction d’autocorrélation d’une séquence
de longueur maximale est périodique.

Par I'établissement de la fonction d’autocorrélation,spartons de la définition de la fonction d’au-
tocorrélation d’un signal périodiqu#t) de périodely,, qui est donnée par

Mee(T) = Tib/;:;f c(t)c(t+1)dr (6.5)

I utilisation d’une séquence réellement aléatoire ne @etrait pas de restituer le signal utile au récepteur péécis
ment en raison de I'aspect aléatoire !
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ou T appartient & l'intervallé—Tp/2,+T,/2]. En appliquant cette formule a la séquence de longueur

maximalec(t), on obtient

1

N1
ooy [N < T
ce(T) :

—N ailleurs

Ce résultat est montré a la figure 6.5(b) poue 3 etN = 7.

Séquence binaire
00111010011101

+1

(6.6)

(@)

Cec(TH
1.0

bNTC _ =

_Z 1 0 1
Te Te 1 Te
N—TC — |-
(c)

FIG. 6.5 — Propriétés d’une séquence de longueur maximale.
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Etant donné qu’une périodicité dans le domaine temporeespond a un échantillonnage uni-
forme dans le domaine fréquentiel, et la forme de la fonafiantocorrélation de(t), on peut déter-
miner la densité spectrale de puissance(te

1 1+N ™ /sin(md)\? n
wh=eah g 3 (St) o(f ) 6.7

qui est représentée a la figure 6.5(c) poue 3 etN = 7. Au vu de ces résultats, il est maintenant
possible de comparer une séquence de longueur maximale ségnence réellement aléatoire :
— sur une période de la séquence de longueur maximale, ladomautocorrélation de(t) est
similaire & celle de la séquence aléatoire. En effet, latfond’autocorrélation d’une séquence

aléatoire vaut
_ 1
1 Te |T| <Tc (6.8)
0 IT| > Te¢

Il apparait donc que les densités spectrales des deux sEguent une méme enveloppe, a
savoirsinc(fT).
— la différence fondamentale réside dans le fait que le spédetla séquence aléatoire est continu
tandis que celui de la séquence de longueur maximale estasegnaie raies espacées d®&\Te.
Lorsque I'on augmente la valeur 8 c’est-a-dire le longueur de la séquence de longueur mdgjma
la séquence pseudo-aléatoire se rapproche plus d’'unerssgabatoire pure. Cependant, le prix
a payer avec une grande valeur Meest une augmentation de la bande passante nécessaire. Un
compromis doit des lors étre établi.

Choix d'une séquence de longueur maximale

La question qui se pose a présent consiste a savoir comnmsirdh fonction logique du registre
a décalage pour obtenir une période déshééa littérature fournit des tables avec les connections
a réaliser entre les éléments du circuit pour difféerentésuva dem. Une telle table est montrée a la

figure 6.6.

Registre a decalage configurations possibles pour la rétroaction
de longueur m
2 [2,1]
3 [3,1]
4 [4,1]
5 [5,2], [5,4,3,2], [5,4,2,1]
6 [6,1], [6,5,2,1], [6,5,3,2]
7 [7,1], 17,31, [7,3,2,1], [7,4,3,2],[7,6,4,2], [7,6,3,1]
[7,6,5,2],[7,6,5,4,2,1], [7,5,4,3,2,1]
8 [8,4,3,2],[8,6,5,3], [8,6,5,2], [8,5,3,1], [8,6,5,1],
[8,7,6,1], [8,7,6,5,2,1], [8,6,4,3,2,1]

FIG. 6.6 — Table permettant de construire le registre a décaldéguat [16, page 584].

Plusmaugmente, plus il y a de possibilités de circuits.

Exemple Considérons une séquence de longueur maximale nécéssitiéination d’un registre de
longueurm = 5. Pour cette valeur de, nous choisissons dans la table une boucle a rétroaction du
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type[5, 2]. La configuration correspondante est montrée a la figur@).Z( supposant un état initial
10000, la figure 6.2 montre I'évolution du registre pour uggque de la séquence de longueur max-
imale. On remarque qu’en fin de période, le registre est tegeson état initial. On aurait également
pu choisir la configuratiofb, 4, 2, 1] comme le montre la figure 6.7(b) et on aurait une autre séguenc
pseudo-aléatoire de méme longueur.

Additionneur

modulo-2
M. @
N
Flip-flop
Sl 2345~
Horloge I I I I Je daEhee
(M T\ M. ®
1/
Flip-flop 1
L 1 > 2 > 3 > 4 > 5 S/:
I i I i Je Juehce

Horloge

FIG. 6.7 — Deux schémas possibles poue 5 [16, page 584].

6.2.3 Principe de la transmission en bande de base

Soit la séquence binaifhy} représentant I'information & transmettre. Cette séqueanduit &
définir une onde continuie(t) par un codage de type NRZ bipolaitel. De méme, on constitue un
signal temporet(t) & partir des €lémentgy} d’une séquence pseudo-aléatoire.

L'étalement du spectre de(t) se réalise au moyen d’urodulatior? qui n'est autre que la
multiplication dec(t) etb(t), comme le montre la figure 6.8(a).

Or, une multiplication dans le domaine temporel revientidefane convolution dans le domaine
fréquentiel. Dés lors, si le signh(t) est & bande étroite et quét) est a large bande, le spectre du
signal résultant

m(t) = c(t)b(t) (6.9)

sera pratiquement aussi large que celucdég En effet,

A = BEE(H) (6.10)
_ [T ewa(i—1)dr (6.11)

—00

2Conformément a 'usage repris dans la littérature scieufitj le termemodulationest utilisé tant6t pour décrire
I'étalement, tant6t pour désigner I'opération qui faieintenir une porteust: coq2rfqt).
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0
0
0
0
1
0
1
0

1
1
1
0

1
1
0
0
0

1
1
1
1
1
0
0

1
1
0

1
0
0

1

Registres

0/1/0/00
1/0{1]0|0
01,010
1/0/1/0|1
1/1(0(10
1(1/1(01
0j1/1/1/0
1/0/1]1|1
1/1/0(1|1
0O/1/1/0]1
0011|110
0/0j0|1]|1
1/0/0(0|1

1/1/(0(0|0
1/1(1]00
1/1|(1]10
11111
Oj[1{1|1|1
0j|O0|1|1|1
1/0/0(11
1/{1/0(0|1
0/1/12/00

1/0(1]10
010|111
00101

1/0(0(10
01001
0011|010
0/0j0|1]0
000|001

1/0/{0]0|0

Bit de rétroaction| 1 | 0] 0 | 0| 0 | Bit de sortie

TAB. 6.2 — Evolution du registre de la figure 6.7(a) au cours dipéréode de la séquence [16, page

585].
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(b R b(t) m(t)  m(t) r(t)
b — — >

{og —=| NRZ

(@) (b)

v ——1siv>0
To _| Organe de
Jo'dt ~ | désision

|

c(t) SeuilA =0

—=0siv< O

(©)

FIG. 6.8 — Modele d’'une transmission a spectre étalé en bandasde b

Or, on effectue le produit des deux courbes et on integreosiies les valeurs différentes de zéro. On
obtient dés lors un signal large bande. De plus, la figure ®8tra trés clairement que la période du
signal étalé est d&; et donc la bande de base du signal étalé \ﬁutce qui représente un signal
large bande.

On dit que la séquencgt) joue le rle decode d’étalementLa formation du signain(t) est
montrée a la figure 6.9.
Pour une transmission en bande de base (sans utilisatioe garteuse), on transmet le signal étalé
m(t) sur le canal.

Le récepteur recoit le signal étatét) bruité par des interférences caractérisées par le signal
(cf. figure 6.8(b))

rt) = mt)+it) (6.12)
= c(t)b(t) +i(t) (6.13)

Le signal d’interférence se compose de signaux émis patrdgautilisateurs dans la méme bande
de fréquences ainsi que du bruit.

Pour recouvrer le signal original et la séquence binairegacente, le signal requt) est appliqué
a I'entrée d’un démodulateur qui consiste en une multipbcesuivi d’'un intégrateur et d’'un organe
de décision, comme l'illustre la figure 6.8(c). Au niveau délamgeur, le signal reqyt) est multiplié
par une réplique exacte de la séquence pseudo-aléatdiseaitiu récepteur.

Nous faisons I'hypothése que le récepteur travaille entaymisme parfait avec I'émetteur. La
sortie de I'étage de multiplication est alors donnée par

2(t) = c(t)r(t) (6.14)
c?(t)b(t) + c(t)i(t) (6.15)

Cette derniere équation montre que le sign@) est multiplié deux fois par la séquence pseudo-
aléatoirec(t), tandis que le signa(t) n’est multiplié qu’une seule fois. Vu quet) vaut+1 ou—1,
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Signal de donnédx(t)

A
+1

0

-1 —

. (@)
Code d’étalemer(t)
A
+1 — —
0 -
-1
—»‘ —T¢
————— NTC —_—
S (b)
Signal étalém(t)
A
+1 +—
0 >
-1 I
(©)

FIG. 6.9 — Formation du signah(t) par étalement du spectre bé).
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le signalc?(t) est égal & 1 pour tout instantDonc, le signak(t) se réduit a
z(t) = b(t) +c(t)i(t) (6.16)

Nous voyons donc que le sigrial), qui contient I'information utile, se retrouve a la sorteltétage
de multiplication. Si le terme additd{t)i(t) semble génant, il faut bien voir que la multiplication de
i(t) par le code d’étalemertt) a pour effet d’étaler le spectre dg). Dés lors, le signad(t)i(t) est
a large bande tandis que le sighél) est a bande étroite. Ce signal large bande contient notatnmen
les signaux étalés des autres utilisateurs, ceux-ci étarsiadérés comme du bruit.
En appliquant le signai(t) a I'entrée d’un filtre passe-bas, en I'occurrence l'intégua la ma-
jeure partie de I'énergie dgt)i(t) est filtrée. L'effet de I'interférencgt) est donc fortement réduit
a la sortie du récepteur. En réalité, a partir du sigfgl, tout se passe comme pour la démodula-
tion d’'un signal numérique par le filtre adapté suivi de lamg de décision. Le signalt) est le
signal numérique a démoduler &t)i(t) peut étre vu comme I'approximation d’un bruit blanc ad-
ditif gaussien. Plus la séquence pseudo-aléatoire estéonmus cette approximation est vérifiée.
Cependant, le prix a payer pour cette augmentation de lagiroh contre les interférences est une
augmentation de la bande passante requise, de la complergiéstéeme, ainsi que des délais.
Enrésumé, l'utilisation d’'un code d’étalement dans I'éewet produit un signal large bande trans-
mis sur le canal. Celui-ci apparait comme du bruit pour uapégur qui n’a pas connaissance du code
d’étalement initial.

6.2.4 Etalement direct par modulation BPSK

Nous allons a présent voir comment on peut intégrer la natiétalement direct de spectre dans
un systeme de modulation. Le type de modulation choisie msthuodulation de phase binaice-
hérente(BPSK).

La figure 6.10(a) montre le schéma d’un tel modulateur. Le utaddur transforme tout d’abord
la séquencdby} en signal NRZ bipolaire pour obtenir le sigrial). Il y a ensuite deux étages de
modulation : le premier étage multiplie le sighét) par la séquence pseudo-aléataifg tandis que
le deuxieme étage est un modulateur BPSK. Le message taxgingst alors un signal modulé en
DS/BPSK Direct-Sequence spread Binary Phase Shift-Keyibhg phased(t) du signal modulé(t)
vaut 0 ourt selon que les signauxt) etc(t) sont de méme polarité ou non a I'instantn saut de
phase est ainsi observé tousTgs

La figure 6.11 illustre la formation du signal modulé BPSK figare 6.11.(c) représente donc le
signal qui sera envoyé sur le canal pour la transmission loitin

Le récepteur, illustré a la figure 6.10(b) est composé de d@ages. Au niveau du premier étage, le
signal recuwy(t) est appliqué a I'entrée d’'un démodulateur cohérent BPSKstdaé d’'un mélangeur
alimenté par une porteuse générée localement, suivi dwe fiasse-bas dont la bande passante est
limitée a celle dan(t). Le deuxieme étage de démodulation effectue le “désétaléme spectre en
multipliant la sortie du filtre passe-bas par la copie exdetéa séquence pseudo-aléatoire utilisée a
I'émetteur. Le reste de la démodulation est identique & ceilisée pour la transmission en bande de
base (filtre adapté et organe de décision).

Bruit

Remarguons que le canal de transmission contient une sieuits, typiques pour ce genre
d’applications :

— un bruit blanc additif gaussien, qui modélise la présengeedsomme de bruits indépendant
entre eux.
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Séquence de_
données binaires

b Encodeur b(t) m(t) Modulateur X(t)
bt —— “\Rrz ’<>—’ Bpsk [ = X

c(t)

Générateur
de code PN Porteuse
(a)
Détecteur cohérent
Si - " !
ignalrecu | . ! 1siv>0
y(t) ‘ Mogul_ztiteur | Filtre ! fdet V| Organede
™ produi > - ‘ —= Jo - A
R passe-bas : désision - 0siv<0
N |
Générateur
Porteuse locale local de code
PN

(b)

FiG. 6.10 — Schéma-bloc de la modulation DS/BPSK.

— des interférences a bande étroite, qui viennent se “|ladgan certaines bandes de fréquence.
C’est précisément au moment de contrer ces bruits (ou skymawasites a bande étroite que
I'étalement direct, voire par sauts de fréquence, montregon intérét.

— les signaux BPSK/CDMA des autres utilisateurdViSieprésente le nombre d'utilisateurs dans
la méme bande de fréquence, on considere généralement issarme de bruit égaleN — 1
fois la puissance nominale d’un utilisateur.

Analyse

La figure 6.10 représente un modulateur ou I'étalement detrigpse fait avant la modulation de
phase numérique. Pour une analyse plus détaillée, il éseggant d’'intervertir —conceptuellement—
ces deux étapes de modulation comme le montre le schéma dera 6.12. Cette permutation est
licite car les opérations d’étalement de spectre et de natidul BPSK sont des multiplications, et
donc commutatives. Il en va de méme pour les opérations dedidation. Le fait de permuter les
deux opérations permet de modifier la réponse impulsioamkilfiltre adapté qui, pour rappel, est
donnée par

h(t) = g(To—t) (6.17)

Combinant les deux opératiorgt) devient co§2rfct). La réponse impulsionnelle du filtre adapté
sera donc un cosinus retourné.
Les interférences sont modélisées par le sigftalqui est de type passe-bande. La sortie du canal
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}
X

(@)
Porteuse
Ac
“Ac -
(b)
s(t)

ACT‘MM/\/\/\/\/\/\A NN
"*IWW IRVAVAVAVAVAVIRVARVAY

(€)
FIG. 6.11 — Modulation BPSK du signal.

Emetteur , Canal | Récepteur
Signal de Estimation
donnéed(t) | Modulation | s(t) X(t) y(t) ut) | Détecteur debl(t)
E— E——

binaire PSK cohérent

Porteuse Porteuse locale
Générateur Générateur
de code PN local de
code PN

FIG. 6.12 — Permutation entre étalement et modulation de phase
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y(t) s’exprime donc par

yt) = x(t)+i(t) (6.18)
= c(t)s(t)+j(t) (6.19)
ou s(t) est le résultat de la modulation BPSK du sigo).

Au récepteur, le signal regy(t) est tout d’abord multiplié par la séquence pseudo-aléat(iy,
ce qui donne le signal

ut) = ct)y(t) (6.20)
= A(t)s(t) +c(t)j(t) (6.21)
= s(t)+c(t)j(t) (6.22)

Cette derniére équation montre que le signal a I'entrée thodélateur cohérent BPSK est un signal
modulé en BPSK augmenté de l'interférerute) j(t). La démodulation peut alors se faire, comme
pour le cas de la transmission en bande de base, en utilisdiitra adapté suivi d’'un organe de
décision, le terme d’interférence étant considéré commuarwihblanc additif gaussien.

6.3 Etude des performances

6.3.1 Gain d'étalement

Un calcul complet et détaillé (voir [16, page 596]) débousteune relation liant le rapport signal
sur bruit a la sortie et celui a I'entrée ; en voici I'expressi

10Iog<§) = 10Iog<§) +3+ 10Iog<-_::—:) (6.23)
ouT IN

Le terme de &B] provient du gain obtenu sur le rapport signal sur bruit ehisatit la détection
cohérente.

Définition 23 On définit legain d’étalementen [dB]) comme

GE = 10Iog(%) (6.24)
Cc

Ce gain mesure I'impact sur le rapport signal sur bruit obtesr usage de la technique d’étalement.
On constate que le gain d’étalement égale le facteur did&ieN. Plus la séquence d’étalement est
longue, plus le gain d’étalement est important.

6.3.2 Probabilité d’erreur

Par un calcul semblable a ce qui a été fait pour la modulatP&H(voir cours de “Principes des
télécommunications analogiques et numeériques”), il essiide de déterminer la probabilité d’erreur
pour la modulation DS/BPSK; elle vaut (cf. [16, page 597])

1 Ep
Ps ~ éerfc<\/ﬁ> (6.25)
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ou Ey, est I'énergie par bit du messabg), Tc la durée d’un chip elt la puissance moyenne du signal
d’interférence
| — i/Tb j2(t) dt (6.26)
Tp Jo : '
En fait, si on compare cette probabilité d’erreur a celleeabt pour la démodulation BPSK, tout
se passe comme si le signal BPSK était plongé dans un bruait biaussien de densité spectrale de
puissance égaleld..

6.3.3 Marge d’interférence

Pour pouvoir exprimer analytiquement l'intérét de I'étaknt de spectre, définissons certains
parametres
— S|W] le niveau de puissance du signal utile, égal au produit detiie par bit et de la fréquence
d’émission des bits,
— B[HZ la largeur du canal spectral disponible,
-Ry= T—lb [HZ le débit utile ou la fréquence bit du message a transmettre,
— Ep[J =W x g I'énergie par bit,
— | [W] le niveau de puissance des signaux d’interférence (celochus tous les types d’inter-
férences), et
— Np[W/HZ la densité spectrale de bruit.
On peut interpréter le rapport suivant comme un rapport deiani d’interférence a signal utile

| NoB BT, _ B/R
S Ew/Tw En/No Epn/No

(6.27)

Des lors qu’on se fixe un rapport énergie a bruit requis amtéue(ﬁ—ﬁ) pour que le systéme
req
fonctionne correctement, on dispose d’'une marge quiidBp s’exprime par

lag= B g (B
§l98 = & [d8 (No)req[dB] (6.28)

Le rapport'—S est appelénarge d’interférenceéandis que le rappo% est legain d’étalementEn
effet,

B Ty
— == (6.29)

Ry Tec

Pour un gain d’étalement unitaire, la valeur du rapp(tﬁ%) est tout simplement égale au rapport
signalSa interférence.

Exemple Soit a transmettre un signal vocal numeérique & une cadehde B60JHZ. Prenons en-
suite une largeur de canal Be= 1, 2288 MH Z| telle qu’utilisée dans le systéme américain a étalement
de spectr&S-95. Pour un rapport énergie a bruit requis deB|, ce qui correspond & une certaine
probabilité d’erreur, on calcule une marge de

100 <1,2288>< 10°

5600 )—6:15,1[dB] (6.30)

En conclusion, les bits d’'information a la sortie du récapteeuvent étre détectés de maniére
fiable méme lorsque le bruit ou les interférences a I'entiéeédepteur sont majorés de,15dB].
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Cette marge disponible va donc permettre de rajouter disatriurs sans hypothéquer la qualité de
la communication.

L'étalement a toutefois ses limites car il faut bien bormevdleur deN. Pour accroitre davantage
encore le nombre d'utilisateurs, il est nécessaire de racdwne technique d’étalement de spectre
avec saut de frequence.

6.3.4 Capacité d'un systeme a étalement de spectre

C’est une régle générale que I'utilisation d’'une bande élgedfence plus large accroit la résistance
au bruit. Dés lors qu’un utilisateur est seul a utiliser ugéecanal, il bénéficiera d’'un qualité de trans-
mission idéale. Une telle situation est néanmoins rarelleaeltraine un gaspillage de ressources qui
ne se justifie pas. En pratique donc, un utilisateur par@agatnal avec d’autres utilisateurs. Le nom-
bre d'utilisateurs simultanés dans une méme bande de fiéquest appeléeapacité La proposition
suivante établit un résultat important pour le calcul dealpacité des techniques d’étalement de spec-
tre.

Proposition 24 La capacitéd’'un systeme a étalement de spectrepesportionnelle au gain d’étale-
ment

Pour I'établir, supposons qu’un utilisateur soit le seutauper la bande de fréquences. La puissance
de porteuse est alo®&= S= E, /T, = RyEp. De la méme maniére, la puissance de bruit a I'entrée de
la station de base vaut

| =BNy (6.31)

Des lors, le rapport de la puissance de porteuse d’'un mobéeataée de la station de base vaut
C_REy _Ep/No
| BNy B/R;
SoitM le nombre de mobiles traités par la cellule. En supposantapssles émetteurs travaillent

a méme niveau de puissance et en négligeant le bruit theemliegi autres mobiles produisent une
puissance d’interférence

(6.32)

| =C(M—1) (6.33)

ce qui conduit a
c 1
| M-1

En combinant les deux expressions%je)n en déduit

(6.34)

B 1 B 1
Ro En/No '~ Ry Ep/No

(6.35)

On voit donc que la capacité de la cellule est bien propanttia au gain d’étalement. M est
donc approximativement égal a la marge d’interférence sDaremple du paragraphe précédent, on
observe un nombre d'utilisateurs égalia= 10-°1 ~ 32. On voit dés lors que, plus on veut mettre
des utilisateurs sur la méme bande de fréquences pour une pr@mabilité d’erreur, plus le gain
d’étalement doit étre important et donc pBsloit étre élevé par rapportk,, et donc, pluslc doit
étre petit par rapport §,. Une interprétation intéressante est montrée a la figue; Galpuissance de
l'utilisateur ramenée dans une bande largé\d¢iz] dépasse largement la puissance d'interférence
des autres utilisateurs.
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Densité spectrale de puissance

. Puissance €
margei No
Puissance €
T = (M —1)utilisateurs
| w |
B

FIG. 6.13 — Interprétation de I'étalement de spectre.

Mais on peut encore faire d’autres gains permettant d’anggnée nombre d’utilisateurs sur une
cellule. En effet, lors d’'une conversation, les temps modsupent une partie non négligeable du
temps total. Des études ont montré que le temps de conversti de I'ordre de 35% du temps total
de la communication. Comme, en pratique, on ne coupe pasiasiément le message dés détection
d’un silence, on considére plutdt un facteur d’occupatiashe 50%, ce qui statistiquement méene a un

nombre d’utilisateurs simultanés
B 1 1

" Ry Ep/No a

A ce dernier calcul s’ajoute une autre considération nedadi la directivité des antennes. Pour une
méme cellule, on place généralement plusieurs antenr@sgment trois), chacune ayant une di-
rectivité telle qu’elle est responsable de la couvertuoaé’portion de la cellule, ce qui divise la zone
de rayonnement de la cellule en plusieurs secteurs. Ceauigbieait d’augmenter le nombre d'’utilisa-
teurs dans une méme cellule par un facteur trois, mais pater éwm trou de couverture, on assure un
certain recouvrement (par exemple 15%). Le tout améene im@aupplémentaire, égal &30, 85,
conduisant a une valeur dé& de

(6.36)

B 1 1
- Ry Ep/No o
Enfin, considérant trois cellules trisectorielles, la tégne de CDM implique I'utilisation des mémes

fréquences pour toutes les cellules (on utilise toute ladbgrassante), ce qui implique un certain
recouvrement qui se traduit par un facteur de réutilisad®fréquencé, inférieur a l'unité.

(6.37)

Surface utile

F.— . 6.38
®™ Surface géographiquetotale ( )
Ce qui donne I'estimation suivante pour le nombre d’utibsas par cellule
B 1 1
~ — Gk 6.39
Ry Eo/Noa ~ ° (6-39)

Pour le GSMFe ~ 1.
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Chapitre 7

Multiplexage et acces au multiplex

7.1 Introduction

La paire torsadée qui relie un abonné au central télépherggti habituellement dédiée a un
utilisateur uniqd}n Cet utilisateur peut des lors, a sa guise et a toute heutseguta totalité du
spectre fréquentiel ; par ailleurs, la technologdSL| en tire profit. Cette souplesse a un prix car, la
ligne restant inactive pendant une tres longue périodeligation moyenne de quelques dizaines de
minutes par jour doit suffire a rentabiliser I'investissetn@nsenti par I'opérateur.

7.1.1 Multiplexage

Dans I'air ou sur un réseau de télédistribution, le partagspkctre et le partage temporel des
ressources font partie intégrante du dimensionnementsiave Ces partages résultent de procédés
demultiplexage qui consistent a combiner plusieurs signaux pour les trattsensur un méme
support.

Historiquement, on en distingue principalement deux :

— le multiplexage en fréquencéBrequency Division Multiplexing [FDM). Cette technique de

multiplexage alloue une bande de fréquences spécifiquecuelsignal.

— le multiplexage tempordlTime Division Multiplexing TDM). Il consiste a réguler les moments

d’occupation du canal pour chaque signal.
La technique plus récente doultiplexage par étalement de specareuvert de nouvelles voies pour
le partage de ressources. Cette technique réalise a latpiartage fréquentiel et temporel.

Pour étre complet, signalons qu’il existe des techniquesualéplexage propres a certains sup-
ports. Ainsi, dans le domaine de la transmission par fibreqoet on a développé des techniques
de multiplexage par longueurs d’ond&gve Division Multiplexing WDM) avec quelques variantes
particulierement adaptées a la transmission a trés haitt (@@nse Wave Division Multiplexing
DWDM) .

7.1.2 Acces multiple

Des lors qu'il y a multiplexage et donc partage des resssuiceonvient de définir
— des moyens techniques pour accéder a ces ressourcedutlies. On parle dméthodes d’ac-
cestelles que I&DVMA (la lettre A désignanAccesy, TDMA, [CDMA, ...

IDans de trés rares cas, il existe des concentrateurs de ligmeombinent des signaux entre les abonnés et le central
téléphonique.
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— desstratégies pour disposer du canél’est par le biais de stratégies qu’on espere atteindre au
haut de performance (haut débit, faible délai, faible taexcdngestion,..). La question des
stratégies ne sera pas abordée ici.

7.2 Multiplexage par repartition en fréquences

7.2.1 Principe

L'utilisation de certains supports de transmission exigpartage adéquat des ressources fréquen-
tielles. La technique de multiplexage par répartition éufrences consiste a former un signal com-
posite par translation fréquentielle de certains signhafigure 7.1 enillustre le principe. On dispose

Signal multiplexé

SALIATALTZN

—fg —fh -1 f f 3

FIG. 7.1 — Principe du multiplexage en fréquence.

d’'une série de signau¥( f) en bande de base a transmettre simultanément. Au moyen degeéls
accordés a des fréquences spécifiques, le spectre de chgaalkest déplace le long de 'axe des
fréquences et ajouté au signal multiplex de maniére a coune certaine plage fréquentielle, tout en
évitant un chevauchement en ménageantbdesies de gardentre les signaux.

Le signal multiplexé est transmis au récepteur qui doitagpdrun a un tous les signaux au moyen
de mélangeurs accordés aux mémes fréquences qu’a I'émisggorincipe est identique a celui
d’'une démodulation cohérente (voir figure|7.2).

7.2.2 Bande passante

La bande totale du signal est la somme des bandes des signguneatée ddandes de garde
destinée a protéger le multiplex ainsi constitué des sgjmaisins.
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Signal multiplexé

SALIATAL TN

| |
—f|3 —f —f|1 f|1 flz f|3 f

X X X
f1 ><) f2 ><) f3 ><)
X X X
N N o
Z1(f) Z>(f) 23(f)
B

FIG. 7.2 — Principe du démultiplexage en fréquence.
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La borne inférieure de la bande passante est fournie panmegsales bandes des messages con-
stituants. Ainsi, soi¥V la bande totale aM les bandes individuelles,

WS W (7.1)

7.2.3 Acces au multiplex

La question de I'acces (FDMA) est relativement simple castla fréquence porteuse du signal
W dans le multiplex qui permet de sélectionner un signal.eCatbcation est généralement statique.
Le partage fréquentiel des ressources est illustré a laefigd:

Fréquence

[] Utilisateur 1
[] Utilisateur 2
Canal physique—}= B [ 1 Non occupé
A,B,C : porteuses

Temps

FIG. 7.3 — Partage des ressources par multiplexage en frequéadeDMA (Frequency Division
Multiple Accesk

7.2.4 Exemple : multiplex de téléphonie analogique entre o&raux

En téléphonie, avant l'introduction du numérique, le molgeplus économique de transmettre des
signhaux analogiques sur de longues distances a consistéralzlsr des signaux modulés en ampli-
tude a bande latérale unique par multiplexage fréquelllﬁaeCCIT'IE a ainsi défini des normes pour
'assemblage de 12 jusqu’a pas moins deD00 canaux vocaux. Dans ces schémas, on réserve un
canal large de (kHZ pour un signal vocal occupant une bande de 300 a B480Ce schéma est
illustré a la figure 7.4.

Le groupe de base est constitué suivant la régle

fc=60+4nkHZ, ne{1,...,12} (7.2)

ou chaque signal est modulé par une modulation a bandel&atésiduelle. Les groupes sont ensuite
rassemblés pour former des super-groupes et ainsi de kaitecond échelon de la hiérarchie est
représenté a la figure 7.5.

7.3 Multiplexage par répartition temporelle

7.3.1 Principe

Le multiplexage par répartition temporelf@{l, Time Division Multiplexiny est une technique
de traitement de données par mélange temporel ayant poutebpérmettre I'acheminement sur

2L e CCITT est I'ancien nom de I''TU section T.
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Fréquence porteuse Fréquence porteuse

des voix (en kHz) des groupes (en kHz)
108 kHz
108 12 612 5 | 252 kHz
104— 11 564— 4 456
100— 10 516— 3 408
96— 9 468— 2 360
92— 8 420— 1 312
88— 7
84— 6 T
80— 5
76— 4 Supergroupe
4 kHz 72— 3 de 5 groupes
» 68— 2
0 64— 1
T 60
1 voix

Groupe basique
de 12 voix

FIG. 7.4 — Les étapes de constitution d’'un groupe de base et dpergroupe.

groupes basiques fréquences porteuses
- 612/
1
|
>\ 564/,\
I
N 516/
- 420A
60 108
groupe No %/ 2 ‘ ‘
|

312 360 408 456 504 552 kHz

FIG. 7.5 — Constitution de super-groupes [18, page 122].

109



un méme canal (appeil®die haute vitesseV), un ensemble d’informations provenant de différents
canaux a faibles débits (appelésies basses vitessB¥) lorsque celles-ci doivent communiquer
simultanément d’'un méme point de départ a un méme pointivéarrLe principe est illustré a la

figure! 7.6.

1 1

2 1 R —
| L | vienv| L
\Voies BV | |
P P
E E

n X X n

FIG. 7.6 — Schéma de multiplexage temporel.

A l'autre bout de 'acheminement, un démultiplexeur opéténaerse. Ce multiplexage est dit
temporeldans la mesure ou les données correspondant & chaque vbietemalés dans le temps.
Ainsi circulent séquentiellement et cycliqguement sur laevdV des informations appartenant a dif-
férentes sources (cf. figure 7.7).

1ére information des 2eme information des
/ voies 1 aN \/ voies 1 aN \
(T2 3 N[ T 2] 3} N

"mots" contenant
I'information de chaque voie

FIG. 7.7 — Structure temporelle de multiplexage par répartitemporelle des ressources.

Le multiplexage peut étre effectué soit apres I'opératiéottantillonnage de chaque voie et avant
le codage, soit aprés celui-ci.

Lors du démultiplexage des voies, c’est-a-dire de la réetdtion des données en fonction de leur
source d’origine, il faut que I'on puisse distinguer ledd@liénts échantillons. Pour cela, on intercale
dans la succession de donnéesnot de reperedont I'occurrence est égale a la période d’échantil-
lonnage (figure 7.8).

mots de repére

— T~

P rf2)f 3 INJ| [J1]] 2] 3[ N |

Te

FIG. 7.8 — Mot de repere.

L'ensemble constitué du mot de repére et de I'informatioméene rang pour toutes les voies est
appelé&rame Sa durée est égalela
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7.3.2 Bande passante

Le multiplexage par répartition temporelle s’analyse lesplacilement en considérant la fig-
ure 7.9(a). On suppose que toutes les sources d’'informatinohéchantillonnées a la fréquence de
NYQUIST ou a une fréquence supérieure. Un commutateur entrelacoieses suivant un ordre
préétabli. Le méme ordre permet de désentrelacer les dennée

source 1 synchronisation utilisateur 1
\/ e . /
7 N
7 N
7 N
7
l
|

N

source 2 I—éc \ canal |—> utilisateur 2

source N / signal en bande de base \ utilisateur N

FIG. 7.9 — Schéma de multiplexage temporel.

Si tous les signaux sont échantillonnés a une méme fréqueEncemmutateur passe réguliere-
ment d’'un signal & l'autre. Dans le cas de signaux échantids a des fréquences différentes, les
signaux les plus larges en bande de base prennent une pastsgnificative du multiplex.

La bande de base minimale pour un systéme TDM se détermié@meaidg. Supposons que I'on
travaille a la fréquence deWuIST pour tous les signaux. Pendant I'intervalle de teffipke signal
i fournit 24T échantillons. Le total pour tous les signaux vaut donc

ns=Y 2WT (7.3)
2
Si le signal final est en bande de base et que cette band@idlfaut impérativement\&/ échantil-
lons au moins pour le caractériser. Pour I'intervdlleon a donc
ns:ZWT:ZZ\N{T (7.4)
|

Des lors,
wW=SW (7.5)
2

ce qui est rigoureusement identique au cas du multiplexBié. F

7.3.3 Acces au multiplex

Tout comme pour le FDM, I'acces est généralement statigganhoins, le TDM offre un moyen
aisé de transmettre des informations individuelles a degddifférents. Le schéma d’acces doit alors
étre convenu entre I'extrémité émettrice et I'extrémitéeggrice. Le schéma de partage par répartition
temporelle est illustré a la figure 7/10.
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Canal physique

¢ [] Utilisateur 1
[] Utilisateur 2
[ 1 Non occupé
1,2,3,4 : timeslots

Fréquencs

Temps

FiG. 7.10 — Partage des ressources par multiplexage en tem@DM& (Time Division Multiple
Accesk

7.3.4 Exemple de multiplexage temporel : systeme téléphapie numérique
PCM 30 voies européen

Caractéristiques

Il permet de transmettre simultanément sur un méme supPmaids téléphoniques classiques :

— B = bande passante du signal a coder =3@200[HZ et fe = 8 kHZ.

— numeérisation PCM avec loi A (=87,6) de compression 13 sedgrseir 8 bitsDy, = débit basse
vitesse = 64kb/g.

— multiplexage temporel a 32 intervalles de temps (IT) cangnt un IT de verrouillage de trame
(VT) etun IT de signalisation (SI).

Structure de la trame

Elle est découpée en 32 IT, chacun composé d’un octet (8 hits)érotés de 0 a 31 (figure 7.11).

(0 [ 1 [ 2 [.n] 16 ] ... 30| 31|

Fic. 7.11 — Structure de la trame.

La période d’échantillonnagk = 1/ fo = 125[u9], correspond a la durée de la trame. Chaque IT

posséde une durée égalga= %3 = 3,9[us]. Chaque bit durd, = %9 = 488[ng. Ces valeurs sont
représentées a la figure 7.12.
o [ 1 ] 2 |... | 16 | ...... | 30 | 31 |
[1]2]3[4]5[6]7]8] 3,9[us

488ng
FiG. 7.12 — Structure de la trame au niveau bit.

Le débit de la voie HV composée de 30 voies est dBne- 32 x 8 x 8 = 2048kb/s| =
2,048[Mb/s|. On parle de trame a[Rb/s|
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Réle des IT

— LesITdel1lal5etl7 a 31 sont affectés aux voies de parofghtiiéue ou a la transmission
numérigue (données, fax,.). lls ont chacun un débit de G&kb/s|.

— L'ITO contient le mot de repere évoqué précédemment, appet de verrouillage de trame
et noté VT. Il ne joue pas le méme réle selon qu'il se situe derestramepaire ou impaire,

Le verrouillage de trame permet de synchroniser les équep&srde réception sur le cycle
des données émises a la mise en marche du systéme, puis camnerenpériodique afin de
vérifier lesynchronismeu fonctionnement général. Dans ce cas précis, on parledaiage
regroupé c’est-a-dire dont les informations sont groupées dans @menlT en téte de trame.

Il existe un autre type de verrouillage départi si le mot posséde des informations localisées
dans plusieurs IT différents, ou bien sur plusieurs tranifé&rentes.

— L'IT16 est réserveé a laignalisationdes 30 voies. Celle-ci a pour but de transmettre les infor-
mations relatives ou pas aux données (maintenance demggstieests, commandes, gestion du
réseau...), pour la commande des opérations de commutBtlerest ici de type Hors octet
regroupé, c’est-a-dire regroupé dans I'IT 16. Chaque IT16 a poue fél signalisation simul-
tanée de deux voies. Il faut donc 15 IT16, soit 15 trames, pmuraliser toutes les voies de
données. L'ensemble de ces 15 trames, auxquelles on ajoeitEGdieme trame appelée trame
0, constitue une multitrame. Cette trame 0 comprend dan$6’un mot de repére, appelé mot
de verrouillage multitrame (VMT) nécessaire lors du midtkage a la synchronisation des
trames. Il occupe les quatre premiers bits de cet IT (figuk8)7.

7.4 Multiplexage par répartition de codes

Le principe de base est celui de I'étalement de spectre. LUgptexage par répartition de codes
ne nécessite ni une allocation fixe des frequences comme kh RIN séquencement strict comme
en TDM, comme le montre la figure 7.14.

Le facteur limitatif le plus important est celui des intam&ations entre utilisateurs deés lors que
les utilisateurs recourent a des codes distincts. Comidepour I'analyse, la situation de la fig-
ure 7.15.

On prend le cas le plus défavorable de deux utilisateets parfaitement en phase et travaillant
a la méme fréquence. On cherche a déterminer I'effet diértence da a l'utilisateura la sortie du
récepteurj. Soitbj(t) la séquence (en forme bipolairel, +1) de l'utilisateuri. Soit un décalage
entre les horloges de référence des deux utilisateurs. Orrenaisément que linterférence da
I'entrée de I'organe de décision gevaut

To
Vj(T)’bj(t):O =/, bi(t—1)cj(t)ci(t — 1)dt (7.6)
T
— i/ "ci(t)ci(t — T)dt (7.7)
0
On peut choisir de réécrire cette équation sous la forme
Vi (T)}bj (t)=0 — +TplM i (T) (7.8)
ou
1 /T
M) = ?b/o ¢;(t)ci(t — T)dt (7.9)

Cette moyenne temporelle est appdidgaction d’'intercorrélation partiellePour avoir une inter-
férence nulle, il faudrait que cette fonction soit nulle ptaute valeurr. En général, les séquences
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MULTITRAME

125 s
TO|T1|T2|T3|T4|T5|T6|T7|T8|T9T10[T11[T12T13[T14[T15
125 ps|
ITITITIT [............. T [ IT
0/1/2]3 16 31
ERED
IT1als
| X[0[0]1[1]0[1]1] [O]O[OJO[X] ¥ X]X] |P[1[2]3[4]5[6]7]
Mot alterné - Mot VMT 30 voies téléphoniques
1 trame sur 2 IT 16 trameT 1
I X[ 1P X[ X]|X]| X[ X] [a|b]c|[d][a]b|c]d] X : bits libres
9488[?51 v yira @ : bits d’alarmes
IT16 trameT2
la|blc|d]a]b]c]d]
Signalisation Signalisation
\oie 2 \oie 17
IT16 trameT 15
|ab[c|d[a]b]c]d]
Signalisation Signalisation
\oie 15 \Voie 30

/

Fréquence

FIG. 7.13 — Multitrame (d’apres [10]).

Code

| Canal physique

[ ] Utilisateur 1
[ ] Utilisateur 2

AN

[T Non occupé

'\
Temps

FIG. 7.14 — Multiplexage de ressources par répartition de cGddé¢ Division Multiple Acce$s
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utilisateur i utilisateur j

bi(t—1)
t — T Cj (t)
Transmetteur du Transmetteur du
i eme utilisateur j éme utilisateur
cos(2mfct)  cos(2mfct)
_I= i:/; \\
canal ~ 7 R N
v v TN
= X
cos(2mfct)  cos(2rmfct)
ct—1) ¢j(t)
T T
oo dt Jobdt
Récepteur du v Vi Récepteur du
i eme utilisateur : : j eéme utilisateur
o,rg.a.ne — seuila0 seuilao—~| °r9ane
décision décision
soitlsi  soitOsi soitlsi soitOsi
vi >0 vi <0 vi>0 vj<O0

FIG. 7.15 — Schéma d’analyse pour l'intercorrélation des sécpreétalées.
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a longueur maximale n’ont pas de bonnes propriétés d’iotexation partielle comme le montre la
figure 7.16; la fonction d’intercorrélation est loin d’étralle pour toute valeur de.

20

154 4

10+ 4

-15-+ 4

-20 U | \ | | | |
-60 -40 -20 0 20 40 60

Delait

FIG. 7.16 — Fonction d’intercorrélation de deux séquencesdisaléatoires de période= 63 (6, 1]
et[6, 5, 2, 1]) (d’aprés [16, page 608]).

7.4.1 Seéequences de@D

En pratique, les séquences a longueur maximale sont depiéandidats pour une utilisation
partagée. On utilise plutét une classe de codes partieldigpelée séquences del®. |l est possible
de montrer qu’un choix précis des séquences a longueur rxoonduit & des séquences deLG
dont la fonction d’intercorrélation n’a que trois valeurstohctes.

Le bon sens impose que chaque utilisateur ait son propre Edpeut néanmoins montrer [17,
page 128] qu’a la condition d’avoir des émetteurs dont lesphk sont non corrélées, la transmission
est possible en présence d'utilisateurs recourant touscadmunique.

7.5 Discussion

7.5.1 Combinaison de techniques de multiplexage

Les techniques de multiplexage ne sont pas nécessairenie#eas isolément. En effet, dans
le cas pratique di&SM, I'opérateur alloue une série de canaux fréquentiels. @asaux sont en-
suite partagés entre utilisateurs par multiplexage a tiépartemporelle. On parle de technique
FD/TDMA. Un tel schéma est illustré a la figure 7.17. De plusy B séparation des bandes de
fréquence suivant que le signal va de la station de base’wglisateur ou I'inverse. Cette technique
est parfois appelée FDD/TDD (le second D signifiuntlex).

Dans le cas du standard américain 1S-95, le multiplexagpaeshest remplacé par un multiplex-
age par spectre étalé; il s'agit alors de FD/CDMA.
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Fréquencs
= [ Utilisateur 1
[ Utilisateur 2
B 1 Non occupé
1,2,3,4 : timeslots
12|34l 1] 2/3]a? A,B,C : porteuses
Temps

FIG. 7.17 — Partage de ressources par multiplexage en temp$rétjeence, combinaison du TDMA
et du FDMA.

7.5.2 Comparaison de normes de mobilophonie

Le tableau 7.1 compare les principaux standards de comatioris pour mobiles.

Systeme | GSM | DCS-1800 | IS-54 | 1S-95(DS) |
Mode d’'acces \ TDMA/FDMA \ TDMA/FDMA \ TDMA/FDMA \ CDMA/FDMA
Bande de fréquence

Montée (Mhz) 935-960 1710-1785 869-894 869-894

Descente (Mhz) 890-915 1805-1880 824-849 824-849
(Europe) (Europe) (USA) (USA)

Espacement des canaux

Descente (kHz) 200 200 30 1250

Montée (kHz) 200 200 30 1250

Modulation GMSK GMSK /4 DQPSK BPSK/QPSK

Puissance du mobile
Max./Moyenne 1W/125mwW 1W/125mwW | 600mW/200mW, 600mwW

Codage de voix RPE-LTP RPE-LTP VSELP QCELP
Débit voix (kb/s) 13 13 7,95 8 (var.)
Débit binaire canal

Montée (kb/s) 270,833 270,833 48,6

Descente (kb/s) 270,833 270,833 48,6

Trame (ms) 4,615 4,615 40 20

TAB. 7.1 — Comparaison de standards de communication pour @sobil
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Chapitre 8

Etude du trafic

8.1 Introduction

La difficulté majeure de I'exploitation d’'un réseau consish son dimensionnement. En effet, tout
est question de compromis entre le risque de blocage di acgnpation de toutes les ressources et
le colt qu’entraine un sur-dimensionnement d’un réseau.

Le réseau téléphonique est critique du point de vue de |lzogest trafic, en raison de sa structure
de réseau commuté (cf. illustration a la figure 8.1). En gffeé communication occupe une voie de
bout en bout pour la totalité de la durée d’'un appel. Il fautdéviter qu’'un commutateur n’ait plus
aucun circuit disponible lors de I'établissement d’un nellappel.

Commutateur
Commutateur local intermédiaire Commutateur local
—1—0 o—|— —l o o—|— —1 o o—|—
—1—0 o—|— —1toe o—|— —1 e o—|—
—1e o—— —1e o—— —l o o——

[— e o — e o e o— [—
[\ oo oo —fe-eo——/ \
—l e o—— —l e o—1— —1 e o—t—

Alé —1 e o—t— ——0 o—t— —1o0 o—t— 14
—F+o0 o—— —F+o0 o—— —1—0 o——
—1—0 o—t— —1—0 o—t— —1—0 o—1—
fils de cuivre fibre optique lien aérien fils de cuivre

FiG. 8.1 — Structure d’'un réseau commuté

La question ne pourra se résoudre qu’en termes statistijusmmble en effet impensable de
fournir une ligne a chaque utilisateur. En général, on meplaneN lignes, dont le nombre est
nettement inférieur au nombre d’utilisateurs, que le®diits utilisateurs doivent se partager. Il arrive
alors qu’un utilisateur, voulant accéder au réseau, treowts les lignes occupées. Ce phénomene
s’appellecongestiordu réseauToute la problématique du dimensionnement du réseau estaon
déterminer le nombre de ligné¢$ a installer pour que la probabilité de congestion du réseéu s
inférieure a une certaine probabilité (par exemple 0,01 ,06@)0 Pour cela, on devra tenir compte
de la maniére dont les utilisateurs utilisent le réseauggample, en prenant en compte le nombre
moyen d’appels observés pendant un certain laps de tengsg@tde moyenne des appels.

Ce chapitre traite principalement le cas d’'un faisceaueetdux commutateurs. Le dimension-
nement d’'un réseau de commutateurs interconnectés relgve dnalyse approfondie du trafic et
d’une réelle optimisation des ressources.
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8.1.1 Caractérisation du trafic

Une classification simple des techniques d’analyse du uldférencie lesystémes a pertt les
systemes a délabans un systeme a perte, une tentative d’appel survenant’line congestion est
ignorée. Un systeme a délai mémorise les appels excédmntiEns une queue jusqu’a la libération
d’une ressource.

Une communication téléphonique nécessite I'établissédian circuit. Un circuit est un chemin
de commutation fixe pour la totalité de la durée de la comnatiuio. Il doit étre établi, maintenu et
relaché en fin de communication. L'établissement et le heléent de la communication s’effectuent
au moyen de signaux degnalisation La gestion du trafic téléphonique se fait généralement par u
systéme a pe

Contrairement a une communication téléphonique, les dmnlaternet, ...) sont envoyées par
un mécanisme dgansmission par paquettes routeurs, centres de commutation pour les paquets
d’'information Internet, gérent une mémoire limitée, oligée en plusieurs queues. La gestion de ces
queues est complexe et elle introduit un délai aléatoireaesinission. Il arrive également qu’un
routeur supprime certains paquets en raison d'un manquesdeurces.

Intensité, trafic et charge : quelles mesures ?

Un réseau téléphonique est constitué de deux types de lignes

— les lignes ou vont transiter les communications ou les éesn

— les lignes ou va transiter la signalisation nécessairétaldlissement de la liaison entre deux

terminaux.

Pour le dimensionnement, on ne considére que les lignespaiant I'information des utilisateurs
(a I'exclusion des lignes utilisées par exemple pour laigesiu réseau ou la signalisation). On
supposera disposer d'un faisceal aanaux entre deux commutateurs (cf. figure 8.2). Le dimensio
nement consiste a trouver une relation entre la charge éauést la probabilité de congestion.

. Trongon
\

// )

1

T

|

Commutateur Commutateur

A A
A

<— (Canal dédié a la signalisation

Canal pour les communications

FiG. 8.2 — Faisceau entre deux commutateurs.

La nature aléatoire du trafic s’exprime par le biais de dewcgssus stochastiques : les tenta-
tives d’appel et le temps de communication. On suppose Uglgdtment qu’une tentative d’appel
d’'un utilisateur est indépendante de toute tentative ditreautilisateur. Des lors, le nombre de ten-
tatives d’appel pendant tout intervalle de temps est imgét&. Dans la majorité des cas, le temps
de communication est également aléatoire. Aussi, la clidggeafic d'un réseau est fonction de la
fréquence des appels et du temps moyen de communicatiorgura 8.3 montre le profil d’activité
d’un faisceau composé de 5 lignes.

Lsauf pour les appels prioritaires pour lesquels le systéseel les circuits nécessaires.
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Profil d’'utilisation des lignes

1 e — >
2 — -
3 >
b — o —- >
5. -~ temps

FiG. 8.3 — Profil d’activité d’'un faisceau composeé de 5 lignes.

Pour mesurer la capacité du faisceau, on pourrait prendrellene detrafic écoulépendant la
période d’observation; il s’agirait dans ce cas de 'intdgidu nombre de communications instanta-
nées, tel que représenté a la figure 8.3. En pratique, orrendtiéiser la notion d’intensité de trafic.

Définition 25 [Intensité du trafic écoulé]l’intensité du trafic écoulé | est le rapport entre le volume
du trafic observé et la période d’observation T.

En fait, l'intensité telle que définie ci-avant est un estioa du trafic écoulé ; en toute rigueur, il
faudrait augmenter indéfiniment la pério@iepour éliminer tout “effet de bord”. Soit, la période
d’observatioR. La fonction indicatrice dt) du circuiti vaut 1 si le circuit est utilisé au tempselle
vaut 0 sinon. Pour un faisceau Necircuits, I'intensité vaut alors

| Jo i ntdt _ 3 Jg L)t 6.1)
T T '
L'intensité de trafic représente donc I'occupation moyetiméien durant une certaine période. Bien
que lintensité soit adimensionnelle, comme I'expressiam rapport entre deux temps, on parle
d’ERLANG, noté[E], du nom du théoricien Danois, pére de la théorie. Remarqgoeda capacité
maximale d’un circuit est de 1 ANG. Dans un systeme a perte, la capacité n’excede jamais le
nombre de circuits.
En pratique, on utilise deux parametres importants powct@riser le trafic :

1. le taux moyen d’appels entrants mesuré erappelgs|,

2. la durée moyenne d’'un appgl, en [s/appe]. Si # représente le nombre d'appels effectués
pendant l'intervalle de tempg, alors la durée moyenne vaut

T4
= Sy fo#Tll (t)dt (8.2)

Charge. Ces deux paramétres permettent de définir la charge.

Définition 26 [Charge de trafic écoulé]On définit lacharge écouléd’un faisceau, exprimée en
ERLANG, comme le produit du taux d’appels entrants par la durée mogead’appel. On la note A

Ae = Aetm (8.3)

2|l s’agit typiquement d’une période de 15 minutes.
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Il estimportant de remarquer que I'on exclut, dans la chdegeharge due a la signalisation. D’autre
part, la charge, qui est une combinaison de deux paramétgsn®, ne fournit aucune information
guant a une corrélation éventuelle entre le taux d’appa éutée.

Exemple : I'analyse des appels d’une société révéle un taux d'appdDdeppels par heure et une
durée moyenne par appel de 5 minutes. La charge vaut donc

40 200

ce qui signifie gu’il y a en moyenne 3,3 lignes occupées sidaitution est uniforme.

Charge de référence. La charge maximale disponible sur un faiscedllégns vaut théoriguement
N. Elle correspond a une occupation permanente des canayxattgue, comme les appels ont lieu
de maniéere aléatoire, il arrive que le faisceau soit comgasé, c'est-a-dire que la¥ liens soient
occupés. La charge pratique est donc inférieuxe a

Lors de I'étude du trafic, il faut distinguer deux types dergka

1. lacharge offertec’est la charge qui serait transportée par le réseau sivgiohonorer toutes
les demandes de connexion.

2. lacharge écoulégla charge réellement mesurée dans le réseau.
La charge offerte est utilisée dans la définition de la chatge

Définition 27 La charge offertéA vaut
A= At (8.5)

ou A est le taux moyen de tentatives d’'appels.

Par construction, la charge écoulée est inférielMel2a charge offerte est théoriguement sans limite.
La probabilité de rejetnotéeB, s’écrira comme le quotient du nombre d’appels rejetés aubne de
tentativesn (ne est le nombre d’appels acceptés) dans tout intervalle dpggpar exemple la durée
moyenne de communications. Ainsi,
n—ne A—~Ae
n A
Le nombre de canaux nécessaire pour assurer une borne negimagprobabilité de rejet d’'un
appel en raison d’une congestion momentanée est prinoigalieune fonction de la charge maximale
souhaitée par I'opérateur du réseau. Comme cette chardeeflaa cours du temps, il est d’'usage
de choisir unecharge de référencpour uneheure de pointereprésentant la charge a allouer par
utilisateur. Par exemple, on considére que le probabilitérqutilisateur occupe une ligne en heure
de pointe est de I'ordre de @2 & Q1. Cela revient a admettre que le réseau doit réserver ueitap
Ao de Q02 a Q1[E] par utilisateur. Dés lors, le nombre total d'utilisateuyarst acces au réseau en
heure de pointe, pour une probabilité de blocage fixée, vaut

A
M= (8.7)

Une derniere remarque s’'impose. Lors du dimensionnementré@seau d’entreprise, il importe
de tenir compte de plusieurs types de trafic. A défaut de igmseent statistique sur le trafic télé-
phonique d’'une entreprise, on formule I'hypothese suwdwaleurs statistiques admises par la pro-
fession, d’apres [30, page 27]) : le trafic d’'un poste, a lieade pointe, est en moyenne considéré
comme étant égal 4 02[E] se répartissant comme suit :

— 0,04[E] en trafic sortant,

— 0,04[E] en trafic entrant,

— 0,04[E] en trafic interne a I'entreprise.

B=

(8.6)
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8.2 Analyse statistique des appels

Un réseau peut étre dimensionné de plusieurs fagons. Darestaim cas, il faut pouvoir accepter
un acces simultané pour tous les utilisateurs. Ce systeouwe,gerformant qu’il soit, est extréme-
ment colteux. Une approche plus réaliste consiste a dioramsi un réseau sur base d’une capacité
commercialement souhaitable en période de pointe. Coméadgie se pose alors la question de
déterminer les parametres de dimensionnement.

Pour rappel, pour calculer la capacité d’'un réseau téléghbenil faut tenir compte de deux
parametres :

1. lenombre de tentatives d’appedsirant une période déterminée et
2. laduréedes appels.

8.2.1 Processus de dénombrement

Pour la modélisation de la distribution des appels, nownalpartir d’'unprocessus aléatoire de
dénombremerau de comptage D) qui détermine pour tout tempse nombre d’appels initiés apres
t = 0. Autrement ditD(t) compte le nombre d’appels effectués pendant I'intervallg. Il s’agit
bien évidemment d’un processus a valeurs entieres doréadéisations se représentent sous la forme
d’une fonction en escaliers. A la figure 8.4, on constate wigapst = 8AT, cing appels ont été
initiés.

D(t) Dg

P N W b~ O
|
I

<
AT
FIG. 8.4 — Réalisations d’'un processus de comptage.

Plutdt que cette courbe, c’est le nombre d’occurrences grenout intervallefty,ty] qui nous
intéresse ; aprés tout, on devra bien se choisir une durégtypour I'analyse. Imaginons que I'on
puisse découper I'axe temporel en intervalles de largelitellement étroits qu’ils contiennetdut
au plus une occurrenc€hacun de ces intervalles, référencés|parT, (n+ 1) AT], est le lieu d’'une
variable aléatoire binai®,. Des lors D, = 1 implique qu’une tentative d’appel a été menée pendant
l'intervalle de temp3$nAT, (n+1)AT], Dh = 0 mentionne qu'aucune tentative d’appel n’a été menée
pendant cet intervalle. A supposer que ces variables aésgpient indépendantes, la résultante n’est
autre qu’une loi binomiale.

Par généralisation, pour toute constante posRive 0, il est possible de choisir une valeur pour
AT telle queAAT < 1 (pour pouvoir définir une probabilité). SIAT représente la probabilité
de réussitede chacune des variablBg, Do, ..., considérant un intervalle de temps= mAT, on
obtient les probabilités suivantes :

3Et donc(1— AAT) représente I'absence de tentative.
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1. probabilité d’avoim tentatives d’appels pendant la dur€eet donc sur lesn intervalles de
tempsAT (n réussites pour la loi binomiale) :

AT\"
n — -
(AAT)" = ( m) (8.8)
2. probabilité d’avoim— n intervalles de tempAT sans tentative d’appei(— n échecs)
m—n
(1-AAT)™ "= (1—%—) (8.9)

Le nombre d’occurrence3,, obtenues pendant un intervalle de terips mAT obéit des lors a la
fonction de densité de probabilité suivante (loi binomjiale

n m—n
n({AT _ AT _
foulm = pOm=r = § Ch() (1=4)" " n=0lom gy
0 n#0,1,...,m
ouCl = n,(mLin), La variable aléatoir®,,, représentant le nombre de tentatives d’appel pendant

I'intervalle de tempd', est une variable aléatoire binomiale de moyemh%) = AT. Le parameétre
A représente dorie nombre moyen de tentatives d’appels par unité de teéamass que\ T représente
le nombre moyen de tentatives d’appels sur I'intervalle depein

8.2.2 \Variable aléatoire de ®ISSON : définition et propriétés

Le développement précédent présuppose une durée pamiil . |l est intéressant d’examiner
le comportement lorsqua — 4o, c’est-a-dire lorsqué\T — 0.

La densité de probabilité du dénombrement (relation 8.0} p’écrire sous la forme suivante,
pourn=0,1,..., m,

fon(m) = Ch (%T) (1— %T)m o
_ m(m—1)..r;!(m—n+ 1) (AWTP)” (1_%) o (8.13)
_ mm-1) ..rﬁrgm—n+ 1) (/\J)” <1_ %T) o (8.14)

Le premier facteur de ce produit contigrtermes au numérateur et égalemetgrmes au dénom-
inateur. De plus, & mesure qoe— +o, chaque rapport de tyﬁép;r%) tend vers 1. Dés lors,

im m(m—1)...(m—n+1)
M—+-c0 mn

=1 (8.15)

Le second facteur ne dépend pasw&uant au troisieme terme, il vaut

_AT

(1_ A_T) "t 7(1 v) (8.16)

m AT\
(1-7)
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et donc

(1—Al)m AT\
im ~— "/ — Jim (1——) — AT (8.17)
M——+-oo (1_ )\_T) M—-+-oo m
m
Dés lors,
AT)" AT —0.1
I f _ Al e n=~u,1,....,Mm 8.18
i, fon (1) ‘{o n£0,1,...,m (8.18)

qui n’est autre que lgariable aléatoire dePoissoNde paramétrer = AT. Etant donné que I'on a
fait tendrem vers l'infini, I'indice de la variable aléatoi®, n’a plus de raison d’étre ; nous écrirons
doncD.

Définition 28 [Variable aléatoire de PoissON] On appellevariable aléatoire ded?ssoNune vari-
able aléatoire D discrete dont la densité de probabilité est

AT AT
G n=0,1,...
fn(n) = nl » 8.19
o(n) {o n#£0,1, ... (8.19)
Elle représente donc ici la probabilité d’avaitentatives d’appels pendant la dufée
La loi de RoissoNfait intervenir un taux moyen d’occurrencéset un intervalle de temps d’ob-
servationT ; ces dénominations sont justifiées par le théoreme suivardéfinita = AT) :

Théoréme 29[35, page 63] Soit a effectuer n tirages. Pour chaque tirdgg@robabilité de I'événe-
ment pertinent est définie égalé?aota > 0 est une constante etaa. Soit une variable aléatoire
S, qui dénombre les occurrences d’événements pertinentsrptnages effectués. Lorsque- +o,
la densité de probabilité de,®onverge vers une loi d@oISsSoNde parametray.

Démonstration.
Elle découle des développements précédents. [ |

Théoréme 30L’espérance et la variance d’'une variable aléatoireR® ssoNvalent toutes deua

b = a (8.20)
og = a (8.21)

Démonstration.

Démontrons la relatian 8.20. _
+00 o0 i

Up = ;ifD(i) - i;iﬁe_“ (8.22)

Le termei = 0 de la sommation vaut 0. Apres le changement de variable+ 1,

+oo(' 1) altl o +9 ] " 6.23)
Hp = J+ - e " =a —e " =qa .
go (j+1)! jZO j!

1

Le fait que la somme soit égale a 1 découle du fait que la foncte répartition de la loi ded?ssoN
vaut 1 a l'infini (la somme des probabilités définies par laalde aléatoire de ®ssoNvaut 1). La
relation 8.21 se démontre d’'une maniere identique. [

Ainsidonc,a = AT est égal a la valeur moyenne de la loi de®soN d'ou le fait qued = & est
la valeur moyenne du nombre d’occurrenpes unité de tempson parle parfoigl'intensitépourA.
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Question 31 Soit un taux moyen d'appels depar minute. Quelle est la probabilite-B d’avoir 5
appels ou plus pendant une minute ?

Réponse
Par la variable de ®ssoN
+oo 4
Pos = ZfD(D:l_ZJfD(i) (8.24)
i= i=
Commea = AT =4x1=4,
a4 2B N,
P25:1— <1+E+§+§+E)e =0,37 (825)

8.2.3 Processus de®SSON

Prenons un intervalle de temfig, t1]. Le nombre d’occurrences pendant cet intervalle de temps
est fourni par la loi de BissoNavecT =t; —tg. Ce résultat s’appuie sur le fait que les tirages que
représente la loi binomiale sont indépendants entre eus.l@s, les occurrences relevées sur des
intervalles de temps sans recouvrement sont indépendalatdimite, lorsqueT — 0, le dénombre-
ment résulte d’'une succession d’observations indépeesiaioutes décrites par une loi deiBsoN
Il s’agit dans ce cas d’un processus d@ $50N

Définition 32 [Processus de BiSSON] Un processus de dénombremer(t Dest unprocessus de
PoissoNd’intensitéA s'il respecte la double condition suivante

(1) le nombre d’occurrences durant tout intervalle de terfipd;], D(t1) — D(to), est une variable
aléatoire dePoissoNnd’espérance (t1 —tp), et

(2) pour toute paire d'intervalldty, t1], |to, t3], le nombre d’occurrences durant ces intervalles,
D(t1) — D(tp) et D(t3) — D(t2), sont des variables aléatoires indépendantes.

8.2.4 Temps entre occurrences

Le processus dedSSON est sans mémoire puisqu’il garantit 'indépendance emtrervalles
successifs. Cette propriété permet de calculer le temps eoturrences. En effet, si on appeflela
variable aléatoire de temps entre les occurreneds — 1, si de plusX; est définie a partir d’'un temps
supposeé étre le lieu d’'une occurrence, on établit le théemnvant (voir figure 8.5 pour l'illustration
des variable¥).

Théoréme 33 Les variables aléatoiresiXXo, ... représentant les temps entre occurrences d’un pro-
cessus aléatoire deoissoNd’intensitéA sont indépendantes et elles ont pour densité de probabilité

Ae M x>0
fr (X) = { e x=p (8.26)

Démonstration.
Soientx; les réalisations des variables aléatoXed 'occurrencen — 1 se produit a l'instant

tho1=X14+...+%X-1 (8.27)

Pour toute valeuxk > 0, X, > x si et seulement s’il N’y a aucune occurrence durant I'irabevde
temps|t,_1, th_1 + X|. Par définition du processus deiBsoN la valeur des variableX, ..., X,_1
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D(t)
occurrence 4

- occurrence 1

P N W s~ O
|
I

X1 X X3 X5 X5

FiG. 8.5 — Processus deoiPlsSoN : définition des variables aléatoirXs.

n’intervient pas dans la détermination de la probabilitélala det, ; (hypothése d’un processus de
POISSONSans méemoire). Des lors

P(Xn > X|X1 =X1, ..., Xn—-1 =X%n—1) = P(D(th—1+X) — D(th—1) =0) (8.28)

Or, cette probabilité représente la probabilité de ré@adinal’'une variable aléatoire deoPssoNdont
le paramétren est nul, donc la probabilité de ne pas avoir de tentativegbpendant l'intervalle de
temps|ty_1, tn_1+X]. Dés lors,

P(D(th-1+X) — D(ty_1) = 0) =¥ (8.29)

X, est donc bien indépendante des auKest sa fonction de répartition vaut

_ _ [ 1-eM™ x>0
Fxn(X)—p(Xngx)—l—p(Xn>x)—{ 0 X< 0 (8.30)
dont la dérivée correspond a la densité de probabilité feyrar la relation 8.26. [ |

La variable aléatoir&, est une variable aléatoiexponentiellelont I'espéranc& {X} = Al En
fait, le nombre d’occurrences moyen par unité de temps deegsus de dénombrement est inverse-
ment proportionnel a la durée moyenne séparant deux ooc@seAussi, le temps moyen a attendre
est donc inversement proportionnel au nombre moyen d’oecoes.

Cette formule permet de constater que la probabilité de s@yar d’appel pendant une période
T diminue exponentiellement au cours du temps, résultaisrepmme ci-apres.

Corollaire 34 La probabilité B de ne pas avoir d’occurrences pendant I'intervalle de tetrnyeut
Po(At) = e At (8.31)

Question 35 Soit un central téléphonique desservant 10.000 utiligateBupposons que chaque
utilisateur génere une tentative d’appel par heure. Déiean la cadence (en nombre de fois par
seconde) a laquelle deux appels arrivent a moins de 0,1 fis¢&ux.

Réponse

Le taux moyen d’appels vaut

10.000
A= 3600 — 2,78[appel/s

Selon I'équation 8.31, la probabilité de ne pas avoir deatérg pendant 10@ng vaut
P0(0,278) = e %278 = 0,757
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Ce qui revient a dire que 24,3% des tentatives d’appel s@mtéss de moins de 10@9. La cadence
s’obtient alors par

A (1— Po(0,278)) = 0,67[fois/g (8.32)

8.2.5 Temps de communication

Examinons a présent le temps de communication, aussi ajgpes de servicé.e processus de
service peut étre d'une complexité extréme, mais on se gtmnte plus souvent de supposer que la
durée d’'un appel est indépendante de celle des autres aiufes tes durées obeéissent a la méme loi.
Deux hypothéses pratiques sont examinées.

Hypothese 1 : temps de communication constant

Bien que le temps de communicatity ne soit pas constant pour une communication télé-
phonique, le modéle convient pour certains types de trasssom de données.

On détermine aisément le nombre de lignes occupées a touenoln effet, en supposant I'ab-
sence de congestion, la probabilité d’avoaircuits occupés est déterminée par la probabilité d’avoir
n occurrences pendant l'intervallg précédant I'analyse. Comme le nombre de circuits actifstn’e
autre que la chargk, = A¢tm, la probabilité d’avoin circuits occupés s’obtient par la loi d®BsON
Cette probabilité vaut

|

fo(m) =~ g fe (8.33)

Hypothése 2 : temps de communication a décroissance expotietie

L’hypothése d’'un temps de communication a décroissancerexpielle est plus vraisemblable
pour des communications téléphoniques. La probabilitd@aenversation dure plus longtempstde
vaut alors

P(>t)=e (8.34)

outy, est le temps de communication moyen.

La loi exponentielle jouit d'une propriété remarquable eligique soit la durée de la communi-
cation, la probabilité n’est fonction que du temps a veninsh si une communication a durésh
la probabilité de durer 3 nouvelles secondes W{ut 3) = e ¥/ Pour une durée totale dd<g la
probabilité vauP(> 8) = P(> 5) x P(> 3) = e 5/tm x g 3/tm — g8/t

8.3 Lois d’analyse du trafic

Dans un modéle traditionnel de réseau commuté téléphormgueonsidere qu’un faisceau offre
N canaux a un nombre d’utilisateurs largement supérieNred on suppose que chaque utilisateur
effectue des appels de courte durée. Cette vision tradeiten’est plus tout a fait adaptée au trafic
actuel du réseau téléphonique; en effet, le réseau tél@pioiransporte un pourcentage non nég-
ligeable de connections a Internet. Or, la durée moyenneeddonnexion a Internet est largement
supérieure a la durée d’'un appel téléphonique vocal. Noogtatbns néanmoins I'hypothese tradi-
tionnelle dans nos développements.
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8.3.1 Modele d’'un systeme avec perte (sans mémaoire) : stdiigie d’'E RLANG
B

La statistigue BELANG B va nous permettre de déterminer la probabilité de tertatmppels lors
d’'une congestion du réseau (probabilité queNdigynes du réseau soient occupées) en fonction de la
charge et du nombre de lignes caractérisant le tronconaxéngsi

Pour analyser la charge d’un réseau, il faut prendre en eolaptombre de tentatives d’appel, le
nombre de connexions en cours et le nombre d’arréts d’appel.

Nombre de tentatives d’'appel

Le nombre de tentatives d’appel peut étre vu comme un prosetes dénombrement. Pendant
I'intervalle de tempgsAt (intervalle de temps d’observation), le nombre de tengati¥appeNa est
donc une variable aléatoire d®RsoNtelle que

(AAD)"

p(NA = n) = Te_AAt7 n= 07 17 s (835)

ou A représente le nombre moyen de tentatives par unité de temps.

Nombre d’arréts d’appel (relachements de ligne)

De méme, le nombre d’arrété pour un nombre d’arrét moyen par unité de temps vaut

n
p(Np = n) = @e‘”“, n=0,1,... (8.36)

Charge

A tout moment, des tentatives d’appel et des arréts peuwait keu sur la ligne; la charge
fluctue donc entre O &\l appels en cours. Pour un intervalle de temps tres atiuta probabilité
d’avoir exactement une tentative d’appekf 1) vautA dte 29t ~ A dt alors que la probabilité d’avoir
un appel qui se termine vagdte 19t ~ ndt.

Des lors, a supposer qldignes sur un total d&l lignes soient occupées a l'instanbn calcule
respectivement trois probabilités sur un intervalle dep®dt

— Py la probabilité d’'une tentative d’appel,

— P, la probabilité d’un arrét et

— Pz la probabilité d’'un statu quo en matiére d’occupation dedig
Elles valent respectivement

PL=Adt (8.37)

P, = CE(ndt) (1 — ndt)* 1 ~ kndt (8.38)

car on tient compte du fait que n'importe quelle ligne pares i lignes peut se libérer pendant
l'intervalle de tempsit. Finalement, 'événement de statu quo se produit quang d pas de tentative
d’appel et qu’aucune ddslignes occupées n’est sujet a un relachement. Ainsi, laghitité P; est
donnée par

P = (1—Adt)(1—kndt) (8.39)
= 1—Adt—kndt+kAn(dt)? (8.40)
~ 1-Adt—kndt (8.41)
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Définissons alorg(k;t 4+ dt) comme la probabilité qu’il y aik lignes occupées a I'instaht- dt. I
est alors possible de détermingk;t + dt) en utilisant les probabilitég;, P, et Ps

pkt+dt) = Psp(kit) +Pip(k—1;t) +Pp(k+1t) (8.42)
~ (1-Adt—kndt)p(k;t)+Adtp(k—1;t) + (k+1)ndt p(k+ 1;t)

Le premier terme correspond au fait qu'’il y avait dejégnes occupées a 'instahimais qu’au-
cune tentative d’appel ni d’arrét n'ait eu lieu. Le deuxietaame correspond au fait qu'il y avait
k — 1 lignes occupées a l'instahimais qu’une tentative d’appel (dés lors réussie) ait eu Eafin,
le dernier terme correspond au fait qu’il y aviait- 1 lignes occupées a l'instanet qu’une ligne se
soit libérée pendant l'intervalle de temgbss Il existe cependant deux cas particuliers correspondant a
k=0etk=N
p(0;t 4+dt) = (1—Adt) p(0;t) + ndt p(1;t) (8.43)

représentant le cas ou aucune ligne n’est occupeée (il n’'yna gas de possibilité de relachement
d’une ligne) et
p(N;t+dt) = (1—Adt—Nndt) p(N;t) + Adt p(N — 1;t) (8.44)
pour le cas ou toutes les lignes sont occupées (une noueeliative d’appel ne peut donc étre
généree).
En régime, on peut faire I'hypothése que les probabilitésam pas fonction du temps et écrire

p(kt+dt)=pkit)=R, k=0,12 ...,N (8.45)

L'équation de transition peut alors s’écrire

A= (1—Adt—kndt) R+ AdtR_1+ (K+1)ndt R 1 (8.46)
= 0=[(-A —kn)R+ARc1+(k+1)nRq] dt (8.47)
= A+kn)K=AR_1+(k+1)nRA.1, 0<k<N (8.48)
De méme, les deux cas particuliers deviennent
ARy=nP, k=0 (8.49)
(A+Nn)Ry=APy_1, k=N (8.50)
De plus, les probabilitég, doivent respecter la condition suivante
Po+Pi+..+Py=1 (8.51)
On peut montrer [22] que I'expression Bevérifiant toutes ces conditions est donnée par
R = 7% . (8.52)
o (Ai/!n)I |

Cette formule représente ainsi la probabilité d’akdignes occupées. Elle est valablie € [0, N].

Formule ERLANG B. Létat qui résulte d’'une occupation de toutes les lignesppetléconges-
tion. Si un appel est rejeté en raison d’'une occupationNlégnes, la probabilité de cet événement
de blocage est celle d& (k= N)

(A/mN

Py N
B=h= SN O] (8:53)

i=0" 11
Cette expression de la probabilité de blocage eftriauledite d’ERLANG B.
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Proposition 36 [Espérance de la loi la distribution d’ERLANG B] L’'espérance des probabilitég P
fournit le nombre moyen de lignes occupées, c’est-a-dighéage du trafic écoulé. Cette espérance
vaut

E{k} =A(1-B) (8.54)
DémonstrationEn effet,
Efk) = S kﬂ:iN_lﬂzi(l—B):A(l—B) (8.55)
kZO SN N &N M N |
ou A est la charge offerte du faisceau¢tl — B) la charge réelle. Dans la mesure ou la probabilité de
blocage est petite, 'occupation moyenne tdgynes est égale % [ |

La probabilité de blocage s’exprime donc par I'expression

Al A
B—Ry=—N _ A= (8.56)
ZE:O% N

Interprétation. La probabilité de blocage augmente avec la chérgé décroit avedN, comme le
montre graphiquement la figure 8.6. Pour une probabilitéldealge fixée, le rappo/N (charge
offerte & chaque utilisateur) est proportionnel au nomberkghesN. Des lors, la charg8, pour une
probabilité de blocage fixée, augmente plus que proportilement en fonction du nombre de lignes
N. Pour s’en convaincre, il suffit de regarder le tableau 8dutiler la valeur dé&l de 10 a 20 entraine
la multiplication deA par 12/4,5 = 2,67. PourB = 1%, on observe un gain important en efficacité
lorsque I'on passe de 10 a 20 lignes tandis que ce gain estmatt moins important lorsque I'on
doit, pour une méme probabilité de blocage, ajouter degdignun faisceau contenant déja 50 a 60
lignes.

10

10 F

N = 10,20,30,40,50

B 107

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

A/N
FIG. 8.6 — Loi de probabilité ELANG B (d’aprés [22, page 271]).
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N] 10 [ 20 | 30 | 40 | 50 | 60 | 70 | 80 | 90 | 100 |
A] 45 [12,0] 20,3[ 29,0] 37,9] 46,9] 56,1] 65,4] 74,7] 84,1
A710,45]0,60]0,68]0,73]0,76| 0,78] 0,80| 0,82] 0,83| 0,84

TAB. 8.1 — lllustration des proportions poBr= 0,01

Dimensionnement. Le dimensionnement d’un faisceau téléphonique est réafis&cherchant la
charge maximalé\ (en ERLANG) qui peut étre fournie lorsque désire maintenir la proligbde
blocageB en-dessous d’'un certain seuil, par exentple 0,01 ou Q02, qui est une valeur typique
pour le dimensionnement d’un faisceau dans un réseau. brauferd’ERLANG B est souvent utilisée
dans ce but parce gu’elle est tabulée et facilement intetiples bien qu’elle fournisse une valeur plus
faible pourB que certaines formules établies a partir d’hypotheseesgant au trafic. En effet,
la formule d’'ERLANG B ne tient pas compte du fait qu’une tentative d’appel ayahbéé peut étre
reconduite jusqu’a acceptation par le réseau.

Insistons sur le fait que la charge maximale ne représest@amdarge moyenne offerte a chaque
utilisateur, mais une charge globale maximale.

Table. Une table de la loi d’ELANG B est donnée a la page 133. Soit, par exemigle; 20 et
B = 0,01. A partir de la table, nous obtenoAs= 12 0[E]. Si une charge&y = 0,03[E]| doit étre
offerte a chaque utilisateur en moyenne, le nombre d’at#igrs doit étre limité 8 = A/Ag = 400.

Tentatives et essais reconduits. L'effet d'une tentative d’appel ayant échoué mais recotedui
jusgu’a obtention d’une ligne peut étre modélisé assetefaeint. Appelong\ la charge réelle qui
tient compte de la reconduite des tentatives échouées. On a

A = A+ AB+ (AB)B+ (AB?)B+... = 1—AB (8.57)
La table de la figure 8.2 peut étre utilisée pour troudelll est important de noter qu’en principe le
réseau doit étre dimensionné pour cette ch&fget non pour la chargA. Alors A peut étre obtenue
parA = (1—B)A. Par exemple, pouB = 0,02 etN = 30, la table donné = 21,9 qui doit étre
vu comme la valeur d&. La valeur deA est alors égale & — 0,02) x 21,9 = 21,5. Si on désire
offrir & chaque utilisateur une charge moyewge= 0,03, on doit limiter le nombre d’utilisateurs a
M = A/Ag = 715, contre 730 lorsque qu’aucune tentative ayant échasé réconduite.

8.3.2 Autres modeles

Pour terminer, le tableau 8.3 et la figure/8.7 dressent ung@awison des probabilités de blocage
obtenues pour différents modeles.

On voit que, de maniere générale, la loi dIEANG B sous-estime la probabilité de blocage par
rapport & d’autres modéles. De plus, si la probabilité diarest de I'ordre de I&, on constate sur le
graphique 8.7 qu’il y a peu de fluctuations entre les diffegsiiormules. En pratique, on se contente
bien souvent de la loi d’ELANG B.
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B B
N | 0,01 [ 0,005] 0,003] 0,001| N | 0,01] 0,005] 0,003] 0,001
1] 0,01 ]0,005] 0,003] 0,001] 31]21,2] 199 | 19,0 | 17,4
2 [ 0,153]0,105] 0,081| 0,046 32| 22,0] 20,7 | 19,8 | 18,2
3046 0,35 0,29 | 0,19 |[33]22,9] 215 | 20,6 | 19,0
4] 087] 07 | 06 | 0,44 34|238] 223 | 21,4 | 197
5| 1,4 | 1,1 | 10 | 08 | 35| 246] 232 | 222 | 205
6| 1,9 | 16 | 1,4 | 11 |36 255] 24,0 | 231 21,3
7| 25| 22 | 19 | 16 ||37]264] 248 239 | 22,1
8| 31 | 27 | 25 | 21 ||38]273] 257 | 24,7 | 22,9
9| 38| 33| 31 | 26 |[39|281] 265 255 | 23,7
10| 45 | 40 | 36 | 3,1 |[40]29,0] 27,4 | 26,3 | 24,4
11] 52 | 46 | 43 | 3,7 |[41]299] 282 | 27,2 | 25,2
12] 59 | 53 | 49 | 42 |[42]308] 29,1 | 28,0 | 26,0
13| 66 | 60 | 56 | 48 |[43[31,7] 29,9 | 28,8 | 26,8
14| 74 | 67 | 62 | 54 |44|325] 30,8| 29,7 | 27,6
15 81 | 74 | 69 | 6,1 |[45]334] 31,7 | 30,5 | 284
16| 89 | 81 | 7,6 | 6,7 | 46]343] 325 | 31,4 | 29,3
17] 97 | 88 | 83 | 7,4 |[47]352] 334 | 322 30,1
18] 104 | 96 | 9,0 | 8,0 |[48[36,1] 342 | 33,1 30,9
19 11,2 103 98 | 8,7 |[49]37,0] 351 33,9 | 31,7
20| 12,0 | 11,1 105 | 94 |50 37,9 36,0 | 34,8 | 32,5
21| 12,8 11,9 11,2 | 10,1 |51 38,8] 36,9 | 356 | 33,3
22| 137 | 126 | 120 | 10,8 ||52[39,7| 37,7 | 36,5 | 34,2
23| 145 | 13,4 | 12,7 | 11,5 || 53| 40,6 38,6 | 37,3 | 35,0
24| 153 | 14,2 | 135 | 12,2 | 54| 415] 395 | 382 | 358
25| 16,1 | 15,0 | 14,3 | 13,0 || 55| 42,4| 40,4 | 39,0 | 36,6
26| 17,0 | 15,8 | 15,1 | 13,7 | 56| 433| 41,2 | 39,9 | 37,5
27| 17,8 166 | 158 | 14,4 | 57| 442| 42,1 | 408 | 383
28| 186 | 17,4 | 16,6 | 15,2 | 58| 45,1| 43,0 | 41,6 | 39,1
29| 195 | 18,2 | 17,4 | 15,9 |59 46,0] 43,9 | 425 | 40,0
30| 20,3 | 19,0 | 18,2 | 16,7 || 60| 47,0| 44,8 | 43,4 | 40,8

TAB. 8.2 — Tables de la loi d’ELANG B.
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| Type d’analyse| Traitement des appels perdugormule de blocage

Formules pour un grand nombre (infini) de sources de trafic

ERLANG B pas de reconduite B, = zNPNF1< avech, = /[(\—:(
k=0 ’
Reconduite des appels échoués reconduits | siB est la probabilité d’erreur
appels échoués tant gu’ils échouent A=A/(1-B)
ERLANG C appels échoués placés dans B = W
_ALBy)
une file d’attente infinie
MOLINA idem que RLANG C B=1-e s A= yR
Formules pour un nombre fini de sourcesM
ENGEST pas de reconduite B2(p) = = N—, px = ( M ) oK
2 k=0 Pk k
~ __Mp
CLA(P) ~ [Trpk,py
M M ANK A\M—k
BERNOULLI | appels perdus retenus B=Yin| ) (@) (A—w)

TAB. 8.3 — Résumé de différentes formules de blocage (d’ap&s [2

10° ¢

10

107

Reconduite des
tentatives d’appel

MOLINA

ERLANG B

25

30
A [ERLANG

35 40 45

]

50

FIG. 8.7 — Comparaison des probabilités de blocage (d’aprépfe 332)).
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Troisieme partie

Eléments de la couche physique
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Chapitre 9

Transmission sur ligne a paires symétriques
et réseau télephonique

9.1 Introduction

La transmission peut se réaliser sur différents suppdatdéacoaxial, paire torsadée, fibre optique,
...)oudans l'air. Si les lois de MXWELL régissent I'ensemble des phénomenes de propagation élec-
tromagnétiques, les propriétés des matériaux influenossiderablement les performances, rendant
les supports non interchangeables a bien des égards.

La figure 9.1 fournit les ordres de grandeur des performatisésnce/débit que I'on peut obtenir
pour différents supports de transmission physiques. Tl@gement, c’est I'utilisation de la fibre
monomode qui représente le meilleur choix actuel.

Distance maximale [km]
1000

Fibre monomode

—
® L a4 L 4 *—©
100 + cable \‘\
*—@ \

&

Paire torsadée
1 | %

| |
10 100 1000 10000
Débit [Mb/s]

Fibre a gradient d’indice

FIG. 9.1 — Comparaison de divers supports de transmissionrésdp4]).

9.1.1 Limitations

Plusieurs phénomeénes affectent la transmission d’un lsigmaérique par une onde électromag-
nétique. Citons en quelques-uns :

Atténuation L'atténuation est un phénoméne équivalent a une perte djienelu signal se
propageant. On I'exprime généralement@B| par kilométre.
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Distorsion Un canal qui fournit en sortie la version du signal originabaque des versions atténuées
décalées dans le temps, introduit un effet de distorsiomplligude ('amplitude de la transmit-
tance du canal n’est pas constante en fonction de la fréguende phase (la phase n’est pas
linéaire en fonction de la fréquence).

Dispersion La dispersion est le phénoméne a I'origine d'un étalementodee, ce qui dans le cas
de communications numeériques, se répercute par une confasire symboles successifs (le
canal posséde une bande passante finie).

Bruit Il est totalement impossible d’éviter un bruit dans un systéle communications. En fait, les
équipements générent eux-mémes un bruit. A cela vient satesjle bruit du canal. Aujour-
d’hui, on préfére utiliser des techniques de transmissionériques pour lutter contre les effets
d’un bruit additif de canal. On peut ainsi espérer un tauxrdig de I'ordre de 10 pour une
transmission sur fibre optique et 10sur une ligne a paire de cuivre.

9.1.2 Probabilité d’erreur par paquet

En pratique, le taux d’erreur par IB§ n’est pas le seul parametre significatif pour une transomissi
numerique. En effet, les bits d’information sont raremsatés ; ils sont plutét regroupés par paquets.
Or, une erreur sur 1 bit du paquet revient a considérer legiamumme fautif dans sa totalité, ce qui
implique quelquefois une retransmission du paquet.

SoitN la taille des paquets a transmettre. La probabilité d’erpam paquet vaut le complémen-
taire de la probabilité qu’aucun dbsbits ne soit erroné. Deés lors,

Pp=1—(1—-PR)" (9.1)
En négligeant les termes du second ordre, on obtient
PP~NxPesiNxPexk 1 (9.2)

Exemple Une taille de paquet dd = 10° bits et un taux d’erreur par bR, = 10~/ conduisent &
Pp~ 102

9.2 Transmission par ligne

En raison de leur colt modeste, on utilise depuis longtempsulipports de cuivre pour trans-
mettre des signaux : des lignes a paires symeétriques erhtéliEpou dans certains réseaux locaux,
un cable coaxial pour la distribution de signaux de télévisiu des lignes micro-rubans en hyper-
fréequence. C’est dire 'importance que revét ce type de asugm pratique. Nous abordons son étude
par I'analyse des propriétés.

9.2.1 Définitions

Définition 37 On appelldignetout support physique de transmission constitué d’'un mitatériel
fini.

Les deux formes de lignes les plus courantes sopalee torsadéeconstituée de deux conducteurs

arrangés en hélice et [aaire coaxiale formée de deux conducteurs concentriques séparés par un
isolant.

Définition 38 On appellecéble de transmissiotout support physique constitué d’'un ensemble de
lignes.
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9.2.2 Propriétés électriques du cuivre

En régime statique, les lignes constituées de cuivre pessels propriétés électriques qui, au
niveau macroscopique, s’expriment principalement parrésistance, un effet capacitif et un effet
inductif.

Résistance

Un fil de cuivre de sectioB présente une résistance au courant de valeur

pl
R="— 9.3
S 93)
ou p etl désignent respectivementiésistivitédu conducteur et la longueur du fil (cf. figure 9.2).
Ce parametre, différent pour tout fil, a une influence dirsatd’atténuation de I'onde transportée et
donc affecte majoritairement I'amplitude de I'onde tram$@e.

e T e

L r

FiGc. 9.2 — Résistance d’un conducteur.

Mais ce n’est pas le seul parametre important car il fautedgaht tenir compte des effets capac-
itifs et inductifs d’'une paire de fils.

Capacitance

On peut montrer que, pour les structures de la figure 9.3 dpaaitances par unité de longueur

valent respectivement
211

©=inirz/ro o9
e
C= In(s/r) (9:3)

-0 JS—Ct%

s
: s
r r
Coaxe Paire de fils Fil au-dessus d’un plan

FIG. 9.3 — Section de différentes lignes.
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Inductance

Quant a la valeur de 'inductance, elle s’obtient en tiraofipde la propriété générale suivante
LC=¢ (9.6)

Dans ce qui suit, la ligne est considérée comme idéale -a*égte comme ayant les mémes pro-
priétés électriques sur toute sa longueur.

9.2.3 Propagation

La propagation d’'un onde électromagnétique le long d’'ugiedide transmission prend la forme
d'une onde électromagnétique transverse (THEWBnsverse Electromagnetic Mddel'onde se
propage principalement dans le diélectrique qui sépareddes conducteurs d’'une ligne de trans-
mission. La figure 9.4 montre les formes des champs dans uieedeéstructures électriques a deux
conducteurs.

bifilaire
————— Lignes de champ magnétique

—— Lignes de champ électrique

FIG. 9.4 — Configuration du champ électromagnétique en mode T&M guelques types de lignes.

9.2.4 Modele électrique

Apres avoir déterminé les caractéristiques électriquieipales d’'une paire de conducteurs, on
peut modéliser le fonctionnement électrique d’une ligné@aginant le systéme comme une succes-
sion de bouts de lignes infinitésimaux ; la figure 9.5 montreaut de ligne infinitésimal.

Gdz __ Cdz

S

FIG. 9.5 — Segment de ligne infinitésimal.
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Paramétres primaires

R, L, C et G sont appeléparamétres primairede la ligne avec

— R=résistance linéique élémentaire, représentant la aésistde la ligne par unité de longueur
[Q/m]. Elle dépend en particulier de la section et de la nature ddwcteur,

— L = inductance linéiquéH /m|, modélisant la présence d’un flux variable autour et ense le
structures conductrices,

— C = capacité linéiqu@= /m|, caractérisant la capacité du diélectrique constitualig e,

— G = admittance linéiquéQ—1/m], représentant les pertes diélectriques et les défautsatiisn
de la ligne. Elle dépend de la nature des isolants.

Equations des télégraphistes

En mettant bout a bout des segments de ligne infinitésimax éase du schéma de la figure 9.6,
on obtient aisément le systéme d’équations suivantes,dtiieations des télégraphiste

ov ol
ol oV
l(z) Ldz Rdz l(z+d2) =1(z) —dI
V(z+d2
O V@ Gdz | | = |=V(@-aV
Cdz
Générateur e Charge

FIG. 9.6 — Modele d’'une ligne de transmission électrique.

La solution du systéme s’obtient en dérivant I'équation [@a¥ rapport & et en tenant compte
de 9.8. On obtient une équation aux dérivées partielles chinskeordre

oV oV oV?
92 RGV+ (RC+ LG)E + LCW (9.9)
Cas particulier 1 : ligne sans perte
Dans le cas d'une ligne sans pefe= G = 0),
aY oV?

ce qui correspond a une équation d’'ondes bien connue dooluigon est une combinaison linéaire
de signaux sinusoidaux

V(zt) = (Acoskz+ Bsinkz)(Ccos 2tft 4+ D sin 2rrft) (9.11)

OUA, B, C etD sont des constantes dont les valeurs dépendent des casdititiales.
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Cas particulier 2 : régime permanent

En régime permanen,(z t) =V (z)e/“!. La solution est de la forme

o2V

7 = (R+ILw)(G+ICwN () = V(2 (9.12)

En prenant une constante de propagatiena + j3, on obtient
V(z) =Vie V*+V,e” (9.13)

L'onde est donc constituée d’une onde incideie(¥?) et d’'une onde réfléchid/(e"?). De plus,
on constate que les deux ondes subissent une atténeafibhiée au facteunr. On voit tout de suite
gue l'atténuation croit avec la longueur de la ligne.

La présence d’'une atténuation ne signifie pas que touteniasi®n soit impossible mais bien que
le signal est atténué dés qu'’il y a des pertes dans le conduictgliquant une longueur maximale de
la ligne. L'analyse en détail de la question montre quediatiation dépend de la fréquence. En fait,
elle augmente avec la fréquence. Il est dés lors plus irg@nesl’utiliser les basses fréquences pour
la transmission. Néanmoins, rien n'’empéche d’utiliseztases d’atténuation plus importantes. C’est
le mode de fonctionnement des modems a haut dont le spectre d'utilisation est montré a
la figure 9.7.

Téléphone : 6-4kHz en descente : 16z— IMHz

\
X
\

\ f

en remontée : 25 10kHz

FIG. 9.7 — Spectre d’'un signal ADSL.

Parametres secondaires

Les paramétres primaires ne modélisent la ligne que d’uméareamicroscopique. On leur préfére
souvent les parametres ddecondairesuivants pour déterminer les propriétés macroscopiques du
support :

— impédance caractéristique:Z

C’est une donnée complexe qui représente la valeur de ltaopee a connecter en bout de
ligne de maniére a obtenir une impédance d’entrée de la égake a cette impédance; on la
nommeZ.. En pratique, on doit absolument tenir compte de la valedtidpédance lors du
raccordement de lignes ou d’équipements a un réseau. Eysetfeux lignes n’ont pas la méme
impédance, le droit du raccord est le lieu de réflexions jgasagui diminuent considérablement
les performances de la transmission. En effet, le coeflicieméflexion est donné par

Z —Z
2 +Z¢

ouZ estlimpédance de charge. On voit donc que le coefficienéflexion s’annulle lorsque
'impédance de charge d’une ligne (égale a 'impédancettéerde la ligne raccordée a cette

(9.14)

142



ligne) est égal a son impédance caractéristique. Il cobdenmemarquer que I'adaptation de

ligne n’est pas équivalente a I'adaptation conjuguée ; éanpgre conduit a une absence de

réflexion, la seconde a un transfert maximum de puissance ldacharge. Ces deux types

d’adaptation sont néanmoins compatibles lorsque la chesgeurement réelle.

— coefficient de propagatiop(cf. supra)

Par définition y=a + jB ou

— a = affaiblissement linéique en Néper/méikep/m]*

— B =déphasage linéique (érad,/m))
Le facteur d’'atténuation représente les pertes subies par le signal électrique ddies propagation
le long de la ligne. Il se mesure en injectant un signal a ldeeextrémités de la ligne et en mesurant
le signal recu a l'autre extrémitg. est lié a la longueur d’ondg et a la vitesse de propagatigmle
'onde électromagnétique dans le support par

w 2rf

2n

Relations entre les parametres primaires et secondaires

Les paramétres primaires et secondaires sont liés paldi®ns suivantes

 |/R+jwlL
Z: = 76—1—]000 (9.16)

vy = V(R+jwL)(G+ jwC) (9.17)

Ces équations sont générales et valables sur tout typemde Tigutefois, certaines simplifications sont
possibles en considérant un caractére plutot inductif swlpdigne, une fréquence d'utilisation élevée
ou non. D’autre part, on peut raisonnablement admettre 'qdenittance linéique est négligeable,
autrement ditG = 0, en présence d'un isolant entre les conducteurs. Et donc,

R+ jwL
jawC
Vv (R+ jwl) jwC (9.19)

Ze ~ (9.18)

12

y

9.2.5 FEtude fréquentielle des parameétres

Il est intéressant de mener I'étude fréquentielle des petr@sde ligne en haute fréquenag (>
R). Exploitant I'hypothése de haute fréquence, on obtient

y =~ V(R+jwl)jwC (9.20)
~ /jwCy/jwL 1+j% (9.21)
~ /jwCy/jwL <1+j2%) (9.22)

%R\E +jwvLC (9.23)

1Le Néper est lié au décibel par la relation suivantéN ] = 8,68[dB.
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Pour les développements, on considérera qu’a haute frégu@ret L sont indépendants de la
fréquence. De plus, en raison de I'effet de peau du condufdeunsité de courant non-uniforme dans
toute la section du conducteur), on admet Buesst proportionnel §/f :

R=Ry\/f (9.24)
Des lors, I'affaiblissement linéique évolue donc comme sui
a =ky/fLo (9.25)

ou L, désigne la longueur de la ligne.
Exprimons a présent I'atténuation en décibels

20In [e—kﬁ Lo]

_ —kyvTlo| _
AldB| = 20Iog[e } -— (9.26)
ce qui nous ameéne a la relation suivante
A[dB] = Agy/fLo (9.27)

Des lors, passer dg, a 2, double les pertes. Cette équation est importante poudigtu transfert
de puissance entre paires voisines.

9.3 Exemples de lignes

9.3.1 Lignes a paires symétriques

Elles sont constituées de deux paires identiques (ligmenaes) ou vrillés (paires torsadeées).

Comportement des cables téléphoniques a basses fréquences

Pour un nombre élevé de communications téléphoniquesgiessisont regroupées gnartesétoiles
en fils de cuivre de 0,4 & O[&m de diamétre. Le cable enterré ainsi congu peut contenirguits
centaines de paires isolées par du polyéthyléne. Aux frimpsevocalesdfl < R), on peut montrer
que

a=p~ ‘“Tm+\/? (9.28)

R 1
Z. = /ETW (9.29)

Exemple Ordre de grandeur des parameétres primaires pour une paué&@deétre 0,4mn] : R=
290[Q/km], C =50[nF/km], o = 0,2[Np/km a 800HZ.

et

Ces lignes sont utilisées pour des liaisons a faible distgrar exemple entre abonnés et centraux
téléphoniques.
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Comportement des cables téléphoniques a hautes fréquences

L'utilisation de cables a hautes fréquences s’est déevéleppar 'emploi de multiplexage fréquen-
tiel & courants porteurs, permettant de transmettre suewlrsapport symétrique un nombre éleve de
voies téléphoniques. Ceci nécessite un affaiblissemessi faible que possible

Exemple Ordre de grandeur des parameétres primaires et secongauesin diametre de,9[mm]
avec isolation papier & = 31, 5[nF/km :

| Fréquenceg R[Q/km | L[uH/km | [Z].[Q] | a[mNp/km |
10kHZ | 52,3 766 188 151
120(kHZ | 98,7 67,5 156 363

TAB. 9.1 — Ordres de grandeur des parametres d’une ligne téléple

Lignes pour transmissions numeérigues

Elles sont constituées de deux conducteurs métalliqusadés présentant des caractéristiques
identiques. Les conducteurs sont isolés par une couchelgétipgdene. Elles peuvent étre utilisées
pour le transport de signaux numeriques et constituent arsdeports les plus utilisés en tant que
cable universel pour la téléphonie ou le transfert de dosnaal’images a haut débit. Leur principal
avantage est un faible colt et une grande facilité de miseuwsmeceAfin d’éviter une trop grande
diaphonie entre lignes, les pas de torsade sont tous dif€érévitant ainsi toute imbrication d’'une
ligne dans l'autre (on évite gu’une ligne soit constammaritté d’une autre ligne, ce qui impliquerait
un couplage capacitif).

Ces lignes sont assez limitées par rapport a la distancemadxsur laquelle elles peuvent trans-
mettre I'information numérique sans régénération du digaeest d’environ 100m|.

Dans un réseau local, les cables peuvent étre constituésirgs pon blindéedIfP, Unshielded
Twisted Paij, écrantées (FTProiled Twisted Paiy ou écrantées paire par paire (ST¥hielded
Twisted Pai). Leur impédance caractéristique est de 100, 120 oyC1sQes cables sont classés
par catégorie en fonction de leur bande passante (cf. taBl@a

| Catégorie] Bande passanteExemples d'utilisation |

1,2 Distribution téléphonique (voix)
3 16[MHZ Voix numérique, réseaux locaux Ethernefld/s| et Any
Lan
4 20[MHZ Réseaux Token Ring
5 100[MHZ Réseaux locaux Ethernet 10 et 1IBb/s|, Token Ring et
Any Lan

TAB. 9.2 — Catégories de cables [30].

9.3.2 Lignes a paires coaxiales
Constitution

Elles sont constituées de deux conducteurs cylindriquesardriques séparés par un isolant (air
ou diélectrique) et enveloppés dans une protection exiérie
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L’ @mecentrale peut étre composée d’un ou de plusieurs fils deecoivid’acier. Lisolant sert a
séparer I'ame du conducteur extérieur. Les propriétés blie s@dnt principalement liées a la nature de
cet isolant. Le conducteur extérieur est réalisé a partiradses, d’'un tube ou d’une feuille de cuivre
ou d’aluminium. La gaine extérieure, généralement en P¥flnt ou polyéthylene (PE), sert de pro-
tection mécanique et chimique. Elle peut elle-méme étreisecdans une enveloppe supplémentaire
(en plomb, fibre de verre ou métallique) pour des conditioti®€mes d’utilisation.

Propriétés
La figure représente une vue de face d’'un cable coaxial.

gaine

diélectrique

(&)

FiG. 9.8 — Vue de face d'un cable coaxial.

Le rapportD/d des diamétres des conducteurs est directement lié & Leaitién a. Certaines
études ont montré qu’une atténuation minimale par unitédgueur est obtenue poDr/d = 3,6.
Ainsi, la plupart des cables commercialisés respecterdmgart. Pour des conducteurs en cuivre :

0,692x 10 3\/& T [4 + §]
o [Np/km = log(D/d)

avecd etD en[mni, f en[HZ.
Le tableau 9.3 donne deux exemples des propriétés de diffécables coaxiaux normalisés par
IITU (cf. [13, page 66]).

| Type | d[mnj | D [mn | Z:[Q] | a[dB/100m & 200MHZ | a [dB/100m a 3[GH{ |
RG58W | 0,9 4,95 | 50 24 140
RG35BU| 2,65 | 17,27 | 75 4,7 37

TAB. 9.3 — Caractéristiques de deux cables coaxiaux.

Les deux grandes familles de coaxiaux utilisés ont une impégl caractéristique égale a8Qou
75[Q]. Généralement, les coaxiaux[8g sont utilisés pour des transmissions en bande de base, ceux
de 75Q] en large bande. Leurs applications principales conceflesritansmissions numeériques a
haut débit (500Mb/s]), anciennement les transmissions téléphoniques sur dadeg distances ou
la télévision par cable (30MHZ)).

9.4 Reéseau téléphonique
Le réseau téléphonique historique est constitué d’'une skripaires de cuivre reliant chaque

abonné au central. Notons qu’une paire est toujours dédidague utilisateur. La transmission s’-
effectue en général de maniére analogique jusqu'au castégdhonique. A I'entrée du central, le
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signal analogique est converti sous forme numérique etnaicigetel quel jusqu’au dernier central
téléphonique. Le signal numérique est ensuite interpotéaasmis sur la paire de I'abonné desti-
nataire. Ce schéma est illustré a la figure 9.9.

Analogique Analogique

T 600000— \i>®—ooooooﬁ
N

Réseau numérique
FiG. 9.9 — Ligne analogique.

A chaque passage dans un central, le signal numérique estutdnt’est-a-dire qu'il passe systé-
matiquement d’'une entrée spécifique a une sortie spécifigunmmutation est rapide car le chemin
de passage est établi lors de I'appel, pour toute la duré@plgel. On parle deircuit ou demode
connecté.

En ce qui concerne la bande passante, I'opérateur garardéliviance d’'un canal transparent
pour les fréquences comprises dans l'intervi@0Hz 3400HZ] ; on parle de ldande vocaleC’est
donc dans cette bande qu’a lieu le transfert du signal vanal gue des informations numériques
transmises au moyen d’odem.

Analogique Analogique
W E P = Tl
— — (X 3 —
Modem Modem

Réseau numérique
FIG. 9.10 — Transmission par modem dans la bg866Hz, 3400HZ.

Fort heureusement, la transmission par le biais de modenss ldabande vocale n’est pas le
seul moyen de transmettre des informations numériquest ppa exemple possible de recourir au
Réseau Numérique a Intégration de Servi@dg ). Il s’agit d’un prolongement de I'accés numérique
jusqu’a I'abonné.

Comme représenté a la figure 9.11, I'accés au RNIS se présamsda forme d’'un bus offrant
plusieurs canaux en paralléle. Pour un accés de base, tiélhspose de 2 canaux a[g4/s. Ces

2Alinverse, la commutation d’informations suivant le pwoble IP se fait papaquetsll n’y a pas de chemin préétabli
pour toute la durée de I'échange.
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canaux sont compatibles avec les canaujkBAs| utilisés entre centraux. Dés lors, il est tout & fait
possible d’avoir une communication numérique a l'origiharge terminaison analogique.

Numérique Numérique Analogique

N —wm ®<z>®—ooooooﬁ
N

Réseau numérique

FIG. 9.11 — RNIS.

L'usage d’'une bande de fréquences limitée a la baBd@eH z, 3400H z| n’a de sens que s'il s’agit
d’établir une communication entre deux points distantenBintendu, rien n’interdit d’utiliser une
bande plus large entre un abonné et le central téléphonagde support est spécifique a un abonné.
Le RNIS utilise cette astuce pour transmettre des signaménques dans une bande de fréquences,
excédant la bande vocale, entre I'abonné et le central.

La transmission numérique a haut débit dans le réseau t#l@ple parADSL| pousse le principe
plus loin : la transmission de 'information numérique siéfi@rs bande vocale de maniére a garantir
la coexistence avec le signal vocal analogique usuel. @Ceggistence n’est effective que sur la
paire dédiée car au franchissement du central téléphoniegisignaux sont séparés par filtrage et
injectés dans des réseaux de transmission spécifiques . S€ptration, effectuée au niveau du central
téléphonique par usplitter, est illustrée a la figure 9.12.

R
| >—0000001—<
Splitter

R/_,_J

Réseau numérique

FIG. 9.12 — Configuration d’'une connexion ADSL.

Du coété de I'abonné, on place un filtre qui sépare les banddég2daences; ce filtre n'est en
principe pas indispensable puisque les signaux vocaux @bi@ées occupent des bandes distinctes.
Ce filtre ainsi que sa courbe de (j%(mension de sortie sur tension d’entrée, exprimédj) sont
présentés a la figure 9.13.

3Le résultat des mesures a été fourni par ValérpBN.
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FIG. 9.13 — Filtre de séparation pour les signaux d’'une ligneedie a ’ADSL et sa courbe de gain.

9.5 Fonctions de transfert de puissance diaphoniques et tng-
mission a haut debit

9.5.1 Principe

Lorsque deux lignes sont spatialement proches, il peutexime influence parasite entre les
signhaux d’information qui sont véhiculés sur chaque voiett€perturbation est appeld@aphonie
L'origine physique de la diaphonie est I'existence d’'unglage capacitif et inductif entre les lignes
considérées. Ce couplage est d’autant plus fort que lesdigont proches. Ainsi, au sein d’'un méme
faisceau (appelquarte), les couplages sont particulierement forts. C’est notentrte cas entre les
paires 1 et 2 représentées a la figure 9.14.

Pairel / ~c--N-7"-----~"----------—-—o--o -

Paire 2

___________________________
_____________________________
vvvvvvvvvvvv

Paire 3

___________________________

FIG. 9.14 — La diaphonie provient de la proximité des paires deeu

Selon que la ligne perturbatrice provoque un parasite vwang lou I'autre des extrémités de la
ligne parasitée, on parle garadiaphonieou detélédiaphonidfigure 9.15).

L’ affaiblissement paradiaphoniquest en particulier une grandeur importante dans la pratique
pour caractériser un cable de transmission : il permet diévaa I'entrée d’'une ligne perturbée, la
perte de signal provoquée par la ligne perturbatrice veidirdépend de la distance entre les lignes
d’'un méme céable, des combinaisons des pas de torsadesépqaites torsadées) et de la technique
de construction du céable.
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FiG. 9.15 — Paradiaphonie et télédiaphonie.

9.5.2 Diaphonie dans le réseau téléphonique

La diaphonie est bien présente dans le réseau télépholguedtet, les lignes sortent du central
téléphonique dans des cables pouvant atteindre plusieantaices, voire milliers de paires. Cette
proximité entraine des effets diaphoniques importantedes paires.

La figure/ 9.16 montre la situation du réseau téléphoniquaélExa& (Near-End Crosstalket le
FEXT (Far-End Crosstalkreprésentent respectivement la para et la télédiaphonie.

Cable multi-paires

Paire perturbée

Paire perturbatrice

Commutateur
de données

FIG. 9.16 — Diaphonie dans le réseau téléphonique.

En raison de la structure du réseau, les caractéristiqoatekne sont pas invariantes dans tout
le réseau. L'approche analytique consiste a simplifiertleabn pour aboutir a des conclusions de
principe. On cherchera donc a étabiire fonction de transfede puissance entre lignds référence

On distingue deux types de modéle pour expliquer les phénesnde diaphonie :

— le modele desapacités non équilibréext

— le modele desductances non équilibrées
Nous allons étudier ces deux modeles.

Modéle des capacités non équilibrées

Ce modéle considére deux paires voisines, placées au d#ssuécran. Comme le montre la
figure/9.17, les quatre fils sont caractérisés par une impgédaopre, une admittance avec les autres
conducteurs et une capacité a une masse commune. On supRis@nnablement que la conductance
entre fils est nulle parce que les conducteurs sont enrobésatilant.
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——1 210X | —
V1 (x) < (X Y16AX l1(x-+2x) > Vi (X+ Ax)
2 ] Y120AX S
Va(x) < 15(X) Yo AX lo(x-+ AX) >V2(X+AX)
—= | Z,Ax | —
Y13AX || Y14AX || Yo3AX || Yog4AX
———1 230X | —
Vs(%) < [3(x) YacAX I3(X+ AX) >V3(X+AX)
7 L | [Ya4X N2
Va(¥) < [4(X) YagAX l4(X+ AX) > Va(x+ £
—= | 7,AX \ —

FIG. 9.17 — Modele capacitif de deux paires.

Notions de circuit. Pour un systeme constitué te+ 1 conducteurs, on peut défilirtensions et

N courants; ces valeurs correspondeit éircuits. L'utilisation usuelle d’'un cable I conducteurs
revient a considéreX /2 paires, elles-mémes organiséeqjearte Ces paires servent a transmettre
un signal en mode différentiel, c’est-a-dire de type Vi 1. Pour arriver &\ circuits au total, il reste
un solde théorique di/2 circuits. Mais ces derniers sont délaissés en pratiquaisarr des effets
diaphoniques inacceptables qu’ils induisent.

Calcul des relations entre courants et tensions. Pour la facilité, on écrit les capacitances comme
des admittancesY = jwC (on admet qués = 0). Pour les calculs, nous utiliserons des tensions
référencées par rapport a la masse.

L'application de la loi des mailles donne les équationsauties

Vi(x+Ax) = Vi(X) —11(X)Z1 A% (9.30)
Vo(x+ AX) = Vo(X) —l2(X)ZoAX (9.31)
V3(X+AXx) = Vz(X) —13(X)ZzAX (9.32)
Vi(X+ AX) = Va(X) — 14(X)Z4A% (9.33)
et 'application de la loi des noeuds fournit les équationgasiies
l1(X+AX) = 11(X) —=Vi(X+ AX)YicAX— [V1(X+ AX) — Vo (X+ AX) Y12/
—[V1(X+ AX) —V3(x+ AX)[Y13AX — Vi (X+ AX) — Va(X+ AX) Y142
l2(X+AX) = I2(X) —Vo(X+ AX)Yog AX— [Vo(X+ AX) — Vi(X+ AX)|Y12AAX

—[Va(X+ AX) — V3(X+ AX)[Ya3AX — [Vo(X+ AX) — Va(X+ AX) | YoaAX
3(X) — V3 (X+ AX)Yag AX — [V3(X+ AX) — V1 (X+ AX)]Y13AX
—[V3(X+ AX) — Vo (X+ AX)[Ya3AX — [V3(X+ AX) — Va(X+ AX)|YaaAAX
la(X+AX) = 14(X) —Va(X+ AX)Yac AX— [Va(X+ AX) — Vi (X+ AX)|Y13AX
—[Va(X+ AX) = Vo (X+ AX)[Y2aAX — [Va(X+ AX) — Va(X+ AX)|YaaAAX

I3(x+AXx) =
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Dans toutes ces équations, on peut passer a la linite> 0 apres avoir divisé tous les membres par
AX. Se rappelant que la dérivée est définie par la formule st@van

d (x4 Ax) — f(x)
—f(x) = lim 9.34
dx ) AX—0 AX ( )
Les 8 équations s’expriment alors sous la forme matricglleante
[ Vp ] [0 0 0 0 -z O 0 0 ] [Wi]
Vo O 0 0 0O 0 -2z o0 0 \;
V3 O 0 O 0 o0 0 —Z3 O V3
d | Vs O 0 O o0 O 0 0 -2 Vg =
Bl - =AS 9.35
dx | I1 At Yi2 Y13 Yiu O 0 0 0 I1 - ( )
|2 Y12 A2 Y23 Y24 0 0 0 0 |2
|3 Y13 Y23 A3 Y34 0 0 0 0 |3
| g | Y14 Yoq Yau A4 O 0 0 0 || 1a]
ou
A — (Y16 + Y12+ Y13+ Y14) (9.36)
Ay = —(Yog + Y12+ o3+ You) (9.37)
Az = —(Yag+ Y13+ Yo3+ Yas) (9.38)
Ay = —(Yag+Y1a+ Y24+ Yaa) (9.39)

Les tensions utiles s’exprimant comme une différence dgides, on procede aux changements de
variables suivants

Viv = Vi—Vs (9.40)

Vo = Va—Vi (9.41)
VY

Vi = 1; 2 (9.42)
Va+ V.

Vo — 3; 4 (9.43)

Iy = '1;'2 (9.44)
l3— |

lom = 324 (9.45)

L = i+ (9.46)

oy, = 3414 (9.47)

Ces équations peuvent également étre regroupées sousifatmeielle

-
=19’ (9.48)

wnl
!




ouT est une matrice permettant d’effectuer le changement dables

1000 0 00
-1 0 0 0 0 0 O
0 03 100 00
0 0-11 0 0 00
_ 2
T= 00001%00 (9.49)
0 00 0-13 00
0O 00 0O 0O O 1%
| 0 0 0 0 0 0-1 3
Dés lors,
—
S S (9.50)
L'ensemble s’écrit finalement
d3 _ A% 9.51
x> = A (9.51)
d
— 7118 = 1-1AS (9.52)
dx
d —
d—X§’ — TIATS (9.53)

La conséquence du changement de variables est le décodpkaggquations, c’est-a-dire qu'il est
possible d’exprimer les courants uniquement en fonctiateesions. Dés lors, en remplaganpar

jwC, on obtient
l1m _ a1 a2 a13 au Vim
dlw | _ o] an axp a3 ax Vi (9.54)
dx | lom 4 | azg1 azx2 a3 aza Vom
lo ay1 ay2 a3 Ay VoL
ou
a;1 = Cig+Cos+4C12+Ci13+C1a+Co3+Coq (9.55)
a1 = a2 =2C16—2Cc+2C13+2C1a—2C3—2Cx4 (9.56)
agy = ajz=—Ci3+Cis+Cr3—Cp4 (9.57)
as1 = aps= —2C13—2C14+2Cx3+2Cz4 (9.58)
ayp2 = 4Cic+4Cyc+4C13+4C14+4Co3+4Co4 (9.59)
a3 = agx= —2C13+2C14—2Cr3+2Cy4 (9.60)
apa = aup= —4C13—4C14—4C3—4Cx4 (9.61)
azgz = Cazg+Cac+Ci3+Cra+Coz+Coa+4Czs (9.62)
aza = au3=2C3 —2Csc+2C13—2C14+2Co3—2Cp4 (9.63)
ags = 4C3c+4Cyc+4C13+4C14+4Cr3+4Cos (9.64)

Le paramétr@g; de ces équations détermine le couplage entre la tensionsyaire et le courant
induit dans l'autre paire. Ce terme serait nul si toutes #ggcitances étaient égales par couple. C’est
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ce déséquilibre de capacités qui est a I'origine d’un efifgpldonique ; il s’exprime pﬂ

d jw
T02M =~ Cmm,Vam (9.65)

ou Cyu,m,est égal aaz; (ou a;3). Cette équation détermine donc le courant I'évolution durant
perturbateur dans la paire perturbatrice di a une tensimldaaire perturbatrice. Les ternmas et
a1 sont eux liés au mode commun.

Modéle des inductances non équilibrées

Le modeles des inductances non équilibrées est similajpecnédent. Les circuits sont représen-
tés par une série d'effets inductifs tels que repris a la &igui 8.

Ze 7T

E——
I1m
V. Ze
1im AXMg
SER
Z. SXER
2
" AMy
SAER

FIG. 9.18 — Modele inductif de deux paires.

L'analyse détaillée de la question montre que la diaphoaigagiuit également par I'apparition
d’'un courant induit dans une paire di a une différence dedereppliquée a l'autre paire. Plus
précisément,

d jowM

— oy ~ —V- 9.66
oM 172 M (9.66)

ouM vautM; + Mz + M3 + Ma.

Conclusion

Il apparait donc que les effets des deux modeles fournissecurant perturbateur tel que

d JwoM  jw
M= <J47 - JTCMllvlz) Vim (9.67)
C

4Léquation 9.65 néglige le terme de diaphonie d a la tengiprde mode commun car, lors de linstallation des
lignes, I'opérateur s’arrange pour avoir un rapport de naifférentiel & mode commun de 35 a[68].
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gue I'on écrira plus généralement

d .
&|2M = JwQmm,Vim (9.68)

ou Qu,m, tient compte des effets capacitifs et inductifs.

9.5.3 Calcul du NEXT

Les formules précédentes liaient les valeurs locales degots et des tensions. Pour obtenir des
résultats macroscopiques, il suffit d’'intégrer les expogsslocales en tenant compte de la dimension
stochastique des phénoménes observés.

Le schéma de principe est illustré a la figure 9.19. Prenoespaire perturbatrice a I'entrée de
laquelle on applique une tensidp. Ce signal de tension parcourt la ligne jusqu’au p&int

Cable multi-paires

jQumym,Vo( f e (Hx j WQuym,Vo( FleV(Hx

EEE O
Commutateur
Modem Vo(f) Vo(f)e M de données
FIG. 9.19 — Paradiaphonie au droit &g
Au droit dexy, la tension sur la paire perturbatrice vaut
Vo(f)e Vhx (9.69)

Le courant diaphonique induit sur la paire perturbée sastiten exploitant la relation 9.68

d . . _

&IZ(faxl) = joQuumVa(f,X1) = jwQuym,Vo( fe V(Hx (9.70)
Pour que ce signal perturbe la seconde paire, il faut quiitipane a son extrémité. A l'origine, le
courant induit vaut

d d . _
d—Xlz(f,O) — &b(f,xl)e*V(f)Xl = jwQumum,Vo( e~V (9.71)

Pour obtenir la totalité du signal perturbateur sur la sdequaire, il suffit d’intégrer sur 'ensemble
des positionsy, c’est-a-dire sur toute la longueur de la zone d’interféedn Dés lors,

Io(f) = /0 " 60Qua, (Vo e 2 (9.72)

Cette expression représente donc le courant généré daagrdaperturbée di a une tension dans
la paire perturbatrice, ramenée a I'entrée du cable. Enetatenpuissance, le signal perturbateur
s’exprime par

Po(f) = Va(F)15 = Zulo(F)15(f) 9.73)
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ou Z, est I'impédance de la charge qui termine la ligne. La régwiutle I'intégrale sous forme
analytiqgue n’est malheureusement pas possible car laitgi@qt, v, N'est pas connue ; on peut donc
la traiter comme une variable aléatoire et dés lors reclkeel@xpression d’une puissance moyenne.
En supposant que la chargeest adaptée a I'impédance de ligheil y a donc uniguement un transit
de puissance active. Ainsi, la puissance moyenne est d@améexpression suivante

L L
E{R(f)} = E{RLVOZ(f)/O ijMle(X)ezy(f)de/o —ij*Mle(y)eZW(f)ydy}
L pL
= ROAGNE] [ [ Qs (0@ H e eyt 078

L ,L
= RGN [ [ E{Quan Q) } e ¥ e ¥ Maxay  (9.75)

Une hypothese réaliste consiste a considererQyugr, (X) et Qy, v, (y) sont deux variables non cor-
rélées, ce qui implique que la variable aléat&ig m, (X)Qy,wm,(y) N'aura une valeur non nulle que
six=yd'ou

E {QM1M2<X)QK/I1M2(y)} = k5(X—y) (9-76)
Cette hypothése est un artifice de calcul commode mais serpigtation physique est malaisée.

Notons néanmoins qu@wu,m, (X) peut prendre des valeurs négatives ; 'espérance peut Gomuser.
Grace a cette hypothese,

L rL
E{P(f)} = RLwZVOZ(f)/O /0 k3(x— y)e X2 (Dgxdy

L
— RAG(K [ e e (g ©.77)
0
L
= Rszvoz(f)k/ e 4(Wxdx (9.78)
0
L
B 221k e (D 9.79
0
2\ /2
_ %%i;)k(e_mm_l) (9.80)

Pour des lignes suffisamment longues,

2\ /2
E{R(f)} = %&g”k (9.81)

A haute fréquence (ce qui est le cas pour I’ADSL), on sait@ust proportionnel &/T. Dol

CRwk K2
~da(f)  aoV/f

Cette expression représente la fonction de transfepuissancele la paradiaphonie (NEXT), qui
permet de calculer la densité spectrale de puissance signiaperturbée due a une densité spec-
trale de puissance sur la ligne perturbatrice. Cette fondlie transfert est donc proportionnelle a
la fréquence. De plus, I'interférence de diaphonie ne dépars de la longueur. Ce résultat, assez
inattendu, provient du fait que les effets de diaphonie &iprité de I'extrémité supplantent les con-
tributions diaphoniques des trongcons éloignés, les effetsurte distance dominent donc.

3
HNEXT(f) = KNEXsz (9.82)
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9.5.4 Calcul du FEXT

Tout comme dans le cas du NEXT, on peut calculer la puissandeEKT a partir de la rela-
tion locale 9.68. Pour aboutir au résultat final, on procéateitégration sur base du schéma de la
figure 9.20.

Cable multi-paires

jwQumym,Vo( e vt jwQu,m, Vo( feVHt
: : :
Modem
i s | O
1
Feevs i ; :
0 X1 Commutateur
Modem Vo(f) Vo(f)e " de données

FIG. 9.20 — Télédiaphonie au droit ae.

Les calculs ménent & une fonction de transfert en puissaexprdssion
HeexT(f) = keext f2e 22O (9.83)

ouL estla longueur du trongon sur lequel agit le FEXT.
Contrairement au NEXT, le FEXT dépend de la longueur de |l& zbimterférence ; il augmente
également avec la fréquence.

9.5.5 Rapport signal sur bruit

Les fonctions de transfert du NEXT et du FEXT permettent devdéun rapport signal sur bruit
du canal constitué par la paire perturbée.

Dans le cas du FEXT, la densité spectrale de puissance atia derla paire est la somme de
la densité spectrale de puissance du signal utile et de dellEXT. Suivant les conventions de la
figure/9.21 et par application du théoreme deEMER-KINTCHINE, on obtient

WR(F) = Ve () [[52(F)]1*+ v () HeexT(T) (9.84)

ol ye (f) ||.74(f)||® représente la densité spectrale de puissance du sigrafélsortie de la paire
ety (f)HeexT(f), la densité spectrale de puissance due au FEXT a I'entré&cepteur.

paire perturbée

FEXT

paire perturbatrice

Pe Pr

P

FIG. 9.21 — Calcul de la densité spectrale de puissance en derléepaire en présence de FEXT.
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On en déduit I'expression du rapport signal sur bruit

sf) ()40

N T (D Heexr(l) 989
- w<f>yff<zf|ii‘ﬁ(||f;£<f>||2 059
_ WlEXT (9.87)
= LL]; (9.88)

Une formule identique peut étre dérivée dans le cas du NEXTjut donne deux expressions
du rapport signal sur bruit. On peut constater que I'expoesdu canal n’intervient pas dans ces
formules.

9.5.6 Influence du nombre de perturbateurs

Supposons le cable constituéNdgnes perturbatrices. Une idée simple consiste a somefést’
individuel desN lignes. Dés lors, la densité spectrale de puissance ee ssttdonnée par

N
Yout(f) = Zl Yini (F) Heex/NEXT(T) (9.89)

Si, en plus, on fait 'nypothése que tous les signaux peatedrs ont la méme densité spectrale de
puissance,

Yout(f) = Nyin(f) Hrext/nEXT(T) (9.90)

Cette formule surévalue la puissance perturbatrice cgrdees tres éloignées de la paire perturbée
influencent peu cette derniére. Le facteur a considéreesdods inférieur . Il est donc nécessaire
de mener une étude statistiquen&kER a propose la formule empirique suivante

Yout(f) = N®®yin () Heexcr nexr(f) (9.91)

9.6 Estimation de la capacité de canal

De maniere a établir une formule permettant d’estimer lacié¢ de canal, c’est-a-dire le nom-
bre maximum de bit par seconde qu'il est possible de trarisengtir un canal bruité (une paire
téléphonique dans notre cas), il est nécessaire de ragpslerincipaux résultats de la théorie de
l'information.

9.6.1 Information, incertitude et entropie
Notion d’information

Considérons une source pouvant émettre deux symkpkis; avec les probabilités respectives
Po et p1. Celle-ci peut dés lors étre vue comme une variable al@tbscrete. Nous considérons
la source sans mémoire, c'est-a-dire que le symbole émis@ain temps est indépendant des
symboles émis précédemment.
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Supposons que la source émette un symbole. Si une des dehabpités est unitaire, il n'y a
pas de surprise a la sortie et donc aucune information (omadble symbole qui va étre émis). Dans
le cas ou I'émission des symboles est équiprobgtyje=(p; = 0,5), une grande incertitude subsiste
sur le symbole émis et la réception du symbole émis appogedoeip d’information. On peut ainsi
caractériser I'information par la probabilité d’émissibes symboles.

Définition 39 [Information d’un symbole] Des lors, le gain en information apporté par I'observa-
tion de 'événement S s, de probabilité p est donné par Information de symboleelle que définie
par

(59 =logs (5 ) = ~logzs (0.92)

L'information est nulle quangbx vaut 1 —ce que I'on peut interpréter comme le fait que la réal-
isation d’'un événement certain n’apporte aucune infomwnatiet elle augmente a mesure que
diminue. Cette grandeur s’exprime éit d’'information Il convient de ne pas confondre kdt et
le bit d'information qui représentent respectivement les mesures du deébit etldudinformation.
Ainsi, il est tout a fait possible d’avoir un nombre de bitgnébrmation qui ne soit pas un nombre
entier. En pratique, on ne retrouve guére cette nuance ymiisgtermebit est utilisé pour les deux
notions. Il faudra donc recourir au contexte pour rétabluistinction.

Notion d’entropie
Soit une source&s comprenanK symboles. On cherche a caractériser I'information moyenne
fournie par chaque symbole émis.

Définition 40 Cette grandeur est appel@atropie de la souroet notée HS). Dés lors,

K-1 | 1
H(S)= 5 pios; (E) (0.93)

Dans le cas d’'une source binaire, on peut considérer deyactsuliers :

1. le cas ou tous les symboles sont équiprobables. On mdatsscueH (S) = 1, ce qui implique
gue l'information apportée lors de I'observation du synebedut un bit.

2. le cas ou une probabilifg vaut 1. AlorsH(S) = 0; I'information apportée lors de I'observation
du symbole est nulle car on sait a priori quel symbole va é&tnis @ar la source.

9.6.2 Canal discret sans mémoire

Dans le cas ou le canal n’est pas bruité, lorsque I'on injeoteymbole dans le canal, on peut
prédire la valeur du symbole de sortie avec certitude. Esgm@e de bruit, une certaine incertitude
subsiste a la réception du symbole. Cette incertitudeéssali fait qu’il existe une certaine probabilité
d’erreur, le canal n’étant plus parfait. Par ailleurs, ipsgit fort bien qu’un alphabet de sortie différe
sensiblement en taille de I'alphabet d’entrée.

Modéle de canal

Considérons un canal discret (les alphabets d’entrée atrtie sont de taille finie) et sans meé-
moire. L'absence de mémaoire signifie que le symbole de sostigant ne dépend que du symbole
d’entrée courant. Le schéma du systéme est alors celuii@larfigure 9.22. Les probabilitggyi|X;)
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Xo Yo

X1 Y1
— Canal :p(yk|Xj) —

Xj—-1 Yk-1

Fic. 9.22 — Modele du canal discret sans mémoire.

représentent les probabilités de transition d’'un symbeléalphabet d’entrée vers un symboles de
I'alphabet de sortie. Elles peuvent étre regroupées damsnatrice, appelématrice de canal

Idéalementp(yi|xj) = 0 sik# j en 'absence de bruit ou de tout pré-codage. En pratiquepivn d
toujours tenir compte des probabilités croisées.

9.6.3 Information mutuelle

Pour un canal bruité, la question posée est de savoir quebetitude subsiste sur I'entr&eaprés
avoir observé la sorti¥ = y,. Pour répondre a cette question, définissons I'entropi¢ dendition-
nellement &, sachant qu¥ = yx de la maniére suivante

HX|Y =y) = Z)IO Xjlyk) lo 92( (X]|Yk>) (9.94)

Cette formule nous donne des lors I'incertitude subsistanta valeur de I'entrée connaissant la
valeuryy de la sortie. Il serait intéressant d’avoir une moyenne de ¢eformation pour toutes les
valeurs de¥ et donc pour toutes les sorties possibles, c’esttfopie conditionnelle KX|Y), donnée
par

K—1

HX]Y) = ZOH(XW:yk)D(yk) (9.95)
S lo ! 9.96

= kZOj P(Xj|yk) P(Yk) l0g, <m) (9.96)

K-1J-1
P LLEL 92< <xj|yk>) (5.97)

On définit alors linformation mutuellenoyennd (X;Y) comme la quantité d’information, et donc
d’entropie, que I'on retrouve en sortie du canal (et donaXppas été affecté par le bruit). Dés lors,
[(X;Y) =H(X) —H(X]Y) (9.98)
On peut illustrer cette définition dans deux cas particsilier

1. le cas d'uncanal sans bruitAlors, H(X|Y) = 0 car connaissant le symbole de sortie, il est
possible de déterminer avec certitude le symbole d’entkéssil (X;Y) = H(X) : le canal
arrive donc bien a véhiculer I'information jusqu’au réceapt
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2. le cas d’'urcanal fortement bruité@u point que tous les symboles soient équiprobables. Alors
H(X|Y) = H(X), car 'analyse de la sortie ne permet pas d’obtenir la meiifiormation sur
I'entrée. Ainsi donc] (X;Y) est nulle ; le canal ne transmet aucune information.

On peut montrer que linformation mutuelle moyenne possedamment la propriété d’étre
symetrique, dés lorigX;Y) = 1(Y;X), on en déduit que

1(X;Y) = H(X)=H(X]Y) (9.99)
1(Y;X) = H(Y)=H(Y|X) (9.100)

9.6.4 Capacité de canal

La notion d’information mutuelle nous permet d’'introduliaenotion decapacité de canal

Définition 41 On définit lacapacité (maximale) d’'un canabmme le maximum de l'information
mutuelle moyenne ou la maximisation se fait sur la distidyutle probabilité des symboles d’entrée

Cs= max{p(xj)}I(X;Y) (9.101)

Cette définition représente donc la meilleure utilisatioe Epn peut faire du canal et elle est indépen-
dante de la distribution de probabilités des symboles dpHabet d’entrée. Il s'agit évidemment
d’une capacité théorique que I'on pourra utiliser comméng¥ice pour la mise au point de technique
de transmission.

Remarquons enfin que la relation 9.101 définit une capacitanlal par symbole. Si le canal est
capable de traites symboles par seconde, la capacité par seconde est donnée par

C=sG (9.102)

Estimation de la capacité d’'un canal binaire symétrique

Considérons le schéma de la figure 9.23.

X Y
p
pio) =a Xo="0 ~ Yo=0
q g
p(X]_):l—CI X1=1 > 3/1::L
P

FIG. 9.23 — Calcul de la capacité de canal d’'un canal binaire Byué.

La capacité du canal s’exprime par

C = ma)qp(xj)}l (X,Y) (9.103)
= ma)qp(xj)} [H (X) —H (X|Y>] (9104)
= ma)qp(xj)} [H (Y) —H (Y|X>] (9.105)
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Calculons I'entropie conditionnelld (Y|X). Pour ce faire, appliquons la formule 9.96 adaptée.
Pour la paire entrée-sortigg, yp), on obtient

H(Y[X) (x0.y0) = —P(X)oP(Yo[X0) 109, (P(Yo[%0)) (9.106)

Sachant que la probabilité d’émission du symbejevaut a et que la probabilité conditionnelle
P(Yo|Xo) vautp (cf. figure 9.23), on obtient

H (Y|X)(Xo7yo) = —aplog, p (9.107)

En effectuant de méme pour toutes les combinaisons erdrée-§x1,Yo), (Xo,Y1) et (xy,y1)) et
en sommant les différentes contributions, on trouve

1 1
H(Y|X) = H(YX) xy: (9.108)
i;j; (x.y;)
= —plog, p—qlog,q (9.109)

On constate donc qu¢(Y|X) ne dépend que des caractéristiques du canal, on parleapentte
canal. Dés lors,

[(X;Y)=H(Y)+ plog, p+qlog,q (9.110)

Pour maximiser cette quantité, on ne peut plus jouer quéigy. Le maximum que I'on peut
obtenir avec un canal binaire est une valeur unitaire ptf). La capacité maximale de canal est
alors

Cs =1+ plog, p+qlog,q (9.111)

Sur le schéma de la figure 9.2Breprésente la probabilité de prendre une décision erraiést;
la probabilité d’erreur. Dans le cas d’'une modulation a détats, la probabilité d’erreur est liée au
rapport signal a bruit par la relation

1 E
q= pezéerfC( N_o) (9.112)

L'évolution de la capacité de canal en fonction du rappayhai sur bruit est représentée a la

figure/ 9.24. On constate que, lorsque le rapport signal st tend vers l'infini (c’est-a-dire que la
probabilité d’erreur tend vers 0), la capacité maximaleahat tend vers 1 bit.

Influence du type de modulation

Prenons le cas d’'une modulation a quatre états (4-AM par pbednia matrice de canal se com-
plique car il faut calculer plusieurs probabilités d’emr@our un symbole d’entrée donné.
Cependant, I'expression de la capacité de canal reste de f

Cs=H(Y) +Hc (9.113)

ou la valeur maximale del(Y) est de deux, la conséquence d’'une modulation & quatre ¢hats é
gue I'on a deux bits par symbole et bl est un terme associé aux transitions de canal. Il est alors
intuitivement acceptable que la capacité de canal tendedesrx quand le rapport signal a bruit tend
vers l'infini. Le raisonnement peut étre répété pour des ratidms a 16 voire 64 états. Les résultats
sont résumés a la figure 9/24.
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\ C (bit/symbole)

A 16-AM
4
3
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1
0 | | | ~ R[dB

0 10 20 30

FIG. 9.24 — Capacité de canal pour différents types de modulatio

Généralisation au cas continu et second théoréme deiSNNON

Dans le cas ou I'on considere des alphabets d’entrée et tie sontinus, le calcul de la capacité
de canal s’en trouve trés fortement compliqué. Pour un ddaat additif gaussien de moyenne nulle
et de variancey, la sortie vaut

Y = X +N(0,03) (9.114)

Pour le calcul de la capacité de canal, on impose en outreémitation de la puissance d’entrée
P
aoyg.

Théoréme 42[SHANNON] Des calculs montrent que lzapacité d’un canal blanc additif gaussien
de moyenne nulle et de variangg s'exprime par

1 02
Cs= = log, (1+ —X) (9.115)
2 oy

2 - -
ou % représente le rapport signal sur bruit.
N

Cette formule porte le nom dgecond théoreme d8HANNON. On constate que, dans le cas d'un
bruit important Oﬁ > a;%), le canal ne parvient pas a transmettre de I'informatianfigure 9.25
compare la limite théorigue deHBNNON avec les capacités maximales atteintes par les différentes
techniques de modulation. Il est intéressant de noter gumite théoriqgue de BANNON correspond

au cas d’une modulation comportant un nombre infini d’états.
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N Cs (bit/symbole) 16-AM

o p=10"°
limite de SHANNON —
8-AM
----------------------- {05
4-AM
2-AM
| | |
0 10 20 30

Fic. 9.25 — Second théoréme daa &INON.
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Chapitre 10

Ingénierie des radiocommunications mobiles
terrestres

Ce chapitre aborde I'étude de la partie radio des réseauadiecommunications mobiles ter-
restres. Les aspects systémes ne seront pas couverts.

10.1 Introduction

La figure 10.1 représente les éléments qui interviennens tacalcul du bilan de puissance
d’une liaison sans fil. On distingue les pertes d’émisslar) €t de réceptionlRr), dues aux lignes
de transmission reliant les équipements aux antennesaaitstcertains équipements intermédiaires
(duplexeurs, connecteurs,), les gains d’antenne et I'affaiblissement dans I'espagg (

Ge —] ~--- —A—:e
- o
Le
Lr
Emetteur Récepteuf

FIG. 10.1 — Eléments intervenant dans le calcul du budget deanie d’une liaison sans fil.

Dés lors, la puissance de réceptRn exprimée endB], vaut

Pr=Pt —Lg +Gg — Ae+ Gr—Lr (10.1)

ou Pe désigne la puissance d’émission. Le terme d’affaiblisserae espace est délicat s’agissant de
communications mobiles. En effet, le modéle de propagatioaspace libre (cf. relation derRs)
convient raisonnablement bien pour des communicationggee de vue —on parle de situation de
Line of Sight(L0OS) dans la littérature— et dans un espace dégagé, mais ilre’avadéquat pour
des communications radiomobiles. En effet, le signal détau récepteur comporte éventuellement
'onde émise en ligne de vliet une série d’'ondes diffractées ou réfléchies a la méme dnigy

1En fait, cette situation est rare dans le contexte d’'unecainmunication mobile.
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c’est une situation typique daultitrajet

Le signal recu est donc affecté de plusieurs effets de distor

— distorsion de la valeur instantanée daniplitude engendrée par le phénoméne de multitrajet

ou par la présence d’obstacles. Le terme consacré est tcélartbuissemerniu fading

— distorsion ddréequenceCet effet résulte de I'effet DPPLERAU au déplacement du mobile.

— distorsion dg@hasell s’agit d’'une conséquence du multitrajet et de I'effed®PLERquI produit

une série de versions décalées dans le temps du signal émis.
Dans le cas d’'une communication numérique, ces effets deisent par un accroissement de l'inter-
férence entre symboles et une diminution du débit utile pmerbande de fréquences fixe.

En principe, il suffit de connaitre les trajets pour déteenla correction a apporter au signal recu.
Cette approche déterministe ne convient cependant pagueuienvironnement fluctue au cours du
temps. En conséquence, on intégre dans les formules dolnaiveau de puissance recgu par un
mobile en un point donné des variables aléatoires pournatéme incertitude sur les prédictions.
C’est donc une démarche a la fois physique, expérimentgi@babiliste qu’il conviendra d’adopter
pour I'analyse du bilan de liaison.

10.1.1 Sensibilité du mobile et qualité de service

Pour qu’une radiocommunication s’effectue avec un niveagudlité suffisant, il faut impérative-
ment satisfaire & deux conditidhs
1. Le niveau de puissance recu par le mobile doit étre supéigasensibilité du mobilec’est-
a-dire au niveau de puissance minimal que le mobile est ptisleede détecter pour un bruit
d’entrée donné.

2. Le canal ne présente pas une distorsion et un bruit trep®le

Un émetteur est caractérisé par sa puissance, un réceptear gensibilité. Pour assurer une réception
correcte, le rapport signal a brLﬁt mesuré a un certain point de I'étage de réception —géméealiea
I'entrée du récepteur, aprés amplification—, doit étre sapea un seuil donné. Ce rapport s’exprime
frequemment comme un rapport d’énerﬁéou Ep est I'énergie par bit transmis & désigne la

densité spectrale de bruit. La valeur de ce seuiﬁgicest généralement fixée par des normes. Par
exemple, dans le cas du GSM, le sﬁ%ilvaut 8[dB| en présence d’évanouissement.

Pour relier le rappor% a la sensibilité du mobile, nous effectuons le calcul suivan
Pour une modulation de largeur de baidéfréquence de MQuIsT), la puissance de bruit vaut
NoW et la puissance du signgjW. Dés lors,

C EW E

= — 10.2
N NW Np ( )
Il en résulte que, dans une échelle logarithmique,
E
C=-2 +N (10.3)
No |seuil

Comme en GSM, la largeur de modulation est de [RFAH, le bruit thermique est égal a 1L x
10~2[mw], soit—120[dBnj & une température de 28Q.

Ce rapport est calculé au droit de la sortie de I'étage deenftypiquement apres démodulation).
Comme I'amplificateur d’entrée amplifie le bruit d'un factéypique de 1QdB], le bruit de fond est
borné par—110[dBni. Il en découle que la sensibilité du mobile vatt02[dBm. Le tableau 10.1
reprend les quelques valeurs de sensibilité pour différignpies de récepteurs.

2En pratique, les opérateurs ajoutent encore une marge tigqua

166



| Type de récepteur | Sensibilité erfdBnq |

Station de base -104
Portable W] -104
Portable 2W] (GSM 900) -102
GSM bi-bande -102

TAB. 10.1 — Valeurs typiques de sensibilité (d'apres [20]).

10.2 Modele général de propagation

10.2.1 Introduction

Une communication entre une antenne d’émission et un mahikt pas symétrique. En effet,
'antenne d’émission est généralement placée a une hadgeuiusieurs dizaines de meétres, avec un
horizon dégagé, alors que le mobile se déplace dans un eneiment contenant divers obstacles, a
un hauteur de 1 a[&]. Une situation typique de liaison est illustrée a la figure210

< e

(a) Vue de profil

— N L

/'

el

(b) Vue aérienne

Fic. 10.2 — Vue latérale et vue aérienne d’'une liaison entre aotenae d’émission et un mobile.

On remarquera I'absence d’un trajet direct entre I'antateka station de base et le mobile, ainsi
gue la présence de signaux réfléchis et diffréctémant de toutes les directions. Cette configura-
tion est courante en radiocommunications mobiles tegestdn modele devrait étre en mesure de
considérer ce type de configuration.

Examinons tout d’abord I'évolution de la puissance recuéeantion de la distance par rapport
a I'’émetteur fixe. La figure 10.3 montre I'évolution de la maisce en fonction de la distance, pour
une méme configuration, prise a deux moments différentsalSom de toute une série de facteurs,
les deux courbes different mais elles marquent une déaruisde la puissance avec 'augmentation
de la distance.

3A l'intérieur, il faut encore ajouter les rayons diffractés
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---35dB/décade

| >
1 10 100 1000 10000 d[km]

(a) Premiére mesure

---35dB/décade

| -
1 10 100 1000 10000 9 [km]

(b) Deuxieme mesure

FiG. 10.3 — Evolutions de la puissance en fonction de la distapoe une méme configuration ap-
parente.
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D’autre part, en pratique, il suffit de parcourir un autreoraglu cercle centré sur I'antenne d’émis-
sion pour observer une autre courbe d’affaiblissemenpidiguration de I'environnement étant dif-
férente.

10.2.2 Modele

Dans les cas les plus courants, le récepteur et 'émettesoniepas en visibilité directe. On
approxime fréquemment I'affaiblissement du canal par udéi®ma 3 étages comprenant :

1. une atténuation médiane due @istance
2. un terme aléatoire prenant en compte les effemasquedus a la présence d’obstacles, et
3. un autre terme aléatoire décrivant&snouissements

10.2.3 Affaiblissement de parcours

Tout comme dans le cas d’'une liaison en espace libre, silandisd entre I'émetteur et le ré-
cepteur augmente la surface apparente de I'antenne ddicgcdpninue, ce qui se traduit par un
accroissement de l'atténuation. En ligne de vue et en lfadesde réflexion, I'affaiblissement, appelé
affaiblissement de parcouru path loss est proportionnel au carré de la distaiée Comme cette
hypothése n’est que rarement vérifiée en pratique, I'difgbment est proportionnel a une puissance
supérieure dd. On opte, par exemple, pour une valeur médiane de I'affsibinent valard>°.

L’affaiblissement fournit une évolution de la puissance bpcalement, peut s’écarter des valeurs
moyennes observées. En effet, prenons le cas d’'une comationiciGSM a 900MHZ, entre une
antenne d’émission et un mobile distant d&rf]. Suivant la loi d’affaiblissement ett®°, s’écarter
de 1/m| contribue & une augmentation de I'affaiblissement dex 3®g,,1001— log;;,1000), soit
0,015[dB]. Or, la longueur d’onde correspondant a §@6iz est Q33[m|. Autrement dit, parcourir
une distance de[in] équivaut & 3 longueurs d’onde. A supposer qu’une paroi téfiée parfaitement
le signal émis, le mobile recoit le signal direct et le sigeélechi avec des phases respectives qui peu-
vent aller de la concordance de phase a I'opposition de phagein affaiblissement supplémentaire
allant de—6[dB] a + [dB|. Ces différents cas de figure peuvent donc se produire phssieis sur
une distance de[in].

En définitive, c’est 'allure de I'affaiblissement que I'draite avec une loi qui serait fonction de
la distance ; a ce titre, la valeur fournie par les modélesignues est la valeur médiane des valeurs
observées. Il faut ajouter a cela des effets statistiquesadguage et de phase.

10.2.4 Masquage
Base physique

Le masquage provient de la présence d'obstacles. En peipgroximation, on peut consid-
érer qu'un obstacle absorbe un certain pourcentage dedagnge. Ainsi, la puissance transmise ou
diffractée ne représente qu’un certain pourcentage deissgmce incidente. De méme, la présence
d’une vitre se traduit par une certaine diminution de puissa

Pour modéliser les effets de masquagfgagdowingen anglais), aussi apped¢anouissement lent
nous partons de I'hypothése suivante. Supposons que tiestesntributions de masquage a l'af-
faiblissement, en terme de puissance, soient dues a des facteurs mattifslis; , Az, ..., An, tous
inférieurs a 1, tels que

A=A1 XAy x ... x AN (10.4)
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représente I'affaiblissement de masql@age
Des lors qu’il y a masquage, la puissance re@yeaut

Pr=(Pe X ApL) X A1 X Ag X ... X AN (10.5)

ou Ap_ est I'affaiblissement de parcours.
En décibels, I'atténuation totale vaut

Liotale=LpL+L =Lp.+L1+Lo+...+Ln (10.6)
Plus spécifiqguement, I'atténuation de masquagst la somme deN contributions
L=L;+Lo+...+Lyn (20.7)

Si toutes les contributions sont des variables aléatogea@&mes espérance et variaricest une
variable aléatoire normale par application du théorema dienite centrale :

L [dB] = Lsgoe[dB] + 0s[dB] x N(0,1) = N(Lsos, 02) [dB] (10.8)

tel queLspg, est la valeur médiane de I'atténuatiorogfd B] sa variance.
En unités naturelles et en écrivatf0, 1) = X, I'affaiblissement vaut

L — 10-dB/10 _ qfLsow[dB+0s[dB[xX)/10 (10.9)
10-50%[dB1/101 00s[dB|xX/10 _ | (10.10)

0l Lo = 10-50%(dBI/10 gt
V = 100%s[dBIxX/10 (10.11)

est une lolog-normale.

Densité de probabilité d’une loi log-normale. Pour calculer la densité de probabilité de la log-
normale, on part de I'expression de la gaussienne.)Saite variable aléatoire gaussienne centrée,
de variance unitaire. Sa densité de probabilité vaut, pauf—co, +oo],

1 x2
On définit ensuite la variable aléatoire log-normdlde la maniéere suivante
V =107 — ghosX (10.13)
ou In(10)
n
= =0,23 10.14
B="15 =0 (10.14)
La fonction de répartition d€ vaut [22, page 152]
I
F(v) = PV <v) = pf™ <v)=p(X < B”%) (10.15)
S
Inv/Bos ¢ q 1 Inv/Bas 2 q
— X)dX= —— e 2Qax 10.16
/oo X< ) vV 27T/oo ( )

4Cette définition, courante dans la littérature scientifiqoeut préter & confusion. En effet, en toute riguéur
représente l'inverse de I'affaiblissement. Par la suitgisradopterons néanmoins la définition 10.4.
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Par dérivation, il en résulte une densité de probabilité

1 2

fx (X) van© °
Bos y—Inv
Bos

L1 - <|nv)22
20 H
=  powyze ¥ siv=0 (10.18)
0 siv< 0

Cette densité de probabilité est représentée a la figure 10.4

0.8 -

0.2 —.'.

FIG. 10.4 — Densité de probabilité d’'une loi log-normale.

La valeur médiane d¥, vsge, est tirée de la valeur médiane Mepar vsgo, = €60% = 100 = 1
guelle que soit la valeur des.

En pratique, tous les termes ne contribuent pas de la mémmanl’affaiblissement. D’autre
part, on peut montrer que les termes de diffraction n'olegispas a une simple loi additive, en
raison d’'une dépendance entre certains termes. Néanrdoiegses mesures montrent que la loi log-
normale est généralement suffisante pour modéliser le ragequ
Impact sur la zone de couverture en bordure d’'une cellule

En présence d'un effet de masquage, l'affaiblisseniemtst une variable aléatoire normale
N(L5o%, O'éz) (Cf équati08) .

L[dB] = N(Lsgy, 62)[dB] (10.19)
On peut en déduire une variable aléatoire normale cehiréa moyen de I'expression

L[dB] = Lsog[dB] + Ls[dB] (10.20)
ou
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— Lsoo €st la valeumédiané de I'affaiblissement de parcours telle que fournie par lesl@es
empiriques résultant de mesures. En effet, ces mesuresigsent une valeur médiane qui,
outre I'affaiblissement de parcours, englobe un effet maje masquage. C’est la raison pour
laquelle on classe les modéles empiriques en fonction derlsité de I'environnement urbain.

— Ls, lavariable aléatoire de masquage ; c’est-a-dire uneblar&ééatoire gaussienne de moyenne
nulle et d’écart-types.

La densité de probabilité de est donc

12

©20¢ (10.21)

f(ls) T

Pour des raisons d’efficacité, il est nécessaire de ganamtiiveau de puissance supérieur a la
valeur médiane; I'ingénieur de réseau n’a guere le choixdgjeuter une marge supplémentaire de
puissance a I'émission afin d’augmenter la couverture. jAlide cette marge des[dB| correspond
une probabilité de couverture supérieure a celle de la @utgsmédiane pour une méme sensibilité
de récepteur. Cette probabilité se calcule par

ms 1 *'s
ls<mg) = / &2 (I 10.22
p(s rns) Cw 03\/_7'[ ( )

l%
- 2 - \/_neszsdls (10.23)
S
11

= 5+5 erf(\/rgsa) (10.24)

S

erf(x) est la fonction d’erreur
erf(x / e tdt (10.25)
\/_

L'effet de masque représente une variation sur les comditii® propagation, tant6t favorable (par
exemple visibilité directe), tantdt défavorable (par epéators de la présence d’'un obstacle important
entre 'émetteur et le récepteur). En environnement urlb@icart type de la loi a une valeur typique
de 6[dB] (d'apres [20]).

La figure 10.5 montre la probabilité de couverture (en %) ewtion de la marge additionnelle
de puissance.

10.2.5 Evanouissement

Pour obtenir la statistique qui décrit le phénomene d’éuasement, il faut distinguer deux cas,
suivant qu’il y ait ou non visibilité directe —ou du moins, trajet nettement moins atténué que les
autres— entre I'antenne de la station de base et I'antenneotile.

Evanouissement en I'absence d’un trajet direct

Considérons une série de trajets dus a la diffraction et éflexion (cf. figure 10.6). Dans un
premier temps, nous considérons le cas d’'un émetteur etrdaepteur qui ne sont pas en ligne de
vue.

5La valeurmédianed’une variable aléatoire normale est théoriquement égai@raoyenne Pour les mesures, le
recours a la médiane est préférable si I'on ne dispose padatge ensemble de réalisations car elle élimine I'impast d
valeurs aberrantes.
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FIG. 10.5 — Pourcentage de couverture tel que défini par un sepiligsance.

Acog2rtfot)

FIG. 10.6 — Effet de multitrajet par diffraction et réflexion.
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L'émetteur envoie un signal cosinusoidetod2rfot) avec une amplitude et une fréquenige
constantes. Le signal regu au droit du récepfl) est composé d’'une série d’ondes déphasées et
atténuées

X(t) = ZCi cog 2rtfot + 6) (10.26)
Cette expression peut s’écrire sous Ialforme de termes ese ghh@&n quadrature
X(t) = Z[Ai cog 2rtfot) + Bjcoq 2mfot + 7—2T)] (10.27)
= IZ[Ai coq 2rfot) + Bjsin(2rfot)] (10.28)
= )é. (t) coq2mfot) — Xo(t) sin(27tfot) (10.29)
ou I'on a défini
X (t)= IZA; = .ZCi cosf et Xg(t) = IZBi = .ZCi sinG; (10.30)

Le canal n’étant pas invariant dans le temps (par exemplaisarr de déplacements), les com-
posantes en phase et en quadrature sont des fonctions tdlepdD’autre partX(t) est la réalisation
d’un processus stochastique qui est la somme de termesindigpts. Des lors, en vertu du théoreme
de la limite centraleX; (t) et Xo(t) représentent des variables aléatoires gaussiennes.

Si I'on veut déterminer l'intensité de champ électriquédailt analyser I'’évolution de I'amplitude
du signal. Cette amplitude est définie@)ar

R(t) = /XZ(t) +X3(t), R(t) >0 (10.31)
guant a la phase, elle vaut
d(t) = tanl%(tt;, d(t) € [0,27] (10.32)
et donc
X(t) = R(t) cog 2mfot + (1)) (10.33)

Pour exprimer les densités de probabilité de ces varialdegoires a partir de& (t) et Xg(t),
supposons tout d’abord que les composantes en phase et dmnatgoa soient des variables gaussi-
ennes centrées, de méme variaogeet non corrélées. Les variables sont centrées car elleienéisu
de la somme de variables aléatoires de @pms6;. Or, en supposant que les variablset cop;
soient indépendanteg,{C;cosf } = E{C}, E{cos6; } = 0 si I'on considére un argument uniforme-
ment distribué sur I'intervallé0, 271). Physiquement, une moyenne correspond & des contributions
d’amplitude négative, plus précisément & des termes etediecde phase de 9@ 270.

Densité de probabilité. S’agissant de gaussiennes, la non corrélation entrafrépiendance [7,
page 162]. La densité de probabilité conjointe est des pateé

7a2+32
f a,B) = e 2% 10.34
1%al@:B) = 5002 (10.34)
Le changement de variables
X| = rcosp (10.35)
XQ = Trsing (10.36)

6_es résultats suivants résultent de la décomposition eposantes de RE et de la représentation par un passe-bas
équivalent d'un signal passe-bande.
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permet de trouver la densité de probabilité conjofiate(r, ¢). En effet, on sait qu’en toute généralite,
un changement de variables fait intervenir le Jacobien

X 0%
fRo(r, cp)z‘ IR IR | Txixg(rcosy, rsing) (10.37)
90 90
Des lors,
co sin .
frRo(r, @) = ‘ —rs?(rll)(p rcogp fx xo (r COSQ, ' sing) (10.38)
r _r2c052(p+2rzsin2(p
= >€ 20% (10.39)
210y
2
. 202
— 27_{—U>%e ZX, rZO,(pG[O,ZH[ (1040)
0 r<o

Densité de probabilité marginale de I'enveloppe. La densité de probabilité marginale des ampli-
tudes s’obtient en intégrant la densité conjointe®udn calcul simple conduit a

fr(r) =1 o2& “%, r=0 (10.41)
0 r<o

C’est la densité de probabilité deR_EIGH. Elle estillustrée, sous forme normalisée, ala figure 10.7.

0.7

0.6 4

05 4

04 n

03[ 4

0.2 n

0.1 4

0 (0)% r
FIG. 10.7 — Densité de probabilité dexR_EIGH.

Les moments de cette loi valent [25]

n_ | Ix3x...xnoy\/m/2 pourn=2k+1
E{r} _{ 2Kkl o2k pour n= 2k (10.42)

"Voir par exemple RPoULIS [25, page 143] pour une démonstration.
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En particulier,

E{r} = \/m/20x ~1,253x ox (10.43)
g = (2- 7—2T) 02 ~ 0,429% 02 (10.44)

Quant a 'amplitude quadratique moyenne mesurée, elle vaut

2 1/2

—+00 r _r

Rims = [/ r’——e 20§ dr] = V20x ~ 1,41 % Ox (10.45)
0 2110

On parle généralement d’évanouissement lorsque I'angditiu signal passe en dessoufgg [22].

Densité de probabilité marginale de la phase. Pour obtenir la densité marginalg( ), on intégre
surr de 0 a+oo :

fo(p) = %T @€ [0,2m] (10.46)

ce qui signifie quab est une variable aléatoire uniforme et indépendante, déou

fR7q>(I’, (p) = fR(r) fqp(QO) (10.47)

Données expérimentales. La figure 10.8 montre I'histogramme de niveaux de puissaalaés
expérimentalement en I'absence d’'un trajet direct. Une@pmation de la loi de RYLEIGH est
superposée a cet histogramme.

Evanouissement en présence d’un trajet direct

En présence d’un trajet direct, le signal regu contientdaalitransmis en ligne droite, en plus du
bruit et des copies décalées et atténuées du signal utile

Z(t) = Acog 2mfat + 6) + X(t) (10.48)

Ce cas est évidemment plus favorable que le cas précédegueuie récepteur recoit également le
signal en ligne de vue. L'étude menée ci-aprés vise a meldumportance de I'ajout du signal direct.
Il ne faudrait pas pour autant en déduire des régles de diorerement car on doit tenir compte des
conditions les plus défavorables pour I'établissementitiunlile puissance, c’est-a-dire en I'absence
d’'un trajet direct.

Pour un signak(t) a bande étroite, il est possible de recourir a la décompaogie RCE

Z(t) = Z (t) cog 2rmfot) — Zo(t) sin(2rfot) (10.49)

ou
Zi(t) = AcosO+X(t) (10.50)
Zo(t) = Asind+Xo(t) (10.51)

En faisant apparaitre I'amplitude et la phase,

Z(t) = R(t) cog 2ot + P(t)) (10.52)

ou
R(t) = /ZP(t) +Z3(t), R(t) >0 (10.53)



Distribution de Rayleigh en référence
70 T T T T T T T

Nombre d’occurrences

-85 -80 =75 =70 -65 -60 -55 -50 -45
Niveau du signal [dBm]

Fic. 10.8 — Histogramme de niveaux de puissance relevés exgrdtatement (d'aprés
LAPIERRE [21]).
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et

a1 Z0(t)
d(t) = tan 1T(t)’ d(t) € [0, 2m] (10.54)
Des lors,
Zi(t) = R(t)cosd(t) (10.55)
Zo(t) = R(t)sind(t) (10.56)

Pour une valeur donnée @ les variables aléatoires gaussienXgs) et Xg(t) étant indépendantes,
elles conservent ce caractere. Il en résulte que

Z/(t) = N(Acosh,o?) (10.57)
Zo(t) = N(Asing,0%) (10.58)

La probabilité conjointe, conditionnellemendaest donc

1 . (cz7Acos(90)2+(B—Asineo)2
2

fZ| ZQ(a7B|6 = 60) - e 25K (1059)

2103
Densité de probabilite. Le méme changement de variable fournit le méme Jacobien, d’o

co sin :
fRo(tglfo) = | (00 o | 217(rCosp.Tsing|) (10.60)
r o (r cosrp—AcosGo)2+(r sinrp—Asineo)2

= ——e 20§ 10.61
2103 ( )

r . r2+A272rAcos(90—(p)
2
= ——e 203 (10.62)
210y

Densité de probabilité marginale de I'enveloppe. Lintégration sur la phase donne

2m
w6 = [ frolrol6)de (10.63)
r _ r2+2A2 21T fACOf(go*fP)
= € 2"x/ e % do (10.64)
210y 0
124 A2
g A
= e 2% 27110(_2) (10.65)
210y Oy

oulp(x) est la fonction de BsseLmodifiée d’ordre O telle que

+00 X2n
= :
2 Xt
~ Lt tee x<25 (10.67)
%, 2,5<x<10

La fonctionlg(x) est représentée a la figure 10.9.
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lo(x)

FIG. 10.9 — Fonction de BsseLmodifiee de premiére espéce d’ordre 0.

Remarguons que cette densité de probabilité est indépendiata phase initial&,. On peut donc
supprimer la condition efl, pour aboutir a

I'2+A2
202 A
fr() =4 o2& ** '0(0_@’ r=0 (10.68)

0 r<o

Il s’agit de la densité de probabilité ded ; elle est illustrée (sous forme normalisée) a la fig-
ure 10.10. Lorsqué = 0, il s’agit de la loi de RYLEIGH.

10.2.6 Autres lois d’affaiblissement

Les lois log-normale, de R'LEIGH et de RCE tiennent compte des principaux effets d’é-
vanouissement. Il existe néanmoins d’autres modeles, emtes modeles de AKAGAMI, qui
se revelent plus appropriés dans certaines situations [feoi exemple [31, chapitre 2] pour une
discussion des modéles).

10.2.7 Effet DOPPLER

Les multitrajets génerent un effet d’évanouissement mpilest en fait la somme de phases
distribuées aléatoirement qui modifie I'amplitude instaude du signal résultant. Il est un autre effet
générateur de distorsion de phase : le mouvement du mobgleoRs le cas illustré a la figure 10.11.
Un mobile s’écarte d’'une source stationnaire suivant utevgwitesse (instantané_o) :

Considérons que I'onde recue par le mobile est une onde plagge le mobile se déplace dans
une direction orientée d’un angle Le déplacement du mobile par rapport au front d’'onde créée u
distorsion de la fréquence apparente qui porte le nom d'BffeePLER La distorsion est proportion-
nelle au déplacement dans I'axe perpendiculaire au framtdi.
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0.7

FIG. 10.10 — Densité de probabilité ded® (pour différentes valeurs de= a—’}().

Fic. 10.11 — Effet DPPLER
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Prenons le cas d’'une source qui émet un champ électriqusoddal de fréequenck. En I'absence
de mouvement, le champ recu au droit du mobile vaut, suigeathtdorie des ondes [26],

E(t) = Egel (&1 —F2 (10.69)

avecw, = 21tf; et le nombre d’'ond§ = i—f Si le mobile est animé d'un mouvement a vitedée
dans la directiorf. Le champ recu devient

E(t) = Egell@t—Fz—p2) (10.70)
Eqel (:t—Bz-pVtcosd) (10.71)
EoejZn(fc—}’fccose)t—iﬁZ (10.72)

Le déplacement du mobile entraine donc une distorsion dedrice d’amplitude

fp= Axcose = f,cosf (10.73)
C
appelée frequenced@PLER CommeV et 8 fluctuent au cours du temps, on assiste a une distorsion
de fréquence variable —et donc de phase— pour I'analysedella il faudra également recourir a des
outils statistiques. La modification de la fréequence pagalans une place de fréquences porte le nom
d'étalement PPLER La figure 10.12 montre les spectres a I'émission et a la ti&repsultant de
I'effet DOPPLER

Spectre a I'’émission Spectre a la réception

fC f fc f
FiIG. 10.12 — Etalement DPPLER

Exemple Prenons le cas d’'un mobile GSM (9M0HZ]) se déplacant & 1R&n/h. La fréquence

DoPPLER maximale intervient lorsque le mobile se déplace dans Il@xegropagation de I'onde,

c’est-a-dire pour co8 = 1. Dans ce caslp = fm :Vf—g = 1%&)185 X gﬁg = 100[HZ. La fréquence

instantanée est donc comprise dans un intervalle de |a2§&liH z].

Spectre DOPPLER classique

L'allure de I'étalement PPLERa un impact significatif sur les statistiques d’évanouissgm
Pour en déterminer I'expression, nous partons d’'une hgsetlguant a la distribution des angles
d’arrivée dans le plan horizontal des trajets multiplesiiaaéle le plus simple consiste a considérer
une variable aléatoire d’angle d’arrivée dont la densité de probabilites(6) est uniformément
distribuée sur l'intervallg0, 271].

La puissance moyenne récoltée dans un secteur angdéapeur une antenne de gaB(0) vaut

Pr(8) = G(6) fo(0)d6 (10.74)
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En associant un secteur angulaire & une contribution spéeitle I'étalement DPPLER la puis-
sance correspondante en termes de fréquence vaut

Pr(f) = w(f)df

(10.75)

On remarquera aisément que deux secteurs angulairesndaiiis opposée contribuent a une méme

fréquence. Des lors,

Ce qui méne a

Par la relation 10.73,

_ G(9)fe(8) +G(-6)fo(-0)

Vo(f)df =G(8) fo(0)d0 +G(—8) fo(—0)do (10.76)

fm|—sing|

fnV/1—cog 0

£\ 2
w1 (1)

(10.77)

(10.78)

(10.79)

(10.80)

Finalement, en prenant une antenne de gain symétriquesdérewaut

o (f)l =
fm

G(6)

)2: fm

V- (4

V- (&)

pour|f| < fm (10.81)

et O pour|f| > f,. Cette forme de spectre porte le nom gfeectreDOPPLER classique elle est

illustrée a la figure 10.13.

0.02

0.015

Yo (F)] 0.1

0.005

l ]
K/’/f/
0 50 100
f [HZ

FIG. 10.13 — Spectre DpPLERclassique { = 900[MHZ],V = 100[km/h| etG = 1).

Bien que leur obtention soit mathématiquement complexexidte des expressions des densités
spectrales de la phase du signal, de la fréequence instantded’enveloppe et d’autres quantités
encore. En patrticulier, 'analyse de I'enveloppe montre ga fonction d’autocorrélation se resserre
lorsque la vitesse augmente, ce qui signifie que les envetgmiises a deux temps voisins sont moins
corrélées et donc que I'évanouissement marque des sastsrpkgues [1].
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10.3 Modeles empiriques

En pratique, les modeles de propagation utilisés ne somtgsasodéeles analytiques vu le nombre
élevé de parameétres et la diversité des situations dontdr &t tenir compte. Plus que les valeurs des
champs en un point, c’est la couverture géographique gtrigase les opérateurs de réseau.

Un complément utile aux modeles analytiques est le recoung dase de données topographique
afin de maitriser au mieux la couverture. Cette approchechieen rien le besoin d’effectuer des
mesures en raison de la limitation inhérentes aux différemideles et de I'évolution constante de
I'environnement. A défaut de mesures, on peut s’appuyetdessimodéles empiriques qui fournissent
des ordres de grandeur fiables pour toute une série de catiang de référence.

10.3.1 Types d’environnement

Il existe différents types de modeles empiriques. Pour Ugagott, on distingue plusieurs types
d’environnements, parmi lesquels :
— I'environnementural pour lequel I'horizon est principalement dégagé. La prapiag est alors
majoritairement influencé par le relief plutét que par leirbénts ;
— I'environnementrbaindésignant de petites villes ne comportant pas ou peu delhaildsgs ;
— I'environnementirbain denseenglobant la majorité des grandes villes pour lesquelidfalb-
lissement est principalement régi par 'agencement desbats.
La distinction entre un urbain et urbain dense est parfoisgéNéanmoins, la densification de I'en-
vironnement s’accompagne d’'une augmentation de la pentaftiblissement en fonction de la
distance. Des valeurs typiques de pentes sont résuméededmideau 10.2. Un exposant de53
implique un affaiblissement de 8%B] par décade.

| Environnement exposant

rural 3,2
urbain 3,5
urbain dense 3,8

TaB. 10.2 — Valeurs de I'exposant de I'affaiblissement de pare@n fonction de la distance pour
différents environnements.

10.3.2 Types de cellule

On distingue aussi, généralement, quatre types de ce(lilgzrés [19]) :

1. lamacro-cellule Il s’agit d'unecellule de quelques dizaines de kilomeétres de rayon qui car-
actérise les liaisons en milieu suburbain et rural. Lesrarge d’émission sont, dans ce cas
particulier, placées sur des positions élevées.

2. lapetite cellulede quelques kilométres de rayon. Elle est particuliéreragaptée a I'environ-
nement urbain. Les antennes des stations de base sonsstuéges batiments au-dessus du
niveau des toits. En milieu urbain dense, la portée desegatitliules est plutét de I'ordre de
800[m|.

3. lamicro-cellulede quelques centaines de metres de rayon. Elle est adapeéieohnement
urbain dense. Les antennes des stations de base sont sibuéds niveau des toits.

4. la pico-cellule D’une taille de quelques dizaines de metres de rayon, elwient pour la
propagation a l'intérieur des batiments dans lesquelsganées les antennes des stations de
base.
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10.3.3 Influence de la hauteur des antennes

D’autres parametres influencent I'affaiblissement deqang, notamment la hauteur des antennes.
Pour le montrer, nous partons de la configuration illustrigefigure 10.14.

dy

FiG. 10.14 — Calcul de l'influence de la réflexion.

Prenons un trajet direct de type 1% (B est le nombre d’ondef = 27).

Que le champ électrique soit a polarisation horizontale erticale, on montre que la réflexion
sur un conducteur électrique parfait affecte le champ daefficient—1 (cf. par exemple [26]). En
conséquence, le champ recu au droit du récepteur vaut

Ae 1B _ pgiBd2 _ pg—iBd (1_ e—jﬁ(dz—d1)> (10.82)

Autrement dit, I'affaiblissement qui résulterait d’'unepagation en espace libre est affecté d’'un
facteur .
M= 1_ g iB(d2—dy) (10.83)

Nous cherchons a présent a illustrer la dépendanak &ar simple calcul de I'’hypoténuse de
triangles rectangles,

d = /(hp—hm)2+ 02 (10.84)

dp = /(N thm)2+ 2 (10.85)

2 2
dp—d; =d \/(hbzhm) +1—\/(hb_dhm) +1) (10.86)
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Soit encore, apres utilisation de I'approximatidnt x)" ~ 1+ nx,

dp —dy ~ 2ol (10.87)

Dés lors, en termes de puissance, le facteur vaut

. 2
r2 — )1—e*1f3(d2*dl> (10.88)
’em(dzdl)/z’z ’em(dz—dl)/z _ eiﬁ(dzdl)/z’z (10.89)
_ 4sir? (3“bdﬂ) (10.90)
hphm ) 2 2thehm\ 2/ 4mhghm\ 2
~ 4(B—) 24— | =+ —— 10.91
( d ) (A d A d (10.91)
La puissance recugg vaut alors
A \? /4mhphm 2
h2h2
~ ReGeGr oy (10.93)
Ou encore, en décibels,

Pr[dB] = 10log,o(P=GeGRr) + 20l0g;ohy + 20log; ghm — 40log; o d (10.94)

Cette formule montre que l'affaiblissement en fonction aelistance est deux fois plus rapide
gu’en espace libre et gu'’il ne dépend plus de la fréquenam slest au travers des gains d’antenne.
En pratique, il apparait que le modele simple que nous avieoisian’est pas trés représentatif des
situations réelles. L'analyse montre néanmoins certaieedances que l'on retrouve dans certains
modeles empiriques.

10.3.4 Modeles macrocellulaires

A partir de nombreuses mesures effectuées dans les endiedFex Yo a différentes fréquences,
OKUMURA a calculé I'affaiblissement médian en fonction de la distarHATA a établi, a partir de
ces courbes, des formules empiriques qui ont été reprisesleaapport 567-4 du CCIR.

Ce modéle est souvent désigné sous le terme de formuleuORA -HATA ; il sert de base a une
grande variété de modeles plus affinés. Il s’applique positaides de cellules relativement grandes
(de rayon supérieur ou égal dkin) et surtout lorsque I'antenne de la station de base estesitué
au-dessus des niveaux des toits avoisinants. Plutét qtes foetule, valable pour des fréequences
comprises entre 150 et 100@HZ|, nous fournissons I'expression du modéle COST 22&AHqui
s’applique aux fréquences comprises entre 1608z et 200dMHZ.

En milieu urbain, I'affaiblissemerit, vaut, en[dB],

Ly = 46,33+ 33,9log(f) — 13,82logh,) — a(hm) + [44,9— 6,55loghy)] logd +Cm ~ (10.95)

avec
— f lafréquenced la distancehy, hy,, des hauteurs ; ces grandeurs sont exprimées respectivement
en[MHZz, [km et[m.
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— a(hm) = (1,1log(f)—0,7)hnm— (1,56 log(f) — 0, 8) pour une ville de taille moyenne ; ce facteur
de correction dépend de la hauteur de I'antenne du mobile éggilement du type d’environ-
nement.

— Cn = 0[dB] pour les villes de taille moyenne et les banlieuesCgt= 3[dB] pour les grands
centres métropolitains.

Nous renvoyons le lecteur a des ouvrages spécialisés [2832pour les conditions d’applicabilité
de la formule et la description d’autre modeles.

10.3.5 Propagation a l'intérieur des batiments

A Tintérieur des batiments, le canal de propagation essibd@ment différent d'un milieu ex-
térieur bien gu'il soit également le lieu d’évanouissersetitexiste deux types de propagation a
I'intérieur des batiments —on parle de propagatiaoor. Ceux-ci sont brievement exposés ci-apres.

Propagation “extérieur-intérieur”

La propagatiorextérieur-intérieurest caractérisée par le fait que I'émetteur est constituged’
antenne utilisée pour les communications extérieuresrétpteur est situé a I'intérieur du batiment.
Dans ce cas, l'atténuation est la somme d’un terme d’affabinent du signal provenant de I'envi-
ronnement extérieur auquel s’ajoute un terme représelgamertes subies par le signal lors de sa
pénétration dans le batiment.

L'estimation de ces pertes de pénétration est rendue tifésldicar elle dépend a la fois de la
fréquence, de I'angle d’'incidence, de la distance, du typfadade et de I'environnement et de I'ar-
chitecture intérieure. Une solution pragmatique se basdesicampagnes de mesures. Celles-ci ont
pour principal objectif de trouver des valeurs d’'ingéragrermettant d’effectuer le dimensionnement
du réseau de maniére a permettre la communication pour uilevsgbtrouvant a l'intérieur d’'un
batiment.

Pour ce faire, on définit deux types de valeurs :

1. lesoft indoor représentant I'atténuation en facade, et
2. ledeep indoosreprésentant I'atténuation dans des endroits reculéstiimént.

Des valeurs typiques sont de [tiB] pour lesoft indooret de 2QdB] pour ledeep indooa 900MHZ].

Ces valeurs interviendront lors de I'établissement dunbila puissance. La hauteur de I'étage ou se
situe le récepteur influence également ces pertes : lesphrtgénétration diminuent approximative-
ment de 15[dB] par étage.

Il peut paraitre curieux de pouvoir communiquer dans umieiit alors qu’il n’existe presque
jamais de trajet direct (surtout eteep indoo). Cela s’explique par le fait que les ondes reussis-
sant a pénétrer dans le batiment sont soumises principatearteois phénomenes : la réflexion, la
transmission et la diffraction (cf. figure 10.15).

Les ondes peuvent dés lors parvenir au récepteur par deptasltéflexions. Il arrive méme que,
par un effet guide d’ondes comme illustré a la figure 10.1&fdiblissement devienne inférieur a
I'affaiblissement en espace libre.

Propagation “intérieur-intérieur”

Pour la propagatiomtérieur-intérieur, I'émetteur et le récepteur sont tous deux situés dans le
batiment, on parle de pico-cellule. La propagation dansype tle milieu est déterminée par des
méthodes de lancé de rayons, I'environnement étant impesscaractériser analytiquement ou em-
piriguement de maniére précise.

186



Rayon transmis

ol

N

N

Rayon réfléchi Rayons diffractés

FiGg. 10.15 — Transmission, réflexion et diffraction.
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Annexe A

Quelques resultats

A.1 Gain et atténuation

Définition 43 [Gain et atténuation d’un systeme linéaire] Pour un systéim&aire, legain en puis-
sanceest le rapport entre la puissance de sortie et la puissan@né&ee, latténuatiorétant le rapport
inverse.

On définit parfois, par le biais de la réponse impulsionné#lecarré du rapport des tensions ou
courants de sortie et d’entrée [etB]. Néanmoins||.2#(f)|? nest pas toujours égal au gain en puis-
sance du circuit.

A.2 Notation phasorielle

Dans tout circuit, sans source d’énergie, les courantsasoattis et s’annullent au cours du temps.
L'application de sources de tension ou de courant sinuksi@smgendre des courants qui, apres dis-
parition des régimes transitoires, sont sinusoidaux et&aarfréquence que celle des sources si tous
les éléments du circuit ont des caractéristiques linéa&st lerégime sinusoidal permanerides
lors, la réponse d’un circuit a I'excitation sinusoidaleasgécrite, en fonction de la fréquence, par sa
fonction de transfertLa linéarité des équations joue ici un role essentiel.

A chaque grandeur physique évoluant sinusoidalement,smtiasune grandeur complexe, dont
la partie réelle sera identifiée avec la grandeur physiquérd, et dont 'amplitude complexe, qui
en regroupe I'amplitude et la phase, sera la grandeur utile.

Définition 44 Considérons une grandeur sinusoidale)x= X cog wt — 8). On lui associe I@haseur
X = Xel® (A.1)

L'expression temporelle est la partie réelle du phaseualabfement multiplié par I'exponentielle
imaginaireel . En effet,

xt) = ReXe™) (A.2)
— ReXel“19)) (A.3)
X cog wt — 0) (A.4)

Le phaseur est un concept purement mathématique ; il n’agagdification physique mais il
permet de simplifier 'expression et le calcul de certaings&ssions. Ainsi,
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d(Xel®t)

= jooxXelwt (A.5)
et
) Y A wt
/Xelw‘dt: inw (A.6)

A.2.1 Impédance complexe

Soit un circuit formant un dipéle électrocinétique que Isupposergassif c’est-a-dire qu'il ne
comporte pas de générateur. Supposons tous ses élémeéaisekn a toute excitation sinusoidale
v(t) =V coq wt) entre ses bornes, correspond un courdnt= | cog wt — @).

En utilisant la notation phasoriellejfipédance complexast définie par la relation

V=21 (A.7)

Z est donc de la form&e®. Son moduleZ, simplement appelémpédanceest égal au rapport des
amplitudes/ etl ; il se mesure en ohnig)].

A.2.2 Puissance en régime sinusoidal

Soientv(t) =V coqwt) la tension aux bornes du dipdle étudié @} = | cog wt — @) l'intensité
qui le parcourt. Le dipdle recoit lauissance électrocinétique instantanée

v(t)i(t) = Vlcoqwt)coqwt— @) (A.8)
= \g(cosq)-i— cos2wt — @) (A.9)

Cette puissance varie au cours du temps de facon sinusaitiafedquence angulairef autour
d’une valeur?,, appeléguissance moyenne

Pn= \g CoSsQ (A.10)

Pm est exactement la moyenne de la puissance recue par let dosgu’elle est calculée sur un
nombre entier de périodes.
En notation phasorielle,

P = Re(\A/é"*’t) Re(IAej‘*’t> (A.11)

_ ( +2 e )(e —1—2e ) (A12)

Pour uncircuit passif d'impédance complexg = R+ jS, la puissance moyenne vaut alors

: 2
P = Re(%) _ %'2 (A14)

Seule la partie réelle de I'impédance intervient.
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A.3 Adaptation d'impédance

Considérons une force électromotrice sinusoidale d’aogelV et d'impédance interngs. Re-
lions ses bornes a celles d'un circuit d’utilisation d’imlpéceZL, et cherchons la valeur dﬁ_
pour laquelle la puissance moyenne fournie au circuit estimale. En posanZs = Rs + jSs et
Z. =R+ jS., on montre aisément que la puissance moyenne disBipns la charge est maximale
lorsqueRs =R_ etS =S, soit lorsque

2 =7 (A.15)

Ondit alors que I'impédance du circuit d’utilisation esaptie a celle du générateur. La puissance
fournie est maximale et vaut

V2

" 8R

Notons qu’une puissance €gale est dissipée dans le ganécatgui diminue pour de nombreuses
applications I'intérét de cette adaptation.

Py (A.16)
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B
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de base, 25
de garde, 106
utile, 25
bande vocale, 147
biais, 18
bit,[159
d’'information, 159
bruit, 98, 138
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facteur, 48, 50
température, 46, 47, 51
thermique) 43

C
cable] 138
canal, 159
capacité, 103, 161
CDM, 88
CDMA, 88,105
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charge, 121
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d’un réseau, 120
de référence, 122
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chip, 88
circuit,/120] 147
coaxe, 138
code, 88
de Gold} 116
d’étalement, 96
composante
en phase, 28

en quadrature, 28
congestion, 119, 131
consistant, 18
constellation, 60
convergence,|9
cosinus suréleve, 85
couverture, 172
critére

de Nyquist, 80

D
décibel, 143
dénombrement, 123
détecteur d’enveloppe, 35
densité

Rayleigh, 175

Rice, 179
DFT, 11

diagramme des états de phase, 60

diaphonie, 149

dimensionnement, 132
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dispersion, 138

distorsion|, 138

Doppler, 166, 179
spectre, 182

DS,/88

dtFT, 8

DWDM, 105

E
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effet Doppler, 166, 179
efficacité spectrale, 55
énergie, 11
entropie
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entropie de source, 159
enveloppe, 30
enveloppe complexe, 31

193



équations des télégraphistes, 141

Erlang, 121
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table, 132
estimateur, 17
estimation, 17
étalement

capacité, 103
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direct, 88

gain, 101

par sauts de fréquence, 87
évanouissement, 166, 176

lent, 169

F
facteur

de bruit, 48

de bruit moyen, 50

de mérite, 51
facteur d’'occupation, 104
facteur de rolloff, 85
fading, 166
FD/CDMA, 117
FD/TDMA,
FDD, 116
FDD/TDD,|116
FDMA,
fenétrage, 23
FEXT

puissance, 157
FH,[87
FM

démodulation, 35
formule d’Erlang B| 131
Fourier

transformée a temps discret, 8

transformée discrete, 11
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normalisée, 8
réduite, 8
Frequency Hoping, 87
Friis, 165
FTP, 145

G
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GMSK, 75

Gold, 116
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H

Hata, 185
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I
impédance

adaptation, 191
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mutuelle, 160
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intercorrélation partielle, 116
interférence, 77
interférence inter-symboles, [77
intervalle de confiance, 19
1S-95,102

L
ligne, 138
a paire coaxiale, 145
a paire torsadée, 144
symeétrique, 137
line of sight (LOS), 165
log-normale, 170
loi
log-normale, 170

M
médiane, 20
macro-cellule, 183
marge d’interférence, 102
masquage, 169
matrice de canal, 160
micro-cellule| 183
modulation, 94
a décalage, 56, 67
angulaire; 56
ASK, 59
classique, 56
linéaire, 56
MSK, 72
numeérique, 55
OQPSK/ 69
PSK, 61
QPSK/ 62
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modulation a décalage, 67
MSK,[72

multiplexage, 105
en fréquences, 105, 106

par répartition de codes, 113

temporel, 105, 108

N

Néper, 143

Nyquist
critere, 80

O
Okumura-Hata, 185
OQPSK, 69

P
périodigramme, 22
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paire torsadée, 138
paquet, 147
paquets, 120
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primaires, 141
Parseval, 11
passe-bande, 25
représentation, 31
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path loss, 169
PCM,112
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Poisson
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processus, 126

variable aléatoire, 124, 125

variance, 125
précision, 12
pseudo-aléatoire, 90
PSK, 61
PSK-4, 62
puissance

disponible, 45

Q
QPSK/ 62

démodulation, 66
quarte, 149, 151

R

résistivité, 139

résolution, 12, 13

Rayleigh, 175

Rice, 179
décomposition, 32

rolloff, 85

S
séquence
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pseudo-aléatoire, 91

séquence pseudo-aléatoire, 90

sensibilité, 166
sensibilité du mobile, 166
shadowing, 169
Shannon
théoréme, 163
signal analytique, 29
signalisation, 113, 120
source], 159
spectre, 9
d’amplitude, 9
Doppler, 182
splitter, 148
STP| 145

T
télédiaphonie, 149
TDD,/116
TDMA, 105
télégraphistes
équations, 141
température
de bruit; 47, 51
de bruit ponctuelle, 46
théoreme de Shannon, 163
trafic
écoulé; 121
étude, 119
intensité, 121
trame, 110
transformée de Hilbert, 30
transmission sur ligne, 137
treillis de phase, 73
twisted pair, 145

W
WDM, 105
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Glossaire

ADSL  Asymmetric Digital Subscriber Lindlechnologie permettant la transmission de signaux
numeriques a haut débit (jusqu’a plusieurs Mégabits pasrskx) sur une paire torsadée. Le
deébit est asymétrique; il est plus important du central Vaisonné qu’en retour. Le systéeme
ADSL est compatible avec le signal téléphonique. .. ... ............ 105,142,148

BPSK Binary Phase Shift Keyingodulation numérique de phase a 2 états. Il s’agit d’un cat$-pa
culier des modulations numériques de phase a plusieuss(Pt8K). . ............... 55

CDMA  Code Division Multiple Acces3echnologie de transmission numérique permettant la-trans
mission de plusieurs flux simultanés par répartition de cGedte technologie permet une utili-
sation permanente de la totalité de la bande de fréquenoegeala 'ensemble des utilisateurs.
La technologie prévoit un mécanisme d’'acces aux ressQurces. . . .. .. ......... 105

cellule En radiocommunications, zone géographique élémentaine Eseau radiocellulaire a
laguelle on affecte un ensemble de fréquences non rébtédisaans les zones contigués. C’est
également le nom donné a un paquet ATM qui a une taille de 5hldnt 48 sont destinées a
recevoir les données d’'un utilisateur. . . ... ...... .. . ... .. . . e 183

DFT DiscreteFOURIER TransformLa transformée de ®URIER discrete s’obtient par échantillon-
nage de la transformée continue. . .. .. ... ... ... 11

Duplex Terme utilisé en télécommunications pour désigner une aamzation bidirectionnelle.
.............................. 116

FDM Frequency Division MultiplexingMécanisme de répartition de ressources par multiplexage
fréquentiel. . ... .. e 105
FDMA Frequency Division Multiple AccesBechnique de répartition de ressources par multiplexage

fréquentiel. Cette technique prévoit un mécanisme d’aaogsessources. ... ........ 105
FEXT Far-End Crosstalkinterférence électromagnétique entre deux paires deecaomsidérée a
I'extrémité réceptrice. Egalement appelée télédiaphonie . . . . ................ 150

GSM  Global System for Mobile Communicatiotandard de téléphonie mobile adopté en Europe,
enAsieeten Australie. . ... ... e e 116

I1S-95 Norme américaine de réseau cellulaire (dit de seconde gigmepu 2G) basée sur la méth-
ode d’acces CDMA. . . .. . e 102

LOS Line Of Sight.Terme qui désigne qu’'un émetteur et un récepteur sont ea tign/ue, c’est-
a-dire que, parmi tous les trajets reliant I'émetteur e€lgepteur, un trajet est nettement moins
atténués que les autres. La visibilité en ligne de vue nigxuas les trajets multiples, contraire-
ment a la visibilité en espace libre. . ... ... ... . . . . ... .aea . 165

e s

modem modulateur démodulateukppareil transmettant des signaux numériques sur le rééeau
phonique analogique. Offre les fonctions de numérotatiengonnexion, et éventuellement de
compression et de correction d’erreur. . . ... .. . e 147

modulation Technique consistant a modifier 'amplitude, la phase oudguence d’'une onde
sinusoidale, appelée porteuse, au moyen d’un signal artedtre, appelé signal modulant. Grace
alamodulation, on peut translater le contenu fréequentiel signal modulant ; ce procédé permet
de partager le spectre de fréquences entre plusieursiteilis. Pour retrouver le signal modulant
original, il faut procéder a une démodulation. . .. ... .. ... ... . ... . . ... ... 55
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MSK  Minimum Shift KeyingTechnique de modulation numérique consistant a effectueefanction
XOR entre 2 bits successifs préalablement a une modulagidréduence a 2 états. . . . . .. 55

multiplexage Terme technique utilisé en télécommunications pour désign procédé qui con-
siste a partager des ressources entre plusieurs utilisaf2ans un autre contexte et lorsqu’on
parle de signaux, il s’agit d’'une maniere de combiner plusisignaux. ............ 105

NEXT Near-End Cross(X) TalkMesure de la paradiaphonie d’un cable de cuivre. . . ... .. 0 15

NRZ Non Return to ZeroMéthode de représentation de signaux numériques. Cetteodet
représente les symboles numériques par des niveaux denamsistants pendant toute la durée
dusymbole. . ... ... 55, 57

0SI Open System Interconnectiddtandard de référence d’'interconnexion de réseaux dgxelop
par I'OSI. Ce systéme est difféerent du modeéle Internet. .......................... 1

PSK Phase Shift KeyingModulation numérique de phase a plusieurs états. Techuigueodula-
tion consistant a sélectionner des échantillons d’unesped a amplitude constante mais avec
plusieurs états de phase possibles. . ... ... ... . . ... oo 61

QPSK  Quadrature Phase Shift Keyinlechnique de modulation numérique consistant a appliquer
une modulation des états de phase tant sur une porteusemumsogpse sur la porteuse en sinus. 55

RNIS Réseau Numérique a Intégration de Servifassigne le réseau téléphonique numérique. Au
niveau du réseau, les signaux numériques utiles sont tradstdes multiples de 64[kb/s]. 147

TDM Time Division MultiplexingMécanisme de répartition de ressources par multiplexage te

POTEl. . . e 105,
108

TDMA  Time Division Multiple Acces3echnique de répartition de ressources par multiplexage te
porel. Cette technique prévoit un mécanisme d'accés. . ................... 105

UTP  Unshielded Twisted PaiDésigne un cable non blindé composeé de 4 paires en cuivraraen
EIA-TIA 586 définit 5 catégories de cablesdecetype. ... ... ... .......... 145

197



198



Bibliographie

[1] J. AndersonDigital transmission engineerindEEE Press, Prentice Hall, 1999. 182
[2] J. Bellamy.Digital telephony John Wiley & Sons, third edition, 2000.

[3] J. Bic, D. Duponteuil, et J. Imbeau¥lements of digital communicationdohn Wiley & Sons,
1991. 55

[4] J. Bingham.ADSL, VDSL, and multicarrier modulatioiViley, 2000.

[5] G. Blanchet et M. CharbitTraitement numérique du signal : simulation sous matldlermes,
1998. 6, 9, 12, 15, 16, 23

[6] J. Candy.Signal processing : The modern approadhcGraw-Hill, 1988. 6, 23

[7] M. Capinski and E. KoppMeasure, integral and probabilitySpringer, 1999. 174

[8] M. Charbit. Eléments de théorie du signal : les signaux aléatoiftipses, 1990. 5

[9] W. Chen. DSL Simulation techniques and standards development fptatlisubscriber line
systemsMacmillan Technical Publishing, 1998.

[10] P. Clerc et P. XavierPrincipes fondamentaux des télécommunicatidikpses, 1998. 114

[11] P. Delogne. Estimation spectrale de séquences aléstoChapitre 7 du cours de traitement
numeérique du signal, Université catholique de Louvain, d0g%, Mai 1994.

[12] C. Demoulin and M. Van Droogenbroeck. Principes de lshstonctionnement du réseau gsm.
Revue de I'AIM (4) :3-18, 2004. 87

[13] P. Fraisse, R. Protiere, et D. Marty-Desstlislécommunications 1 : transmission de l'informa-
tion. ellipses, 1999. 146

[14] D. Ginsburg.Implementing ADSLAddison-Wesley, 1999.

[15] M. Hayes. Statistical digital signal processing and modelliniphn Wiley & Sons, 1996./5, 6,
23

[16] S. Haykin.Communication systendohn Wiley & Sons, 1994. 39, 93, 94,195, 101, 116

[17] S. KeshavAn engineering approach to computer networking : ATM neksgothe Internet, and
the telephone networldddison-Wesley, 1997. 116

[18] D. Kingdom. Frequency-division multiplexing. In J.déld and P. Cochrane, editoiisansmis-
sion systemwolume 27 of EE Telecommunicationshapter 5, pages 110-149. Peter Peregrinus
Ltd., 1991. 109

[19] X. Lagrange.Les rA©seaux radiomobilesHermés, 2000. 183

[20] X.Lagrange, P. Godlewski, et S. TabbaRéseaux GSM-DC&lermés, troisieme edition, 1997.
167,172, 186

[21] F. Lapierre.Estimation des seuils de design pour la couverture Inddoavail de fin d’études,
Université de LiA ge, Juin 2000. 177

199



[22] J. Lee and L. MillerCDMA systems engineering handbodktech House, 1998. 87, 131, 132,
134,170, 176, 186

[23] W. Lee. Mobile communications design fundamentallohn Wiley & Sons, second edition,
1993.

[24] H. Meyr, M. Moeneclaey, and S. FechtdDigital communication receivers : synchronisation,
channel estimation and signal processidghn Wiley & Sons, 1998. 27

[25] A. Papoulis.Probability, random variables, and stochastic proces$d¢sGraw-Hill, 1984, 175
[26] C. Paul and S. Nasamtroduction to electromagnetic fieldMcGraw-Hill, 1987. 181, 184

[27] D. RauschmayerADSL/VDSL principles : a practical and precise study of asym digital
subscriber lines and very high speed digital subscribezdirMacmillan Technical Publishing,
1999.

[28] T. Saaty.Elements of queueing theory with applicatiobover, 1961.

[29] S. Saunders Antennas and propagation for wireless communication gsystelohn Wiley &
Sons, 1999.

[30] C. Servin.Télécoms 2 : de I'ingénierie aux servicdsterEditions, 1998. 122, 145

[31] M. Simon and M.-S. AlouiniDigital communication over fading channels : a unified agunb
to performance analysidViley, 2000. 179

[32] T. Starr, J. Cioffi, and P. Silvermakinderstanding digital subscriber line technolog§rentice
Hall, 1999.

[33] R. Steele and L. Hanzaviobile radio communications : second and third generatietiutar
and WATM systemsohn Wiley & Sons, second edition, 1999. 186

[34] J. Walrand and P. Varaiy&Communication networks : a first courscGraw-Hill, 1998, 137

[35] R. Yates and D. GoodmarProbability and stochastic processes : a friendly introtioie for
electrical and computer engineerdohn Wiley & Sons, 1999. 125

[36] R. Ziemer and W. TrantePrinciples of communications : systems, modulation andandohn
Wiley & Sons, fourth edition, 1995. 30, 44

200



	Remerciements
	Notations
	Introduction
	I Modélisation des systèmes de télécommunications en vue de l'exploitation par simulations numériques
	Théorie de l'estimation et estimation spectrale
	Introduction
	Théorie de l'estimation
	Rappels de quelques grandeurs associées aux processus stochastiques
	Estimation spectrale

	Définitions
	Séquence stochastique
	Transformée de Fourier discrète
	Spectre d'une séquence déterministe
	Convergence
	Énergie
	Séquence périodique

	Transformée de Fourier discrète
	Observation spectrale
	Précision 
	Résolution en fréquence
	Spectre à court terme

	Spectre d'une séquence aléatoire

	Énoncé du problème de l'estimation 
	Estimateur
	Propriétés d'un bon estimateur
	Estimateur à maximum de vraisemblance
	Intervalles de confiance

	Un exemple: estimation de la moyenne
	Biais de x"0362x?
	Variance de x"0362x?


	Estimation spectrale
	Introduction
	Estimateur biaisé de la séquence d'autocorrélation 
	Estimateur simple de la densité spectrale de puissance: le périodigramme
	Effet de fenêtrage


	Représentation des signaux et des systèmes passe-bande
	Introduction
	Échantillonnage des signaux passe-bande

	Représentation des signaux passe-bande déterministes
	Signaux modulés
	Modulation numérique d'amplitude à 2n états
	Modulation numérique de phase à 2n états

	Signal analytique
	Propriétés de la transformée de Hilbert
	Transformée de Hilbert d'un signal modulé
	Représentation passe-bas à partir du signal analytique
	Décomposition de Rice
	En pratique


	Systèmes linéaires, invariants en translation et passe-bande
	Illustration: démodulation d'un signal FM

	Représentation des signaux passe-bande aléatoires
	Signal analytique d'un processus stochastique
	Enveloppe complexe d'un processus stochastique
	Lien entre un processus stochastique et son enveloppe complexe
	Décomposition de Rice d'un processus stochastique


	Calcul du bruit dans les systèmes de télécommunications
	Introduction
	Sources physiques de bruit
	Bruit thermique
	Formules de Nyquist
	Dépendance fréquentielle
	Généralisation à un dipôle d'impédance complexe


	Caractérisation d'un dipôle
	Puissance disponible
	Cas des signaux sinusoïdaux
	Cas des processus stochastiques
	Résumé

	Température de bruit d'un dipôle linéaire
	Température de bruit ponctuelle
	Température de bruit 

	Rapport signal à bruit d'un dipôle générateur 

	Caractérisation d'un quadripôle
	Notion de gain
	Facteur de bruit d'un quadripôle
	Introduction
	Interprétation de la notion de facteur de bruit
	Circuits équivalents
	Facteur de bruit moyen
	Facteur de mérite

	Température de bruit effective du quadripôle
	Lien entre facteur de bruit et température effective
	Cas particulier: quadripôle atténuateur résistif

	Cascade de quadripôles


	II Aspects systèmes des chaînes télécommunications
	Modulations numériques
	Introduction 
	Définition des modulations numériques
	Formulation générale
	Typologie des modulations

	Modulations linéaires ``classiques''
	Description
	Calcul de la densité spectrale de puissance 
	Densité spectrale du puissance du signal modulé
	Fonction d'autocorrélation. 
	Densité spectrale de puissance. 

	Densité spectrale de l'enveloppe complexe
	La densité spectrale en conclusion

	Modulation d'amplitude numérique (Amplitude Shift Keying)
	Description
	Cas particulier: modulation d'amplitude numérique à deux états (ASK-2) 
	Densité spectrale de puissance de l'ASK-2

	Modulation de phase numérique (Phase Shift Keying)
	Description
	Cas particulier: modulation PSK-2 ou BPSK 
	Densité spectrale de puissance. 


	Modulation en quadrature de phase (Quadrature Phase Shift Keying)
	Description
	Modulateur QPSK
	Démodulateur QPSK
	Densité spectrale de puissance


	Modulations linéaires à décalage (Offset)
	Description
	Calcul de la densité spectrale de puissance
	Modulation en quadrature de phase à décalage (Offset Quadrature Phase Shift Keying)
	Description
	Modulateur et démodulateur OQPSK
	Densité spectrale de puissance

	Modulation à saut de phase minimum (Minimum Shift Keying)
	Description
	Densité spectrale de puissance



	Modélisation du canal pour transmissions numériques et interférence inter-symboles
	Définition de l'interférence inter-symboles
	Critère de Nyquist
	Canal idéal de Nyquist
	Impulsion en cosinus surélevé


	Étalement de spectre
	Introduction
	Techniques d'étalement

	Étalement direct
	Principes de base de l'étalement direct
	Génération des séquences pseudo-aléatoires
	Propriétés d'une séquence de longueur maximale
	Choix d'une séquence de longueur maximale

	Principe de la transmission en bande de base
	Étalement direct par modulation BPSK 
	Bruit
	Analyse


	Étude des performances
	Gain d'étalement
	Probabilité d'erreur
	Marge d'interférence
	Capacité d'un système à étalement de spectre


	Multiplexage et accès au multiplex
	Introduction
	Multiplexage
	Accès multiple

	Multiplexage par répartition en fréquences
	Principe
	Bande passante
	Accès au multiplex
	Exemple: multiplex de téléphonie analogique entre centraux 

	Multiplexage par répartition temporelle
	Principe
	Bande passante
	Accès au multiplex
	Exemple de multiplexage temporel: système téléphonique numérique PCM 30 voies européen
	Caractéristiques
	Structure de la trame
	Rôle des IT


	Multiplexage par répartition de codes
	Séquences de Gold

	Discussion
	Combinaison de techniques de multiplexage
	Comparaison de normes de mobilophonie


	Étude du trafic
	Introduction
	Caractérisation du trafic
	Intensité, trafic et charge: quelles mesures?
	Charge. 
	Charge de référence.



	Analyse statistique des appels
	Processus de dénombrement
	Variable aléatoire de Poisson: définition et propriétés
	Processus de Poisson
	Temps entre occurrences
	Temps de communication
	Hypothèse 1: temps de communication constant
	Hypothèse 2: temps de communication à décroissance exponentielle


	Lois d'analyse du trafic
	Modèle d'un système avec perte (sans mémoire): statistique d'Erlang B
	Nombre de tentatives d'appel
	Nombre d'arrêts d'appel (relâchements de ligne)
	Charge
	Formule d'Erlang B.
	Interprétation.
	Dimensionnement.
	Table.
	Tentatives et essais reconduits.


	Autres modèles



	III Éléments de la couche physique
	Transmission sur ligne à paires symétriques et réseau téléphonique
	Introduction
	Limitations
	Probabilité d'erreur par paquet

	Transmission par ligne
	Définitions
	Propriétés électriques du cuivre
	Résistance
	Capacitance
	Inductance

	Propagation
	Modèle électrique
	Paramètres primaires
	Équations des télégraphistes
	Cas particulier 1: ligne sans perte
	Cas particulier 2: régime permanent
	Paramètres secondaires
	Relations entre les paramètres primaires et secondaires

	Étude fréquentielle des paramètres

	Exemples de lignes
	Lignes à paires symétriques
	Comportement des câbles téléphoniques à basses fréquences 
	Comportement des câbles téléphoniques à hautes fréquences 
	Lignes pour transmissions numériques 

	Lignes à paires coaxiales
	Constitution
	Propriétés


	Réseau téléphonique
	Fonctions de transfert de puissance diaphoniques et transmission à haut débit
	Principe
	Diaphonie dans le réseau téléphonique
	Modèle des capacités non équilibrées
	Notions de circuit. 
	Calcul des relations entre courants et tensions. 

	Modèle des inductances non équilibrées
	Conclusion

	Calcul du NEXT
	Calcul du FEXT
	Rapport signal sur bruit
	Influence du nombre de perturbateurs

	Estimation de la capacité de canal 
	Information, incertitude et entropie
	Notion d'information
	Notion d'entropie

	Canal discret sans mémoire
	Modèle de canal

	Information mutuelle
	Capacité de canal
	Estimation de la capacité d'un canal binaire symétrique
	Influence du type de modulation
	Généralisation au cas continu et second théorème de Shannon



	Ingénierie des radiocommunications mobiles terrestres
	Introduction
	Sensibilité du mobile et qualité de service

	Modèle général de propagation
	Introduction
	Modèle
	Affaiblissement de parcours
	Masquage
	Base physique
	Densité de probabilité d'une loi log-normale.

	Impact sur la zone de couverture en bordure d'une cellule

	Évanouissement
	Évanouissement en l'absence d'un trajet direct
	Densité de probabilité. 
	Densité de probabilité marginale de l'enveloppe. 
	Densité de probabilité marginale de la phase.
	Données expérimentales.

	Évanouissement en présence d'un trajet direct
	Densité de probabilité. 
	Densité de probabilité marginale de l'enveloppe. 


	Autres lois d'affaiblissement
	Effet Doppler
	Spectre Doppler classique


	Modèles empiriques 
	Types d'environnement
	Types de cellule
	Influence de la hauteur des antennes
	Modèles macrocellulaires
	Propagation à l'intérieur des bâtiments
	Propagation ``extérieur-intérieur''
	Propagation ``intérieur-intérieur''



	Quelques résultats 
	Gain et atténuation
	Notation phasorielle
	Impédance complexe
	Puissance en régime sinusoïdal

	Adaptation d'impédance

	Glossaire


