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INTRODUCTION

Au cours des dix dernières années, la demande pour des systèmes de transmission
numériques fiables s’est considérablement accrue [1]. L’explosion de l’échange d’infor-
mations, et les nouvelles possibilités offertes par le traitement numérique du signal ont
accentué cette tendance.
Les systèmes de communication modernes exigent des débits de plus en plus élevés
afin de traiter des volumes d’informations en augmentation constante. Ils doivent être
flexibles pour pouvoir gérer des environnements multinormes, et évolutifs pour s’adapter
aux normes futures. La qualité d’une transmission numérique dépend principalement
de la probabilité d’occurence derreur dans les symbôles transmis [2]. Cette probabilité
étant fonction du rapport signal sur bruit, une amélioration de la qualité de transmission
peut être envisagée en augmentant la puissance d’émission et en diminuant le facteur
de bruit du récepteur. Malheureusement, cette solution implique des coûts énergétiques
et technologiques importants, ce qui en limite sensiblement l’emploi. Le contrôle des
erreurs par codage est ainsi indispensable. L’utilisation de techniques de traitement
numérique du signal, et notamment le codage des informations à transmettre, permet
la détection et/ou la correction d’éventuelles erreurs de transmission. Comme ces tech-
niques permettent de contrôler les erreurs induites par le bruit du canal de transmission,
elles sont nommées codages de canal. Parmi les principales techniques existantes, les
codages en bloc et les codages convolutifs sont prédominants. Les codages en bloc sont
utilisés notamment dans les réseaux Ethernet [3], dans les normes de transmission sans
fils telles que bluetooth [4], et dans les normes de transmission HDTV [5] et DVB-C [6].
Le codage convolutif est très présent dans les systèmes de communication numérique
sans fil [78] Le contexte de ce projet se situe au niveau des systèmes de transmission
fiable de données à haut débit. En effet, les systèmes actuels requièrent des débits de
transmission très élevés, des techniques de modulation variées et des protocoles de com-
munications complexes. Ces applications sont caractérisées par l’emploi, entre autres,
de fonctions complexes et coûteuses en temps de traitement. Certaines de ces fonctions,
telles que la modulation et la démodulation numériques, le filtrage, concernent l’adap-
tation du signal à la nature du support de transmission. D’autre fonctions, telles que le
codage canal, ont pour but de renforcer la robustesse des informations transmises. La
conception architecturale sûre de fonctionnement pour ces fonctions est un facteur dé-
terminant, puisque notre objectif est non seulement de transmèttre les données à haut
débit mais aussi de les protéger contre des altérations non désirées. L’objectif principal
de ce travail donc est de concevoir une architecture rapide et fiable pour un système de
codage à faible coût et à haut débit permettant une protection optimale des données

Ce manuscrit est composé de trois chapitres.
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Le premier chapitre présente quelques généralités sur les communications numé-
riques. Après avoir décrit la chaîne de communication numérique, nous abordons plus
en détail le codage de canal et les modulations numériques. Les principes des codes
correcteurs d’erreurs et, plus particulièrement, ceux du codage convolutif et reed solo-
mon sont présentés. De même, l’ensemble de concepts liés aux modulations numériques
ainsi que les modulations utilisées dans notre étude sont décrits.Finalement nous nous
intéressons aux deux modèles de canal de transmission considérés dans ce mémoire.

Le deuxieme chapitre fait l’objet de l’étude du fonctionnement général du système
émetteur-récepteur de la chaîne utilisé dans le cadre des communications numériques.
L’émetteur, présenté est celui qui produira le signal devant être envoyé dans le canal
avec exécution des opérations de randomisation, de codage de canal (FEC : Forward
Error Correction), dentrelacement, de modulation ;et la definition de chaque bloc utilisé
dans la simulation puis les opération inverse ,la démodulation , decodage canal et les
différent canaux utilisé : canal awgn ,canal Rayleigh .

Le troisième chapitre est consacré pour les simulation et les performances de notre
chaîne en matlab afin de valider l’étude théorique. En fin nous terminons notre mémoire
par une concolusion générale.



Chapitre 1

SYSTÈMES DE TRANSMISSION
NUMÉRIQUE

1.1 Introduction

Les systèmes de transmission numérique véhiculent de l’information entre une source
et un destinataire en utilisant un support physique comme le câble, la fibre optique ou
encore, la propagation sur un canal radioélectrique. Les signaux transportés peuvent
être soit directement d’origine numérique, comme dans les réseaux de données, soit
d’origine analogique (parole, image...) mais convertis sous une forme numérique. La
tâche du système de transmission est d’acheminer l’information de la source vers le
déstinataire avec le plus de fiabilité possible. Le schéma synoptique d’un système de
transmission numérique est donné à la figure 1 où l’on se limite aux fonctions de base :

Figure 1.1 – synoptique d’un systèmes de transmission numérique
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– La source émet un message numérique sous la forme d’une suite d’élements bi-
naires.

– Le codeur peut éventuellement supprimer des éléments binaires non significa-
tifs(compression de données ou codage de source), ou au contraire introduire de
la redondance dans l’information en vue de la protéger contre le bruit et les per-
turbations présentes sur le canal de transmission (codage de canal). Le codage de
canal n’est possible que si le débit de source est inférieur à la capacité du canal de
transmission (la probabilité d’erreur Pe tend dans ce cas vers 0 d’après les travaux
de Hartley -Shannon).

– La modulation a pour rôle d’adapter le spectre du signal au canal (milieu phy-
sique) sur lequel il sera émis.

– Enfin, du côté récepteur, les fonctions de démodulation et de décodage sont les
inverses respectifs des fonctions de modulation et de codage situées du côté émet-
teur.

Les trois caractéristiques principales permettant de comparer entre elles les différentes
téchniques de transmission sont les suivantes :

– La probabilité d’erreur Pe par bit transmis permet d’évaluer la qualité d’un sys-
tème de transmission. Elle est fonction de la téchnique de transmission utilisée,
mais aussi du canal sur lequel le signal est transmis. Il est à noter que Pe est une
valeur théorique dont une éstimation non biaisée au sens statistique est le Taux
d’Erreur par Bit TEB.

– L’occupation spectrale du signal émis doit être connue pour utiliser efficacement
la bande passante du canal de transmission. On est contraint d’utiliser de plus en
plus des modulations à grande efficacité spectrale.

– La complexité du récepteur dont la fonction est de restituer le signal émis est le
troisième aspect important d’un système de transmission.

1.2 Codage

Le codage de canal joue un rôle fondamental dans les systèmes de communication
puisqu’il permet de protéger les données des perturbations introduites par le canal de
transmission. L’une des questions fondamentales est de savoir la quantité d’information
qu’il est possible de transmèttre de façon fiable. En 1948,Th Shannon [9] démontre que
pour une source d’information de débit Ds(bit/s) qui transmet sur un canal de capacité
Cc(bit/s), il existe, si Ds < Cc, un code garantissant une transmission quasi parfaite.Ce
théorème ne dit pas comment construire de tels codes, mais simplement qu’il est pos-
sible en optimisant le codage d’obtenir après le décodage une information avec très peu
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d’erreurs. Des lors, de nombreux chercheurs se sont penchés sur la construction de ces
codes.
Le bloc de codage de canal est en général équipé de un ou plusieurs code(s) corréc-
teur(s) d’érreurs et d’un entrelaceur afin de lutter efficacement contre les erreurs de
transmission. Le rôle du codeur est d’introduire à l’émission de la redondance dans
le train binaire informatif ; cette redondance permettant,du coté récepteur, de corriger
et/ou de détecter d’éventuelles erreurs. Les bruits perturbateurs présents en pratique
lors de transmissions radio-mobiles engendrent généralement des erreurs de type burst
ou encore par paquets, c’est-a-dire que les perturbations affectant les bits d’information
se produisent en rafales.
Dans cette situation, la présence d’un entrelaceur permet de limiter les effets de ce type
d’erreurs en dispersant à l’émission les bits de chaque mot d’information à l’interieur
d’une trame de taille conséquente, très supérieure à celles des mots en question.Grâce
à cela, les bits consécutifs concernés par la rafale d’erreurs n’appartiennent pas aux
même mots informatifs et peuvent etre alors plus facilement et surtout efficacement
corrigés après désentrelacement. La succession des deux traitements liés à l’opération
d’entrelacement à l’émetteur et de désentrelacement au récepteur peut etre vue pour
simplifier comme une dispersion des erreurs tout au long de la trame, au lieu quelles
soient regroupées sur un ou plusieurs mots informatifs empèchant toute tentative de
corréction de celles-ci par le décodeur aux capacités de corréction malgré tout limitées.

Dans la littérature, on distingue deux grandes familles de codes correcteurs d’erreurs,
les codes en blocs et les codes convolutifs. Dans le cas des codes en blocs, l’information
est découpée en blocs de k bits. Chaque bloc est transformé en un nouveau bloc de n
bits (n > k), qui forme un mot de code. Dans le cas d’un code convolutif, chaque bloc
de n bits en sortie du codeur dépend non seulement des k bits présents en entrée du
codeur mais également d’autres blocs de k bits ayant été introduits précédemment.

De même que les codeurs, il existe également deux grandes familles d’entrelaceurs,
les entrelaceurs blocs et convolutifs. Un entrelaceur par bloc est un dispositif qui à partir
d’un bloc de symboles reçu en entrée, va restituer en sortie un bloc contenant les mêmes
symbôles mais dans un ordre différent. Un entrelaceur convolutif (ou multiplexé) de pé-
riode S est construit en multiplexant la séquence d’entrée de façon séquentielle en S

sous-séquences, introduisant un retard pour chaque sous-séquence et en démultiplexant
ces S sous-séquences avec prise en compte de ces retards.
De par leurs performances en terme de correction des erreurs et le fait qu’ils traitent
l’information en flux, les codes convolutifs sont tres prisés dans les communications
radio-mobiles. En effet, que ce soit dans les standards de seconde génération (GSM [10]
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et CDMA-2000 [11]), de troisième génération (UMTS [12] et WDMA) ou encore dans les
futurs standards de quatrième génération (LTE [13]), on retrouve toujours l’utilisation
de un ou plusieurs code(s) convolutif(s). De ce fait, nos travaux se sont portés sur la
reconnaissance en aveugle des codes convolutif . L’identification aveugle des paramètres
d’un code convolutif étant fortement basée sur les propriétés algébriques de ces codes,
nous proposons dans ce premier chapitre une étude sur les propriétés des codes linéaires.

1.2.1 Quelques notions de codage de canal

Puisque ce projet aborde la problématique du codage de canal pour des communi-
cations a grande efficacité spectrale, l’opération de codage de canal dans la chaine de
transmission nécessite une description détaillée.
Dans cette section, nous introduisons quelques définitions relatives aux codes corréc-
teurs d’erreurs, puis une déscription détaillée des codes directement liés au sujet de
cette étude, a savoir les codes convolutifs.

Le codage correcteur d’erreurs

Le principe d’un code corrécteur d’erreurs est d’ajouter une certaine quantité de
bits de redondance a une séquence de bits d’information afin de pouvoir retrouver en
réception la séquence d’information transmise. Nous nous limitons ici au codage linéaire
de séquences binaires. Les codes binaires ne considèrent que les valeurs de l’alphabet
binaire, B = {0, 1} D’autre part, un code est dit linéaire si toute combinaison linéaire
de mots de code est encore un mot de code.
La théorie de l’information énoncée par Th.Shannon en 1948 [9] montre qu’il existe des
codes correcteurs d’erreurs qui rendent possible la transmission d’information avec une
probabilité d’erreur arbitrairement petite. Shannon ne donne toutefois pas de solution
pratique pour réaliser ces codes. Dans les années qui suivent, la théorie du codage de
canal connait des avancées importantes. Les codes en bloc sont introduits (par exemple,
les codes de Hamming [14] et les codes produits [15]), ainsi que les codes convolutifs [16].
Nous allons introduire ci-après quelques définitions liées aux codes detecteurs-correcteurs
d’erreurs avant d’aborder les codes convolutifs.
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Gain de codage

Les performances d’un code corrécteur d’erreurs sont déterminées par une courbe de
taux d’erreurs (TEB) en fonction du rapport signal a bruit de la transmission mesuré
en dB. Ce rapport signal sur bruit s’éxprime comme Eb/No, ou Eb est l’énergie trans-
mise par élément binaire d’information utile et N0 la densité spectrale de puissance
monolatérale de bruit gaussien .
Si l’on se place à une certaine valeur de taux d’erreurs, le gain de codage est déter-
miné par l’ecart existant entre la courbe sans codage et la courbe avec codage. A titre
d’illustration, sur la figure 1.2 nous avons représenté le gain de codage du code B à un
TEB = 10−3 qui est d’environ 3,5 dB.

Figure 1.2 – Représentation graphique du gain de codage

Distance minimale de hamming

Le poids de Hamming d’un mot de code est le nombre d’éléments binaires non nuls
qu’il contient. Par exemple, si l’on considère un code binaire C dont la longueur des
mots de code est 8 bits, le poids de Hamming de la séquence c1 = (00101001) est égal
à 3. Nous adopterons la notation wH(c1) = 3.
La distance de Hamming entre deux mots de code ci et cj est définie comme le nombre de
bits différents entre ci et cj . Autrement dit, elle est égale au poids de Hamming du mot
de code ci ⊕ cj, ou ⊕ représente la somme modulo 2, soit dH(ci, cj) = wH(ci ⊕ cj).
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Prenant à nouveau le code C comme exemple, la distance de Hamming entre les
séquencesc1 = (00101001) et c2 = (10101000) est 2, et on le représente : dH(c1, c2) = 2.
La distance minimale de Hamming d’un code, notée dmin, est définie comme la distance
de Hamming minimale entre l’ensemble de ses mots de code. Si le code est linéaire, elle
peut également etre calculée comme le poids minimal de ses mots non nuls :

dmin = minci,cj∈C,ci 6=cj
dH(ci, cj) = minci∈C,ci 6=0 wH(ci) (1.1)

Convergence et performance asymptotique

Deux paramétres sont à considérer lors de l’analyse des performances d’un code
corrécteur d’erreurs :

– Le seuil de convergence : il s’agit du rapport signal sur bruit à partir duquel le
système codé devient plus performant que le système de transmission non-code.
Lorsque ce seuil est faible, les performances du système à des niveaux de bruit fort
et moyen sont proches de la limite théorique et on peut dire que le code présente
une bonne convergence.

– La performance asymptotique : le comportement à trés faible niveau de bruit
du système de transmission codé est dicté par la distance minimale de Hamming
du code et son rendement. Le gain asymptotique, noté Ga, est donné par l’expres-
sion suivante :

Ga ≈ 10 log (Rdmin) (1.2)

où R est le rendement du code. Une faible valeur de dmin entraine un fort change-
ment de pente (on parle de flattening) dans la courbe de taux d’erreurs dû à un
faible gain asymptotique.

Sur la figure 1.2 nous avons présenté les courbes de deux codes dont les comportements
sont différents. Le code A présente un bon seuil de convergence mais un faible gain
asymptotique. En revanche, le code B présente un bon comportement asymptotique
mais un seuil de convergence plus élevé. La recherche d’un bon code dépend du taux
d’erreur cible de l’application. En effet, pour les taux d’erreurs moyens ou élevés, il est
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préférable de privilégier le seuil de convergence au détriment de la distance minimale
du code. Pour les faibles taux d’erreurs, mieux vaut privilègier la distance minimale.

1.2.2 Les codes en blocs

Bien qu’il existe de nombreuses familles de codes en blocs, telles que les codes de
Hamming [17], les codes BCH [18] [19], les codes Reed-Solomon [20], les codes LDPC
[21], etc., le principe de codage reste le même : le regroupement d’un méssage d’entrée
en blocs fin d’ajouter à chacun des méssages une quantité controlée de redondance.
Cette redondance introduite permettra à la réception de détecter et/ou de corriger
d’éventuelles erreurs de transmission.

codage

Notons C un (n, k) code en bloc linéaire de rendement r = k/n, dans le corps des
symboles F . Dans le reste de notre étude, nous prendrons le corps de Galois à deux
éléments (”0” et ”1”), noté GF(2). La matrice génératrice d’un code en bloc notée
G, est une matrice de taille kxn et de rang k qui permet d’engendrer le code C. Le
nombre de sorties d’un codeur n, étant strictement superieur au nombre d’entrées k,
le codeur introduira systématiquement de la redondance au méssage. Nous appellerons
un mot d’information, un vecteur de k bits d’information introduit simultanément en
entrée du codeur et un mot de code, le vecteur de n bits qui en résulte. Notons m(t) =
(m1(t), ...,mk(t)), le mot d’information transmis à l’instant t et respectivement c(t) =
(c1(t), ..., cn(t)),le mot de code reçu à l’instant t de tel sorte que :

ct = mt.G pour t = 0, 1, .... (1.3)

Lors d’une transmission numérique, l’information qui est transmise ne corréspond
pas uniquement à un mot d’information mais à une séquence de mots d’information.
En notant L la longueur de la séquence à coder, la séquence d’entrée notée m et la
séquence de sortie notée c sont telles que :

m = (m(0), ...,m(L− 1)) = (m1(0), ...,mk(o), ...,m1(L− 1), ...,mk(L− 1)) (1.4)
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c = (c(0), ..., c(L− 1)) = (c1(0), ..., cn(o), ..., c1(L− 1), ..., ck(L− 1)) (1.5)

La matrice de codage liant ces L mots de code aux L mots d’information est une ma-
trice blocdiagonale constituée de L matrices G. Cette matrice de codage étant composée
de nombreux ”0”, ces éléments ont été omis afin de simplifier la notation. L’équation
de codage (1.5) devient :

c = m.


G

G
. . .

G

 (1.6)

Cette matrice de codage est une matrice de taille k.Lxn.L et chaque mot de code
dépend uniquement du mot d’information présent en entrée du codeur.
Pour un même rendement, il éxiste un ensemble de matrices génératrices pouvant gé-
nérer un même code.

Définition 1.1. Deux codes sont équivalents si ils ont la même distribution de dis-
tances entre mots. Mathématiquement, deux matrices génératrices G et G′ sont équi-
valentes s’il éxiste une matrice inversible quelconque A et une matrice de permutation
B vérifiant G = A.G′.B. matrice de permutation.

La notion de codeur équivalent signifie que les séquences codées par deux codeurs
équivalents appartiendront à la même famille ou au même code. Parmi l’ensemble des
matrices génératrices d’un code, il éxistera toujours une forme systématique équivalente
de la matrice génératrice.

Définition 1.2. Un code C(n, k) est un code systématique si tous les mots de code
contiennent les k bits d’information non modifiés et les n− k bits restant sont appelés
bits de parité.

D’après la définition 1.2, la matrice génératrice d’un code systématique peut etre de
la forme G = (Ik |P ) ou G = (P |Ik) , avec IklamatriceidentitédetailleketPune(k×n−k)
matrice.

Exemple 1.1. Prenons l’exemple d’un code de Hamming de paramètres n = 7,k = 4
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et de matrice génératrice :

G =


1 0 0 0 0 1 1
0 1 0 0 1 0 1
0 0 1 0 1 1 0
0 0 0 1 1 1 1

 (1.7)

Soit m(t) = (m1(t) m2(t) m3(t) m4(t)), un mot d’information composé de 4 bits et
c(t) = (c1(t) c2(t) c3(t) c4(t) c5(t) c6(t) c7(t)) le mot de code de 7 bits qui en résulte.
D’après l’équation de codage (1.5), nous pouvons écrire que :



c1(t) = m1(t)
c2(t) = m2(t)
c3(t) = m3(t)
c4(t) = m4(t)
c5(t) = m2(t) +m3(t) +m4(t)
c6(t) = m1(t) +m3(t) +m4(t)
c7(t) = m1(t) +m2(t) +m4(t)

La matrice génératrice de ce code étant systématique, un mot de code est un vecteur
composé des 4 bits du mot d’information (m1(t),m2(t),m3(t),m4(t)) et de 3 bits de
parité (c5(t), c6(t), c7(t)). En prenant le mot d’information m(t) = (1 0 1 1), le mot de
code sera :

c(t) = (1 0 1 1).G = (1 0 1 1 0 1 0) (1.8)

En permutant l’ordre des lignes de la matrice génératrice G, il est possible d’obtenir
une matrice génératrice équivalente G′ :

G′ = L.G =


0 1 0 0
0 0 1 0
0 0 0 1
1 0 0 0

 .


1 0 0 0 0 1 1
0 1 0 0 1 0 1
0 0 1 0 1 1 0
0 0 0 1 1 1 1

 =


0 1 0 0 1 0 1
0 0 1 0 1 1 0
0 0 0 1 1 1 1
1 0 0 0 0 1 1

 (1.9)

Un code C(n, k) permet d’engendrer 2k mots de code de n bits. Avec notre exemple,
nous obtenons une famille de 16 mots de code de 7 bits. La figure 1.3
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Figure 1.3 – Mots de code

représente les 16 mots d’information et les 16 mots de code obtenus avec la matrice
génératrice G et ceux obtenus avec G′. Sur cette figure, les bits à ”0” sont représentés
par les cases blanches et ceux à ”1” par les cases noires.

Tout d’abord, nous remarquons qu’un mot d’information codé par G et G′ ne donne
pas nécessairement le même mot de code. En revanche, en regardant tous les mots de
code obtenus avec la matrice G, on remarque que l’on obtient les mêmes avec la matrice
G′ mais dans un ordre différent. Ces deux codes sont équivalent puisque leurs mots de
code appartiennent à la même famille.

1.2.3 Les codes convolutifs

Présentation des codes convolutifs

Les codes convolutifs ont été introduit par Elias [22] en 1955, mais sans algorithme
de décodage rapide et efficace ce type de code a été laissé de coté. Le premier algo-
rithme capable de décoder de tels codes, appelé décodage séquentiel a été introduit par
Wozencraft [23] en 1957 puis amélioré par Fano [24] en 1963. Il faudra encore attendre
quatre ans pour qu’un algorithme de décodage particulièrement intéressant apparaisse,
le décodage de Viterbi [25]. Dès lors, de nombreux travaux ont porté sur la construction
des codeurs convolutifs.
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L’enjeu de ces travaux étant d’obtenir des codes au pouvoir de correction le plus élevé
possible. En 1970, puis en 1973,Forney [26] et [27] démontre èles propriétés algèbriques
des bons codes convolutifs, soit des codes ayant de forts pouvoir de correction. En pa-
rallèle avec ces avancées sur les propriétés des bons codes, un nouvel algorithme de
décodage est apparu.
Tout comme les codes en blocs, le principe d’un code convolutif est d’ajouter de la
redondance au message émis. Un mot d’information est également un vecteur de k bits
et un mot de code un vecteur de n bits, mais nous allons introduire un nouveau pa-
ramètre, noté K, qui correspond à la longueur de contrainte du codeur. Chaque mot
de code dépend du mot d’information présent en entrée du codeur, comme dans le cas
d’un code en bloc, mais également des (K − 1) mots d’information ayant été intro-
duits précédemment. De ce fait, un code convolutif peut etre représenté, comme sur
la figure 1.4, par un ensemble de registres à décalage, tel que chaque sortie du codeur
est une combinaison linéaire des k ×K cellules du registre à décalage. La longueur de
contrainte d’un codeur représente le nombre de blocs de k bits présents à l’intérieur du
registre à décalage. Intuitivement, on peut des à présent voir que de par la mémoire
d’un code convolutif, ces codes engendrent des séquences codées de longueurs infinies,
qui ne peuvent pas etre traitées par paquets de bits disjoints comme dans le cas des
codes en blocs.

Figure 1.4 – Schéma d’implémentation d’un code convolutif à l’aide de registre à
décalage

De même que les codes en blocs, il existe différentes familles de codes convolutifs. Ces
différentes familles peuvent-etre distinguées par deux termes : systématique et récursif.

– Le terme systématique signifie que l’on retrouve les k bits d’entrée en sortie du
codeur.



Chapitre 1. SYSTÈMES DE TRANSMISSION NUMÉRIQUE 14

– Le terme récursif signifie que les sorties du codeur peuvent dépendre des sor-
ties précédentes. Dans cette configuration, le codeur possède des registres avec
rétroaction (rebouclage de la sortie en entrée).

Dans le cadre de notre étude, nous nous sommes intéressé aux cas des codeurs de types
Non Récursifs et Non Systématiques, noté NRNSC, et des codeurs de types Récursifs
et Systématiques, noté RSC. Ces deux types de codes étant les plus répandus dans les
standards radio-mobiles.
Un code convolutif peut etre entièrement défini par ses 3 paramètres entiers (n, k et K)
et par sa matrice génératrice. La matrice génératrice d’un code convolutif est compo-
sée de k × n polynômes générateurs qui sont soit de simples polynômes dans le cas
d’un codeur de type NRNSC, soit des fractions rationnelles polynômiales dans le cas
d’un RSC. Ces polynômes générateurs pourront également etre représentés sous forme
vectorielle ou encore en octal.

Les polynômes générateurs

Notons a(D) un polynôme d’indéterminée en D de degré L défini par :

a(D) =
L∑
t≥0

a(t).Dt = a(0) + a(1).D + ...+ a(L).DL (1.10)

ou a(t) est le t-ième coéfficient du polynôme. Alors, ce polynôme pourra également
etre décrit par un vecteur, noté a, qui sera composé des (L+1) coefficients du polynôme
qui dans le cas présent sont des coefficients à valeur dans GF (2), donc des éléments
binaires :

a = (a(0) a(1) a(2) ... a(l)) (1.11)

Ce vecteur a pourra ensuite etre converti en octal en regroupant les bits par paquets
de trois.

Exemple 1.6. Conversion du nombre octal (542) en binaire :
5 ⇒ (101)
4 ⇒ (100)
2 ⇒ (010)

(1.12)
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Le nombre (542) en octal s’écrira (101100010) en binaire.

1.2.4 Code reed-solomon

Les codes de Reed-Solomon sont basés mathématiquement sur les corps finis de
Galois. Les champs de Galois finis sont des ensembles d’éléments fermés sur eux-mêmes.
Les codes de Reed - Solomon permettent de corriger des erreurs et des effacements grâce
à des symbôles de contrôle ajoutés après l’information.

Avantages des codes de reed-solomon
– Pour des corps de Galois GF (q), lorsque l’on a besoin de coder des messages de
longeur inférieur à q, l’encodage de RS est facilement utilisable. Puisque ce sont
des codes MDS, la distance minimum est maximisé.

– Ils peuvent être combiné ou ajouté à autres codes afin de réaliser des codes plus
efficaces.

– L’encodage est assez facile.
– Ils sont très efficace pour la correction d’erreurs consécutives, qu’ils soient utilisés
seuls ou en conjonction avec d’autres codes. Bien entendu, cela est valide pour les
cas où le nombre d’erreurs demeure en deça de la capacité de détection-correction
du code employé.

– Leurs algorithmes de décodages sont très développés.
– Pour des corps de Galois GF(q = 2r), on peut les représenter par des codes binaires
puisque chacun des éléments de ce corps de Galois peuvent être représenté par
une séquence binaire de longeur r.

Propriétés Nous poserons α tel qu’étant un élément primitif dans GF (2m). Notez
que l’on travaillera avec des codes RS ayant leurs symbôles de GF (2m). Pour tout entier
positif t, tel que t ≤ 2m − 1, il existe un code RS en mesure de corriger t symbôles,
pour des symbôles parmi GF (2m), et ayant les paramètres suivant :
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n = 2m − 1 (1.13)
n− k = 2t (1.14)

k = 2m− 1− 2t (1.15)
dmin = 2t+ 1 = n− k + 1 (1.16)

où n corréspond au nombre de symbôle d’un mot code, k corréspond au nombre de
symbôle du segment de parité, et enfin, où dmin corréspond à la distance minimale.

Polynômes générateurs

Polynôme générateur de mot code :

Générateur de mots code sous forme algèbrique (g(x)), sous représentation polynô-
miale, qui une fois multiplié par la représentation polynômiale du message à transmettre
(m(x)), génèrera le mot code correspondant au message (c(x)). Ainsi nous avons donc
la formulation suivante :

c(x) = g(x)m(x) (1.18)

Polynôme générateur pour RS :

L’équation (1.19) corréspond au polynôme générateur de Reed-Solomon ainsi qu’à
la manière de le construire. En effet, il n’y a qu’a prendre les produits des binômes pour
(x + αi), pour les i allant de 1 jusqu’à 2t. On note que dans cette construction, les αi
corréspondront aux racines du polynôme g(x), et où les gi sont des symbôles membre
de GF (2m).

g(x) = (x+ α1)(x+ α2)...(x+ α2t) (1.19)

g(x) = g0 + g1x+ g1x
2 + ...+ g2t− 1x2t−1 + x2t (1.20)



Chapitre 1. SYSTÈMES DE TRANSMISSION NUMÉRIQUE 17

Encodage de codes de reed-solomon Pour un message m(x) = m0 +m0x+ ...+
mk−1x

k−1 où nous avons la représentation polynômiale d’un message à encoder. Nous
avons les mi¸ GF (2m) ainsi que k = n− 2t.
Nous devons d’abords multiplier m(x), le message à transmettre, par x(2t) procédant
ainsi à un décallage. Ce décallage permèttra d’insérer le polynôme de parité. Une fois
que l’on a en main x(2t)m(x), nous procédont à sa division par le polynôme générateur
de mots codes g(x) trouvé préalablement.
Nous avons donc maintenant l’équation 1.21, où b(x) représente le reste.

x2tm(x) = a(x)g(x) + b(x) (1.21)

b(x) = b0 + b1x+ ...+ b2t−1x
2t−1 (1.22)

Ce reste que l’on vient de trouver représente en fait le polynôme de parité recherché.
Pour le message m(x), le polynôme de parité est donc représenté par b(x), et le méssage
codé, soit le mot de code, c(x) correspondra à :

b(x) + x2t−1m(x). (1.23)

Décodage de codes de reed-solomon Toutes les versions d’algorithme principal
de décodage des codes de Reed-Solomon sont similaire à l’énumération suivante. Ce sera
suivis d’une version un peu plus mathématique. Enfin, dans les sections subséquentes
nous reverrons le tout avec quelques détails supplémentaires.

1. Calculer les 2t syndrômes s0, s1, ...., s2t−1 où l’on a que les si = r(αi), où r(x) est
le polynôme reçu. Notez que s0 = 1, et que le polynôme des syndrômes s(x) =
s0 + s1x

1 + ....+ s2t−1x
2t−1.

2. Le rang de la matrice P nous donne le degré du polynôme localisateur d’erreur.
La matrice P étant la matrice des coéfficients lorsque l’équation du polynôme des
syndrômes est vue matriciellement en relation avec les λi.

3. Évaluer le polynôme localisateur d’erreur à partir des informations en main.
4. Évaluer les racines du polynôme localisateur d’erreur. Ces racines, lorsque l’on a

leur réciproque, nous donnent les positions des erreurs.
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5. La matrice des positions d’erreurs par la matrice de leur intensité nous donnera
les syndrômes, il nous faudra donc résoudre ce système matriciel pour obtenir
l’intensité des erreurs.

Considerant le code c(x) = c0 + c1x+ ...+ cn−1x
n−1, où ci ∈ GF (2m) que l’on envoi

dans un canal de communication, puis le code reçu r(x) = r0 + r1x+ ...+ rn−1x
n−1, où

ri ∈ GF (2m) .
Le polynôme d’erreur est donc alors e(x) = r(x)−c(x) où e(x) = e0+e1x+...+en−1x

n−1

où ei = ri − ci ∈ GF (2m).

Faisant l’hypothèse que r(x) comporte l erreurs, le polynôme e(x) comportera les
erreurs aux locations xj1, xj2, ...xjl , et donc e(x) = ej1x

j1, ej2x
j2, ...ejlx

jl .
Les positions des locations d’erreurs sont alors Zji = αji pour des i allant de 1 à l. Les
valeurs de ces érreurs sont de eji , encore une fois pour des i allant de 1 à l. Les codes de
Reed-Solomon ont donc en plus des procédures des codes BCH à déterminer la valeur
des erreurs trouvées.

S’il y a p erreurs d’effacement et q erreurs dans le polynôme reçu r(x), alors un
decodeur RS(n, k) pourra corriger ces erreurs si on a 2q + p ≤ d − 1 = n − k. Pour
un polynôme d’erreurs d’effacement e∗(x), nous auront donc en réception le polynôme
r(x) = c(x) + e(x) + e∗(x).

1.3 Modulation

L’opération de modulation consiste à faire varier un paramétre de l’onde porteuse
qui est normalement une sinusoide. Les paramètres modulés peuvent etre l’amplitude, la
phase ou la fréquence. Dans le cadre de ce projet nous considérons les modulations par
déplacement de phase, les modulations par déplacement d’amplitude sur deux porteuses
en quadrature et les modulations par déplacement d’amplitude et de phase.

1.3.1 Définition

Dans le schéma de la chaine de transmission numérique présenté sur la figure 1.1,
le codeur de source délivre des éléments binaires (ou bits) dktoutes les Tb secondes. Le
débit binaire de la source est défini par Db = 1/Tb (bit/s). Les bits sont groupés en n-
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Figure 1.5 – Exemple de régions de décision pour une modulation à 3 points alignés

tuples ou symboles pour afféctés à des signaux de la modulation. Si la constellation est à
M points (i.e. la modulation est d’ordre M) :n = log2M . La rapidité de la modulation,
notée Ds, est définie comme le nombre de symbôles émis par unité de temps. Elle
s’exprime en bauds et vaut :

DS = 1
Ts

= Db

log2M
(1.24)

où Ts est la durée d’émission d’un signal, encore appelé temps symbôle.
L’efficacité spéctrale d’un système de communications est le débit utile transmis par
unité de bande spectrale occupée, ou autrement dit, le nombre d’éléments binaires d’in-
formation transmis par unité de temps et par unité de bande occupée. Si l’on considère
une modulation lineaire à M points et qu’un filtre de Nyquist idéal est utilisé pour la
transmission, l’efficacité spéctrale du système non codé, notée η, vaut :

η = log2M(bit/s/Hz) (1.25)

Si un code de rendement R est associé à la modulation, l’efficacité spectrale de
l’association est exprimée comme suit :

η = R ∗ log2M(bit/s/Hz) (1.26)
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En tenant compte du fait que le spectre de fréquences est une ressource très de-
mandée et en même temps très limitée, il est crucial de concevoir des systèmes de com-
munications à très grande efficacité spéctrale. On tente ainsi de maximiser la quantité
d’information transmise en utilisant une largeur de bande fixe.

1.3.2 Modulations par déplacement de phase (MDP, en anglais
PSK,Phase Shift Keying)

Dans ce type de modulation, des signaux de même fréquence et amplitude sont émis
avec M phases différentes possibles pour désigner les M symbôles. La constellation est
constituée de M points déployées sur une circonféerence. Il s’agit d’une modulation à
enveloppe constante car tous les points de la constellation ont la même amplitude. Cette
caractéristique la rend trés intéressante pour des canaux non linéaires ou à évanouisse-
ments non connus car l’amplitude ne comporte pas d’information.
Une séquence de signaux modulés par déplacement de phase s’exprime sous la forme :

Sk(t) = A
∑
k

h(t− kTs) cos(2pif0t+ φk + φ0) (1.27)

où :

– φk prend ses valeurs de l’ensmenble (2m+ 1)/M avec 0 ≤ m ≤M + 1,
– φ0 est une constante,
– Ts est le temps symbôle,
– h(t) représente la fonction créneau (ou porte) :

h(t) =

1 si t ∈ [0, Ts[,
0 si ailleurs.

(1.28)

La figure 1.6 montre la constellation d’une modulation MDP-8. Tous les signaux ont
la même énergie Es, l’énergie moyenne de la modulation étant Em = Es. Le rayon du
cercle ou se placent les signaux vaut

√
Es. La relation entre l’amplitude A et l’énergie
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Figure 1.6 – Constellation de la modulation MDP-8

Es est la suivante :

A =
√

2Es
Ts

(1.29)

La distance euclidiènne minimale,d0, s’exprime comme :

d0 = 2
√
Escos(

π

M
) (1.30)

1.3.3 Modulation d’Amplitude sur deux porteuses en quadra-
ture (MAQ,en anglais QAM, Quadrature Amplitude Mo-
dulation)

Une séquence de signaux modulés en amplitude sur deux porteuses en quadrature
s’écrit sous la forme :

s(t) =
∑
k

aih(t− kTs)cos(2Πf0t)−
∑
k

bih(t− kTs)sin(2Πf0t) (1.31)
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Chaque signal dans la séquence est la somme de deux porteuses en quadrature,
modulées en amplitude par les signaux ∑

k aih(t− kTs) et ∑
k bih(t− kTs).

Figure 1.7 – Constellation de la modulation MAQ-4/MDP-4

Dans notre étude, les modulations MAQ utilisées sont telles que les symboles ai
et bi sont indépendants et les alphabets ou ils prènnent leurs valeurs sont identiques.
Concrètement, nous considérons les modulations MAQ suivantes : MAQ-4/MDP-4 ,
MAQ-16, MAQ-64. Pour ces trois modulations n = log2M est pair et les constellations
corréspondantes sont carrées. Par contre, le cas de la MAQ-32 est différent car n est
impair et la constellation est dite en croix. Les figures 1.7 à 1.8 montrent les différentes
constellations MAQ− 2n pour n allant de 2 à 6.
Considérant la représentation sur une base orthonormale, les coordonnées des signaux
dans le cas des constellations carrées sont de la forme (Ai, Bi)∈ (±1,±3, ...,±log2M−1)
avec :

Ai =
√
Ts
2 ai (1.32)

Bi =
√
Ts
2 bi (1.33)

L’energie moyenne de chaque modulation peut etre calculée à partir de l’expression
1.33 Le tableau 1.1 fournit les valeurs d’energie moyenne et de distance euclidiènne
minimale pour les différentes modulations MAQ. Ces résultats seront utilisés dans les
chapitres suivants.
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Figure 1.8 – Constellation de la modulation MAQ-16 (constellation carrée)

Figure 1.9 – Constellation de la modulation MAQ32 (constellation en croix )

MAQ-4/MDP-4 MAQ-16 MAQ-32
Em 2 10 20
d0

√2Em √2/5Em √1/5Em

Table 1.1 – Energie moyenne et distance euclidienne minimale des différentes modu-
lations

1.3.4 Modulation par déplacement d’Amplitude et de phase
(MDAP, enanglais APSK, Amplitude Phase Shift Keying)

Dans ce type de modulation, les M symboles sont distribués sur u cercles de rayons
R1, R2, ..., Ru, le nombre de symbôles sur chaque cercle étant respectivementN1, N2, ..., Nu.
Logiquement,N1 + N2 + ... + Nu = M . La notation utilisée pour nommer ces modula-
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tions est MDAP −N1 −N2 − ...−Nu. Une modulation MDAP peut etre vue comme
un ensemble de u modulations MDP sur u cercles différents. Les paramètres précisant
les rapports entre ces MDPs sont : pi = Ri+1/R1, ou Ri est le rayon du cercle i. ϕi :
déplacement de phase relatif entre la constellation MDP du cercle i + 1 et celle du
cercle 1. Une séquence de signaux modulés suivant une modulation MDAP s’écrit sous
la forme :

S(t) =
∑
k

h(t− kT )Re {kexp(j2πf0t)} (1.34)

avec :

Wk =



R1 exp(jϕ1
i ) , ϕ1

i = 2πi

N1
, i = 0, ..., N1 − 1, dans le cercle R1

R2 exp(jϕ2
i ) , ϕ2

i = 2πi

N2
+ ϕ1 , i = 0, ..., N2 − 1, dans le cercle R2

...
Ru exp(jϕui ) , ϕui = 2πi

Nu
+ ϕu−1 , i = 0, ..., Nu − 1, dans le cercle Ru

(1.35)

Les figures 1.9 et 1.10 montrent deux exemples de modulations MDAP. Dans la
littérature, le cas de la MDAP-16 a été le plus étudié [29] [30] [31].

Figure 1.10 – Constellation de la modulation MDAP-4-12
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Figure 1.11 – Constellation de la modulation MDAP-4-12-16

1.4 Canal de transmission

Le canal de transmission, appelé également canal de propagation, représente le sup-
port physique qui permet de transmèttre le signal. La forme physique du signal sera
adaptée au milieu, par exemple : une onde électromagnétique pour le milieu ambiant,
un signal éléctrique pour un cable, une onde lumineuse pour une fibre optique, etc. Ces
milieux provoquent certaines modifications du signal que l’on y transmet, telles que
des atténuations, des retards, des interférences, des distorsions, ...etc. Afin de modéliser
au mieux ces différents phénomènes, de nombreux travaux de recherche ont porté sur
la modélisation des canaux de propagation. Les canaux de transmissions peuvent être
classés en deux groupes, les canaux stationnaires dont les paramètres sont fixes au cours
du temps (fibres optiques, cables métalliques, etc.) et les canaux non stationnaires dont
les paramètres évoluent au cours du temps (communications radio-mobiles).

1.4.1 Le canal stationnaire

Les canaux stationnaires sont en règle générale modélisés par un canal appelé BBAG
(pour Bruit Blanc Additif Gaussien). Ce canal, représenté sur la figure 1.12, est l’un
des plus utilisés pour la simulation de transmissions numériques car il permet de re-
présenter assez fidélement les phénomènes physiques qui interviennent dans les canaux
de transmission radioélectrique tout en gardant une simplicité de mise en oeuvre et
d’analyse.

A chaque instant t, il modifie le symbôle émis, s(t), par l’addition d’un bruit blanc
gaussien,n(t) :
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Figure 1.12 – Modélisation du canal BBAG

r(t) = s(t) + n(t) (1.36)

Le BBAG, n(t), est caractérisé par un procéssus aléatoire gaussien de moyenne nulle,
de variance σ2

net de densité spéctrale de puissance N0
2 .

1.4.2 Le canal non stationnaire

Lors d’une transmission radio-mobile, les mouvements de l’émetteur et du récepteur
engendrent des fluctuations du canal. Ces fluctuations du canal vont entrainer des
erreurs de transmission qui arriveront par rafales. De plus, dans ce type de canaux,
l’environnement est souvent riche en échos ce qui se caractérise par de nombreux trajets
multiples. La modélisation de ces types de canaux ne peut plus se faire avec un simple
BBAG : il faut en effet utiliser des modéles plus élaborés qui tiendront compte des
différences de propagation du milieu, appelés encore atténuations ou évanouissements.
La sortie d’un canal a évanouissement comportant N trajets multiples s’éxprime alors
par :

r(t) =
n=0∑
N−1

αn.s(t− τn) + n(t) (1.37)

ou n(t) représente le BBAG, τn le retard affectant chaque trajet et αn l’atténua-
tion complexe. L’atténuation αnest une variable aléatoire gaussienne qui suit une loi
uniforme pour la phase et une loi de Rayleigh ou de Rice pour le module.
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1.4.3 Le canal binaire

En sortie du canal de transmission, le signal bruité est démodulé afin d’obtenir une
suite d’éléments binaires. Le taux d’erreur binaire, appelé couramment TEB ou BER
en anglais (pour BitErrorRate) va permèttre d’évaluer l’impact du bruit du canal
sur le signal en comparant le méssage en entrée du modulateur et celui obtenu aprés
démodulation. Il est possible de représenter l’ensemble des parties modulation, canal
de transmission et démodulation par un canal binaire. Ce modèle de canal qui sera
à entrée et à sortie ferme (c-à-d des suites de ”0” et de ”1”) permettra d’analyser
les performances du système (modulation, canal de transmission et démodulation). Le
principe d’un canal binaire, représenté sur la figure 1.13, est d’associer à chaque bit
d’entrée une certaine probabilité pour que le bit reçu soit erroné. Cette probabilité,
qui représente le TEB, dépendra d’une part des erreurs engendrées par le canal de
propagation et d’autre part des érreurs du à la démodulation du signal :

Figure 1.13 – Description d’un canal binaire

Description d’un canal binaire Le modèle le plus simple est le canal binaire sy-
métrique appelé BSC (pour ”BinarySymmetricChannel”). Un BSC est défini par sa
probabilité d’erreur, notée p.La valeur de cette probabilité qui dépend du canal et de
la modulation correspond au TEB obtenu en sortie du démodulateur. Si l’on note c et
y les éléments en entrée et en sortie du BSC, alors la probabilité pour que le symbôle
reçu soit erroné sera égale à p et inversement la probabilité pour que le symbôle reçu
soit correcte sera de 1− p :

Pr(y = 0, c = 1) = Pr(y = 1, c = 0) = p (1.38)

Pr(y = 0, c = 0) = Pr(y = 1, c = 1) = 1− p (1.39)

La figure 1.5 représente le fonctionnement d’un BSC. Chaque élément binaire en
sortie du canal dépend uniquement de l’élément binaire d’entrée, on parle de canal sans
mémoire.
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Figure 1.14 – Canal binaire symétrique

Figure 1.15 – Modèle du canal de Gilbert-Elliot

Le canal burst Pour certains canaux, tels que les canaux satéllitaires, les conditions
de propagation (fréquence de transmission, environnement,...) évoluent au cours de
la transmission. Dans ce cas, il faut considérer un modèle de canal plus fin afin de
représenter les erreurs qui arrivent par paquets. Le modèle de Gilbert-Elliot [32] permet
de caractériser ces canaux appelés de type burst. Ce modèle de canal, représenté sur
la figure 1.6 comprend deux états : l’état bon noté G et l’état mauvais noté B. L’état
G correspond à une plage ou les données seront très peu bruitées alors que l’état B
représente une plage ou les erreurs arriveront par rafale.

Les probabilités de transitions Pr(BjG) et Pr(GjB) sont respectivement α et β. La
probabilité d’erreur dans l’état B est PB et celle dans l’état G est PG. Le TEB moyen,
noté p, est donné par :

p = 1
α + β

[α.PB + β.PG] (1.40)
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1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, après avoir succinctement décrit les différents éléments d’une
chaine de transmission numérique, nous avons établi les bases théoriques permèttant de
décrire l’ensemble des fonctions concernées par notre étude. Nous avons ainsi présenté
les notions fondamentales du codage correcteur d’erreurs et des modulations numériques
car c’est l’association des ces deux fonctions qui permet de concevoir des systèmes à
grande efficacité spectrale présentant de bonnes performances vis-à-vis du bruit. Une
description des modèles de canal de transmission utilisés dans l’étude a également été
donnée.



Chapitre 2

STRUCTURE DE LA CHAÎNE DE
TRANSMISSION NUMÉRIQUE

2.1 Introduction

Un système de communications numériques comprend une source, un codeur de
source, un codeur de canal, un modulateur, un canal de transmission, un démodula-
teur,un décodeur de canal, un décodeur de source et le déstinataire. Le rôle de ces
éléments est d’associer à un message émis par la source, un signal de nature compatible
avec l’entrée du canal de transmission et de fournir au déstinataire à partir du signal
observé à la sortie du canal de transmission, un message aussi proche que possible du
message émis par la source.

Figure 2.1 – Le système de communications numériques
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2.2 L’emetteur

2.2.1 La source

Une source d’information génère des messages qui sont à transmèttre au déstinataire.
La source délivre des symboles puisant leurs valeurs, dans un alphabet fini généralement
binaire ne contenant que deux éléments notés, par convention 0 et 1. Si cet alphabet
comporte M éléments, on parlera de source M -aire. La source est caractérisée par un dé-
bit alphabétique exprimé en symboles par seconde (ou Bauds) et un débit d’information
en Shannon par seconde (ou bit/s) . Si une source délivre des symboles indépendants
dont les valeurs sont équiprobables, on dira que la source est idéale dans le sens où elle
maximise le débit d’information. Aussi une source binaire idéale, est caractérisée par
un débit d’information égal au débit alphabétique ;Dans la suite on traitera le cas de la
source binaire.

Simulation Dans le système de trasmission y’a beaucoup de source d’information ,
dans le cadre de notre recherche on a utilisé le générateur bernoulli comme une source
binaire.
Bernoulli Le bloc générateur de Bernoulli a été employé comme une source dans notre
système pour générer des impulsions binaires aléatoires en utilisant une distribution de
Bernoulli.

Figure 2.2 – Le bloc generateur Bernoulli
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2.2.2 Codage canal

Le codage canal a pour rôle de protéger l’information émise contre les perturbations
du canal de transmission suscéptible de modifier son contenu. Il s’agit donc de rajou-
ter de la redondance de manière à détecter et éventuellement corriger les erreurs lors
de la réception si la stratégie adoptée le permet.L’information D(x) issue du codage
source est transformée en séquence codée C(x). Comme le décrit le théorème fonda-
mental du codage canal , pour se rapprocher de la capacité du canal de transmission,
il est nécéssaire de coder l’information avant de la transmèttre ; Les opérations de co-
dage de canal ont pour objet de préparer le signal avant l’émission. Elles comprènnent
essentiellement la dispersion d’énergie (brassage), le codage corrécteur d’erreur et l’en-
trelacement. Les signaux codés, des différents composants (sons, données et images)
de plusieurs programmes, sont alors multiplexés. Le signal binaire résultant,transporte
toutes les informations de synchronisation des différentes composantes des programmes.
L’entrelacement est une opération dont le but est de rendre le signal le plus aléatoire
possible, l’intérêt est d’eviter les longues suites des «zéros » ou des « uns » qui créent
une raie à forte energie dans le spectre. Pour le codage correcteur d’erreur, plusieurs
algorithmes sont disponibles suivant l’application. Parmi les codes corrécteurs d’érreur
on trouve le codage RS (Reed-SOLOMON), le codage CC (codage convolutif).

FEC (Forward Error Correction)

Le codage du canal introduit de la redondance afin de rendre la transmission plus
robuste. En effet, cette redondance pourra être utilisée en réception pour faire face aux
différentes sources de bruit et d’interférence afin de détécter, voire corriger les érreurs
commises. Afin de quantifier cette redondance, on définit le rendement du code, c’est à
dire le rapport entre le nombre d’éléments binaires en entrée et le nombre d’éléments
binaires en sortie ; Cette valeur est donc toujours inférieure ou égale à 1 (le cas par-
ticulier d’une valeur égale à 1, signifie qu’il n’y a pas de codage, c’est à dire aucune
redondance). Il existe deux grandes familles de codes corrécteurs d’erreurs ; les codes
en bloc et les codes convolutifs [25].Dans le cadre de notre étude on utilise un code en
bloc de type Reed-Solomon suivi d’un code convolutif.

Simulation : pour effectuer cette simulation On a utilisé la technique de concaté-
nation entre les codes CC et RS pour perfectioner cette dernière .

Dans notre projet nous avons utilisé les codes correcteurs d’erreurs suivaint :
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Figure 2.3 – Le bloc FEC

Code reed-solomon

Le bloc Binary-input Encoder est un code détecteur et corrécteur. Ce code est
basé sur les corps de Galois dont le principe est de construire un polynôme formel
à partir des symboles à transmèttre et de le sur-échantillonner. Le résultat est alors
envoyé au lieu des symbôles originaux. La redondance du sur-échantillonnage permet
au récepteur du message encodé de reconstruire le polynôme même s’il y a eu des érreurs
pendant la transmission. Ces codes ont une propriété importante, ils sont linéaires et
font partie des codes BCH. Le codeur prend k symbôles de donnée (chaque symbôle
contenant s bits) et calcule les informations de contrôle pour construire n symbôles, ce
qui donne n-k symbôles de contrôle. Le décodeur peut corriger au maximum t symbôles,
où 2t = (n− k).

Simulation Avec ce bloc on obtien une meilleur détection et corréction d’erreur co-
mise par le système.

Figure 2.4 – Le bloc de codage reed-solomon
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Code convolutif

Après le processus du codage RS, les bits de données sont encore codés par un
codeur convolutif binaire, qui a un taux de 1/2 et une longueur de contrainte égale à 7.
Les polynômes générateurs utilisés pour dériver les bits du codage des deux sorties X
et Y, sont donnés par les éxpressions suivantes :

G1 = 171oct pourX, (2.1)

G2 = 133oct pourY, (2.2)

Un codeur convolutif, accepte des méssages de longueur k0 bits et produit des mots
de code de n0 bits. Généralement, il se compose d’un registre à décalage de L segments,
où L est la longueur de contrainte du codeur.
pour faciliter l’algorithme de codage on prend un exemple d’un code convolutif non
récursif non systématique de R = 1/2 et de polynôme génerateur (7, 5) et schématisé
par la figure 2-5 :

Figure 2.5 – Code convolutif NRNSC R = 1/2, K = 3

c1 = (a)⊕R(1) ⊕R(2) (2.3)

c2 = (a)⊕R(2) (2.4)
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Bits d’entrée (a) Etat du registre R1 et R2 Bits de sortie (c1) Bits de sortie (c2)
0 0 0 0 0
1 0 0 1 1
0 0 1 1 1
1 0 1 0 0
0 1 0 1 0
1 1 0 0 1
0 1 1 0 1
1 1 1 1 0

Table 2.1 – Table d’état du code convolutif NRNSC R=1/2,K=3

Diagrame d’Etat on déduit à partir du tableau 2-1 de l’exemple précédent le dia-
gramme d’état dans lequel le temps n’intervient pas et qui représente les différents
transitions possibles entre les états.

– Noeud : 1 état particulier des registres du codeur
– Branche : changement d’état du codeur en fonction de l’arrivée d’un nouveau d’un
nouveau bit

Notre exemple : 2 registres à 4 état possibles (a=00 , b=01 ,c=10, d=11)

Figure 2.6 – Diagrame d’état d’un code convolutif
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Diagramme en treillis cette représentation correspond à la façon dont communi-
quant les état entre eux en fonction du temps. sur la figure 2-7, les liens (branches)
entre état représentés en pointillés et en traits pleins corréspondent respectivement à
la présence d’un bit d’information égale à 0 et 1.
chaqune de ces branches fournit un couple de bits pour la sortie du codeur un couple
de bits pour la sortie du codeur le treillis est formé de noeuds reliés par des branches :
les neouds représentent les différents états possibles : il y en q 2(m−1)k s’il y a k entrées,
les branches représentent les différents transitions possibles d’un noeud à un autre (ou
d’un état du codeur au suivant) lors de l’arrivée d’un bit d’entrée.
la figure 2-6 présente le treillis du code précédent : les état sont 00,01,10,11.
partant, par exempmle de l’état 00, l’arrivée d’un 0 mène le codeur à l’état 00 (tran-
sition en pointillé pour l’arrivée d’un 0) et l’arrivée d’un 1 mène le codeur à l’état 10
(transition en trait plein pour l’arrivée d’un 1 ).

Figure 2.7 – Représentation en treillis d’un code convolutif
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Simulation Dans cette étape on a implémenter un bolc détecteur correcteur d’erreur
qui est defini le bloc ci-dessus

Figure 2.8 – Le bloc de codage convolutif

Poinçoinnage

Le processus de poinçonnage consiste à éliminer systématiquement, les bits du flux
à faible taux de la sortie du codeur, afin de réduire la quantité de données à trans-
mettre. Ceci conduit à un code à taux élevé. Les bits sont effacés selon une matrice de
poinçonnage, où la moyenne du bit rejeté s’annule.
Le processus du poinçonnage est employé, pour créer les taux variables du codage re-
quis pour fournir divers niveaux de protection d’erreur aux utilisateurs du système.
Les différents taux qui peuvent être utilisés, sont 1/2, 2/3, 3/4 et 5/6. Les vecteurs de
poinçonnage pour ces taux, sont donnés dans le tableau 2-2 :

Taux de codage Vecteur de poinçonnage
1/2 [1 1]
2/3 [ 1 0 1 1]
3/4 [1 0 1 1 1 0]
5/6 [1 0 1 0 1 0 1 0 1 1 ]

Table 2.2 – Vecteurs de poinçonnage
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Codes concaténés

La concaténation de codes permet d’augmenter la puissance des systèmes de codage
au prix d’une augmentation de la complexité globale, autrement dit, moins complèxe
q’un codeur "simple" mais de capacité équivalente. La concaténation peut se faire de
trois façons : parallèle, série ou hybride (parallèle et série) et sur deux ou plusieurs ni-
veaux [38]. Dans le cas d’une structure série à deux codes, l’information est codée deux
fois. Une première fois par le premier code appelé code externe, puis une seconde fois
par le deuxième, dit code interne [8]. Les deux codes utilisés sont en général complémen-
taires : les codes convolutifs par exemple sont inadaptés aux érreurs qui apparaissent
par paquets alors que les codes RS sont adéquats pour ce type d’erreurs. Dans ce cas le
décodeur convolutif s’occupera des erreurs aléatoires pour de faibles rapports signal sur
bruit tandis que le décodeur RS s’occupera des erreurs par paquets pour des rapports
signal sur bruit élevés. Ce type de concaténation série a été proposée par David Forney
en 1966 [14] puis standardisé en 1987 pour les communications spatiales dans les réseaux
DSN (Deep Space Network) par les agences spatiales NASA (National Aeronautics and
Space Agency) et ESA (European Space Agency), préconisant lutilisation d’un code
RS (q = 3 ; k = 9 ; n =15 ; t = 6). Il est aussi utilisé dans les systèmes de diffusion par
satéllite (norme DVB-S2) [39], la diffusion hertziènne térrèstre (norme DVB-T) et la dif-
fusion vidéo numérique portable DVB-H (Digital Video Broadcasting -Handhelds) qui
est normalisée par le groupe européen ETSI (European Télécommunications Standards
Institute [40]). Les codes produits, inventés par P. Elias en 1954 [41], sont construits
par la concaténation série de deux où plusieurs codes en blocs linéaires à faible pouvoir
de correction. En général, les codes utilisés sont les codes BCH et Hamming.

2.2.3 Entrelacement

A l’émission, les octets d’un paquet sont répartis dans d’autres paquets, ce qui
permet d’éviter d’avoir à corriger une longue suite de bits (ou octets) faux consécutifs.
L’entrelacement permet de répartir les erreurs sur plusieurs paquets, facilitant ainsi
la détection et la correction d’erreurs du décodeur RS. Le principe de l’entrelaceur
convolutif utilise plusieurs registres à décalages qui vont induire un retard. L’entrelaceur
utilise deux paramètres : le nombre de branches K et la profondeur T (en octet) du
registre à décalage de base.

Simulation pour la protéction d’information de notre châine il faut une technique
d’entrelacement
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Figure 2.9 – Le bloc d’entrelacement

2.2.4 Modulation

Pour des raisons téchniques ou de rentabilité, l’acheminement d’une information
numérique, ne peut pas toujours se faire en bande de base. L’utilisation d’une fréquence
porteuse est alors nécessaire. La modulation est l’opération qui fait corréspondre à
chaque niveau du signal numérique, un état d’amplitude,de fréquence où de phase dune
onde porteuse. Le choix d’une modulation numérique dépend de : La modulation agit
sur les paramètres dun signal porteur afin de transmettre les données codées. Dans le
cas de la modulation numérique, le message codé esttransformé à partir dun alphabet
dont l’entrée correspond à une partie du signal à transmèttre (i.e. un symbole). Le
signal porteur est une sinusoïde dont on peut faire varier l’amplitude, la fréquence ou
la phase indépendamment (ASK (Apmplitude Shift Keying), FSK (Frequency Shift
Keying), PSK (Phase Shift Keying)) ou simultanément QAM (Quadrature Amplitude
Modulation), en fonction de l’information à émettre.

Simulation Aprés l’entrelacement des données binaires, les données rentrent au bloc
de modulation ,notre système défint l’utilisation de plusiuers modulation : BPSK,QPSK,
QAM, quelque valeurs de constellation mapping sont données par le tableau 2-3.

modulation Constellation mapping
BPSK [0 1]
QPSK [0 2 3 1]
16QAM [13 12 14 15 9 8 10 11 1 0 2 3 5 4 6 7]

Table 2.3 – Vecteurs de poinçonnage
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Figure 2.10 – LE bloc de modulation QPSK

La modulation QAM

La modulation QAM (Quadrature Amplitude Modulation) ou modulation d’am-
plitude en quadrature de phase est une technique qui emploie une combinaison de
modulation de phase et d’amplitude. Elle est largement employée par les modems pour
leur permèttre d’offrir des débits binaires élevés. Prénons par exemple un signal mo-
dulé QAM avec 3 bits transmis par baud. Une telle modulation requiert donc 23 soit
8 combinaisons binaires différentes. Dans notre exemple nous prendrons 2 amplitudes
combinées avec 4 décalages de phase différents. La table de corréspondance pourra être
du type : Après l’entrelaceur, les bits de données entrent en série dans le modulateur
numérique. Tous les systèmes de transmission sans fil, utilisent une méthode de modula-
tion pour représenter les bits codés sous une certaine forme qui peut être, éfféctivement
transmise sur un canal de transmission.Ainsi, les bits des sous porteuses, sont repré-
sentés par une amplitude et une phase, données par un vecteur complexe en phase et
en quadrature de phase (Q.I.). La représentation graphique de Q.I, montre le vecteur
transmis pour toutes les combinaisons de mots contenant les données de la modula-
tion. Le codage de Gray, est une methode pertinente pour cette allocation, puisque les
points adjacents dans la constellation, différent seulement par un simple bit. Ce codage
aide à réduire au minimum, le taux global d’erreur des bits comme il réduit les erreurs
multiples occurrentes, d’une erreur simple des symbôles.
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Simulation Dans notre chaîne on a utilisé la modulation QAM

Figure 2.11 – Le bloc de modulation QAM

2.3 Canal de transmission

Il représente la liaison entre l’émetteur et le récepteur et peut être de différentes
natures selon le type de grandeur qu’il permet de véhiculer. Le canal de transmission est
caractérisé par sa capacité et sa bande passante. Il existe plusieurs modèles théoriques
du canal de transmission en fonction des types d’erreurs les plus fréquents, nous nous
limiterons au canal à Bruit Blanc Additif Gaussien (BBAG) et à un canal Rayleigh.

2.3.1 Canal à bruit blanc additif gaussien (Canal AWGN)

Le canal à Bruit Blanc Additif Gaussien (BBAG ou AWGN, Additive White Gaus-
sian Noise) est le modèle le plus fréquemment utilise pour caracteriser un canal de
transmission. Dans ce modéle, le signal reçu r(t) est la somme du signal transmis s(t)
et dun bruit gaussien n(t) : r(t) = s(t) + n(t) Cette modélisation de canal a une grande
importance theorique et pratique. Elle constitue en effet un modèle trés précis pour cer-
tains types de canaux de transmission, pour les communications satéllites et spatiales
en particulier. Le bruit additif gaussien est la modélisation d’un bruit dont les sources
sont internes ou externes.Les sources de bruit internes sont générées à l’intèrieur des
composants électroniques des équipements du système. Dans la majorité des cas cest
la source la plus significative et la plus facile à caractériser. Le bruit thermique est la
plus importante d’entre elles. Les sources de bruit externes sont générées à l’extèrieur
du système, causées par les intempéries, le bruit industriel, etc. Elles sont difficiles à
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modéliser ; Calcul de la variance du bruit gaussien en fonction du rapport signal bruit
Le bruit additif gaussien est caractérisé par un processus aléatoire gaussien centré de
densité spectrale de puissance bilatérale égale à N0/2.

Simulation pour transmètre une information d’un émetteur a un déstinataire il nous
faut un canal de transmission .

Figure 2.12 – LE bloc de canal de transmission AWGN

2.3.2 Canal de Rayleigh

Ce modèle de canal fait l’hypothèse simplificatrice que le signal reçu par le récepteur
est composé d’un grand nombre de trajets. D’autre part, ces derniers sont non corrélés
0 et 2Π. on peut alors, d’aprés le théorème de la limite centrale, supposer que les com-
posantes en phase (I) et en quadrature (Q) de l’enveloppe du signal reçu suivent deux
lois gaussiennes indépendantes et corrélées temporellement .
Des lors , on en déduit que l’enveloppe r(t) du signal suit une loi de Rayleigh.
Dans le modèle de Rayleigh , la moyenne de la réponse impulsionnelle du canal h(t) est
considérée comme nulle . IL est à noter que la valeur quadrature définit la puissance
moyenne reçue par le récepteur aprés la prise en compte des phénomènes d’affaiblisse-
ment et d’ombrage.
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Figure 2.13 – Le bloc de canal Rayleigh

Figure 2.14 – Le bloc de canal rayleigh

2.4 Recepteur

2.4.1 Démodulateur

La démodulation est l’opération inverse de la modulation, on utilise pour cela la
fonction inverse du PSK-MOD (PSK-DEMOD. Cette étape n’a été effectuée que pour
comparer le décodage hard (avec démodulation préalable) et le décodage soft (sans dé-
modulation préalable). Le démodulateur joue le rôle dual du modulateur et transforme
donc le signal reçu en un train binaire. Avec les nouvelles techniques (notamment avec
l’étalement de spectre) on module souvent plusieurs caractéristiques en même temps .

Figure 2.15 – Le bloc de demodulation QPSK
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2.4.2 Désentrelacement

Le désentrelacement réarrange les bits de chaque salve, d’une manière correcte par
ordonnancement consécutive, comme avant le procédé d’entrelacement. Il se compose
de deux blocs ;un bloc général de désentrelacement et d’un bloc de désentrelacement de
matrice. Ces blocs fonctionnent identiquement comme l’entrelaceur utilisé dans l’émis-
sion.

Figure 2.16 – Le bloc de désentrelacement

2.4.3 Décodage de canal

le décodage canal consiste dans un premier temps à détecter la présence d’erreurs
dans l’information et puis dans un deuxième temps de les corriger. Les codes corrécteurs
d’erreurs ont été utilisés pour la détection et la corréction des erreurs induites par le
canal la transmission. Différentes types de codes ont été utilisés ; parmi ceux on distingue
les codes en blocs et les codes convolutifs. Pour un code en blocs, la trame d’entrée de
k symbôles d’information est convertie en une séquence de sortie sur n symboles (aveck
n), Le bloc de sortie sur n symbôles dépend uniquement des k symbôles de la trame
d’entrée et du rendement de code r = k/n. Par contre, le codeur d’un code convolutif
a un effet mémoire et prend pour entrée un symbôle de k bits et fournit en sortie
un symbôle de n bits. Les n bits en sortie sont calculés par une combinaison linéaire
entre les k bits en entrée et les m blocs mémorisés(précédents). Le rendement du code
convolutif r = k/n et sa longueur Kc est le nombre maximum de bits associés à une
sortie qui peuvent être affectés par un bit quelconque à l’entrée. Par la suite, nous nous
sommes interessés au cas du code de rendemment r = 1/n.
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Decodeur viterbi

ce bloc est basé sur le principe du maximum de vraisemblance. Cet algorithme
est une méthode optimale de décodage pour les codes convolutifs, ses performances
dépendant de la qualité du canal de transmission utilisé. Par contre la complexité des
systèmes de décodage augmentant exponentiellement avec la longueur de contrainte du
code utilisé restreint leur emploi aux applications où le code a une petite longueur de
contrainte. Il est utilisé dans les applications des systèmes sans fil

Figure 2.17 – Le bloc de décodeur viterbi

Décodeur reed solomon

Binary-output RS Decoder : Comme pour le décodage des codes BCH binaires,
le décodage revient à résoudre léquation-clef 1.20. Dans ce cas, la résolution de cette
équation nécessite quatre étapes élémentaires : le calcul des composantes du syndrome
S ; le calcul du polynôme localisateur d’erreur (x) et du polynôme évaluateur d’erreur
(x) ; la détermination des positions des erreurs ; le calcul des amplitudes des erreurs. La
valeur de l’erreur est fournie sur q bits, il sagit de la corréction à apporter au symbole
erroné. Classiquement, la corréction des codes RS intervient sur un ou plusieurs octets
(t = 8 et GF(28)). Les processus de décodage utilisent les mêmes algorithmes tels que
celui de Berlekamp pour calculer le polynôme localisateur d’erreurs et de Chien pour
déterminer les racines. L’algorithme PGZ est le plus adapté pour ces faibles pouvoirs de
corréction (un ou deux symboles). Les symbôles d’un code Reed-Solomon étant q-aires,
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la localisation des erreurs n’est pas suffisante comme dans le cas des codes BCH. Il est
nécessaire de pouvoir éstimer également leurs amplitudes afin d’efféctuer les corréctions
associées. Un autre algorithme similaire à Berlekamp c’est lalgorithme d’Euclide. C’est
un algorithme récursif qui permet de localiser les erreurs et de calculer leurs amplitudes
,il est basé sur le calcul dun PGCD (plus grand diviseur commun) entre deux polynômes
r0(t) et r1(t) qui sont initialisé à x2(t) et S(x) réspéctivement. Une suite de divisions
succéssives est réalisée dans le «champ de Galois» GF(q) j’usqua ce que le degré du
reste soit inférieur à t. La procédure de calcul du polynôme de localisation des erreurs
et le polynôme d’amplitude selon lalgorithme dEuclide se trouvent dans [208].

Figure 2.18 – Le bloc de décodeur reed-solomn

2.4.4 Décodeur source

Le décodage source réalise l’opération duale, le message d’information est décom-
pressé afin de retrouver son équivalent à partir de la séquence de substitution « D(x)
» avant la transmission. Il est à noter que les limites théoriques du codage source sont
fixées par le premier théorème de Shannon.

2.4.5 Bits reçus

En fin de chaîne s’éffectue la réception des données mais on peut aussi calculer le
TEB final de la chaîne de transmission

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, on a bien déffinit les différent bloc de la chaine de transmission ;
cette chaine est devenue de plus en plus performante avec l’utilisation des techniques
modernes de codage comme les codes convolutifs , en blocs dans le codage canal et les
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différents types de modulation. Nous avons éxposé dans ce chapitre quelque notions
sur les codes modernes qui sont plus performants que les codes classiques. pour cela
,nous réalisons dans le prochain chapitre une simulation qui implémente la chaine avec
une modulation sans codage et une autre chaine avec un code convolutif simple et
une troisième chaine avec un code concaténé d’un code convolutif avec reed-solomon et
voir par la suite l’influance de ces dernières ur la qualité de transmission en terme de
probabilité .



Chapitre 3

SIMULATIONS ET
PERFORMANCES

3.1 Introduction

La simulation de systèmes de communications est un moyen éfficace et rapide pour
mettre en lumière les performances et les principales difficultés de concéption de ces
derniers.parmis l’ensemble des logiciels de simulation, nous avons utilisé l’outil de si-
mulation appelé Matlab/Simulink permet de modéliser des chaînes de transmissions,
pour en analyser les performances en termes de taux d’erreur binaire (TEB). C’est
ainsi qu’on propose de modéliser et de simuler, sous Matlab/Simulink, une chaîne de
transmission, dans le but d’illustrer les notions abordées en communications numé-
riques,tel’que la modulation, le codage de canal, ainsi que l’Entrelacement, etc... . La
démarche consiste à implementer, en plusieurs étapes ;dans la première étape on im-
plémente une chaîne de transmission simple sans codage (source-canal, modulation,
destinataire), en traçant le TEB en fonction de Eb/No pour les différentes modulations
et canaux (AWGN,Rayleigh) en seconde étape en essaye d’améliorer les performances
de la chaine en ajoutant les différentes techniques de codages (CC,RS et concaténation
CC-RS) pour les différents canaux et modulations. En dernière étape nous allons ten-
ter d’améliorer grâce à la technique d’entrelacement les performances du système. La
chaîne doit être validée et ses performances doivent être comparées avec la chaîne de
l’étape précédente afin de mettre en évidence l’apport des blocs ajoutés. Les résultats
de simulation du système sont comparés avec les différents types de modulation de sous
porteuses et de codage. À l’aide de la simulation, nous allons tester et valider nos diffé-
rents choix d’architecture. Ce qui nous permettra de mettre en évidence l’amélioration
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des performances du système que la concaténation des deux codes peut apporter selon
l’algorithme de Viterbi.

3.2 Implementation de La chaine de transmission

Après avoir définis les différents blocs de la chaine de transmission lors de cha-
pitre 2, nous pouvons expliciter l’implémentation et la simulation de notre chaîne de
transmission sur simulink de MATLAB . voir la figure 3.1

Figure 3.1 – Schéma global de la châine de transmission

3.3 Simulation de la chaîne de transmission sans co-
dage

En premier temps nous avons simulé une chaîne de transmission comportant une
modulation et démodulation(M-PSK) autour d’un canal AWGN et un canal Rayleigh
cette chaîne peut être vue comme une chaîne référence afin d’evaluer les performances
(entre de TEB) apportées par la suite. Des blocs seront mis en parallèle du dispositif
d’émission-réception afin de calculer le nombre de bits reçus et celui des bits défectueux.
D’autre part, des dispositifs de visualisation nous pèrméttrons pendant la simulation
de voir le signal reçu en même temps .
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Figure 3.2 – Modélisation de la chaine de transmission sana codage

pour ce faire ,nous avons représenté :

– Les diagrammes de constellations avant et aprés le canal de transmission
– La courbe du TEB en fonction du Eb/No et c’est ce qui nous servira de réference
par la suite

Pour évaluer les performances de notre chaîne de transmission, il est important
de déterminer les diagrammes de constellation des modulations. Les diagrammes de
constellation des modulations que nous avons utilisés sont décrits sur les figures ci-
dessus :
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Figure 3.3 – Diagramme de constelation avant et aprés le canal de transmission BPSK

Figure 3.4 – Diagramme de constelation avant et aprés le canal de transmission QPSK
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Figure 3.5 – Diagramme de constelation avant et aprés le canal de transmission 8PSK

Nous remarquons d’après ces diagrammes de constellation l’effet du bruit sur le
signal tel que chaque symbôle de la constellation avant l’émission a perdu son empla-
cement après le canal AWGN ; d’où la probabilité de perte d’information au niveau de
la réception.

3.3.1 Comparaison entre les méthodes de modulation sans co-
dage

Les figures 3.6 et 3.7 représente une comparaison entre la partie theorique et expé-
rimental de la chaine :
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Figure 3.6 – comparaison entre la partie théorique est expérimentale d’une modulation
BPSK

Figure 3.7 – Comparaison entre la partie théorique est expérimentale d’une modulation
QPSK

Lors de simulation on constate la superposition des courbes BPSK et QPSK sur
la courbe théorique ; ce qui confirme l’éxactitude de la simulation du système. Ainsi
nous pouvons poursuivre la simulation avec l’insértion de divers bloc de codage afin
d’améliorer les performances du système .
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la figures 3.8 illustre les courbes de performances obtenus dans le cas d’une chaine
sans codage en utilisant les modulation BPSK, QPSK, 8PSK,...64PSK.

Figure 3.8 – Performances du système pour différentes modulation sans codage

3.3.2 Comparaison entre les méthodes de modulation avec ca-
nal rayleigh

Dans cette phase de simulation ,nous avons effectuè une comparaison entre les dif-
férents modulation avec un canal AWGN et un canal Rayleigh , les figures 3.9 et 3.10
montre les performances des modulation BPSK et QPSK dans un canal Rayleigh :

Figure 3.9 – Performances du TEB du système dans une modulation BPSK avec dans
un canal Rayleigh
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Figure 3.10 – performances du TEB du système dans une modulation QPSK dans un
canal Rayleigh

Nous remarquons d’apres les figures 3.9 et 3.10 dans le cas d’un canal AWGN associé
à un canal Rayleigh que pour obtenir un TEB de l’ordre 10−4 nous devons fournir une
énergie assez importante en comparaison avec celle d’un canal AWGN simple et cela et
dû à l’effet d’évanouissement provoquer par un canal Rayleigh.

3.4 Insertion des blocs de codage et de décodage

Dans cette partie on conserve la chaîne réalisée précédemment, avec un bruit blanc
gaussien et additif. ce qui n’est pas performant quand on sait que le but d’une trans-
mission numérique est d’avoir un TEB assez faible avec le minimum d’energie. D’ou
la necessité d’apporter une protection à la transmission, pour ce faire nous avons ra-
jouté un codeur-decodeur reed-solomon (n=15,k=9,T=6), La figure 3.9 illustre cette
insertion.

3.4.1 Insertion de codage convolutif

La variation de la performance du système avec utilisation du codage convolutif
est présentée Comme indiqué au niveau du chapitre 2 (section 2.2.2),selon un taux de
codage de 1/2, dune longueur de contrainte K = 3 du code convolutif.
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Figure 3.11 – la chaine de transmission avec codage convolutif

Dans les figures 3.12 et 3.13 nous avons éffectué une comparaison entre les modu-
lation BPSK et QPSK avec et sans codage convolutif utilisé au niveau d’émission et le
décodage de viterbi à la réception.

Figure 3.12 – Performances du T8B du système dans une modulation BPSK avec CC
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Figure 3.13 – Performances du TEB du système dans une modulation QPSK avec CC

D’après les figures ci-dessus, nous constatons lorsque le code convolutif est employé,
on peut observer un gain d’energie de 2 dB dans la modulation BPSK et 2,2 dB dans
la modulation QPSK est obtenu pour un TEB de l’ordre de 10−4.

3.4.2 Comparaison entre les méthodes de modulation avec co-
dage convolutif dans un canal rayleigh

Dans cette étape de simulation, nous allons présenter les performances du code
convolutif avec les différents modulation dans un canal Rayleigh, les figures 3.14 et 3.15
illustrent cette étape :
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Figure 3.14 – Performances du TEB du système dans une modulation BPSK avec CC
dans un canal Rayleigh

Figure 3.15 – Performances du TEB du système dans une modulation QPSK avec CC
dans un canal Rayleigh

Dans cette partie de simulation, nous constatons lorsque le code convolutif est em-
ployé dans un canal Rayleigh on peut observer que la modulation BPSK est la plus
robuste de notre système. Elle permet une diminution importante du TEB et cela avec
un petit rapport Eb/No .Elle est donc la plus intéressante pour garantir la qualité de la
transmission, mais avec un débit théorique assez faible .Et inversement pour modulation
QPSK.

3.4.3 poinçonnage

pour obtenir des différents taux de codage ; on élimine certains bits.la fonction de
poinçonnage est intégrée dans le bloc convolutif illustré par le tableau 3.1.



Chapitre 3. SIMULATIONS ET PERFORMANCES 59

modulation Taux de codage Vecteur de poinçonnage
BPSK 1/2 pas de poinçonnage
QPSK 1/2 pas de poinçonnage
QPSK 3/4 reshape ([1 0 1 ;1 1 0],)

Table 3.1 – Vecteurs de poinçonnage

3.4.4 Comparaison entre les méthodes de modulation avec co-
dage

Dans les figures 3.16 et 3.17 nous avons effectué une comparaison total entre les dif-
férentes modulation et les différents taux de codage qui sont définis dans notre système
.

Figure 3.16 – Comparaison des performances du système pour la modulation BPSK
et taux de codage CC
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Figure 3.17 – Comparaison des performances du système pour la modulation QPSK
et taux de codage CC

Dans cette étape en fait varier le taux de codage afin de consatater que le rendment
1/2 et le plus performans dans les différents type de modulation et surtout avec la
modulation QPSK avec un gain d’energie de 3,6 dB pour un TEB de l’ordre de 10−6.

3.4.5 Insertion de codage reed-solomon et l’entrelaceur

Le code Reed-Solomon est employé en concaténation avec le code convolutif, pour
fournir d’avantage de gain. Un code systématique de RS (n= 15 ;k = 9) où les éléments
du champ de Galois GF (Galois Field), sont de (24). La figure 3.18 montre l’évolution
du système quand le codage Reed-Solomon est concaténé au codage convolutif. On peut
observer un gain additionnel par rapport au codage convolutif est obtenu.
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Figure 3.18 – Modélisation de la chaine de transmission avec codage concaténé
(CC+RS)

Figure 3.19 – Le diagramme de constellation de codage concaténé

Nous remarquans tout comme la représentation des diagrammes de constellation de
la première chaîne qu’il y a une déformation par le canal de transmission, par contre
on peut constater que le diagramme de constellation après le canal de cette chaine est
moins bruité que celui de la précédente et ceci grâce au code RS appliqué qui apporte
une robustesse au signal initial figure 3.19.
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Figure 3.20 – Performances du système pour une modulation QPSK en utilisant un
codage concaténé conovolutif et reed-solomon avec un entrelaceur

En dernière partie, nous avons apporté une chaine de transmission avec un codage
reed-solomon concaténé avec un codage convolutif (RS+CC) on à observé une amé-
lioration remarquable a obtenu de l’ordre de 3.8 dB pour un TEB de 10−7

3.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté la simulation d’une chaine de transmission.
Nous avons évalué les performances d’un code reed-solomon concaténé avec un code
convolutif. Une comparaison a été effectuée pour les différents types de modulation et
taux de codage, selon les résultats obtenu, nous pouvons dire que l’intégration d’un
code concaténé entre le code RS+CC ainsi qu’un entrelaceur permet d’améliorer per-
formances grâce à sa capacité et éfficasité de connection.
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Conclusion

Ce projet a été consacré à l’étude des performances d’un système de transmission
numérique sous Simulink de Matlab, en utilisant des codes convolutifs et de codes de
Reed-Solomon ainsi que les différents types de modulations M-PSK dans deux canaux de
propagation différents AWGN et Rayleigh. Le but de cette recherche est de proposes un
système de codage concaténé introduisant les codes mentionnés ci-dessus. Comme nous
l’avons constaté, les codes de Reed-Solomon améliorent les performances du système
d’environ 0,5dB par rapport à des codes convolutifs classiques.

Au premier chapitre nous avons présenté une introduction aux système de trans-
mission numérique,éxposé les caractéristique principale de transmission telles que : le
codage canal, les différents type de modulation, les diagrammes de constellation de
chaque types, canal de propagation,...etc.

Au deuxième chapitre nous avons décrit la chaine de transmission et ces différents
blocs constituant : source, codage canal où nous avons étudié les codes convolutifs et
leur decodeur viterbi ainsi que le codeur reed-solomon, technique FEC, entrelacement,
les différents modulations BPSK, QPSK,...etc,

D’autre part on a pu validé notre étude théorique en réalisant une chaine de transi-
mission qui implémente deux types de codes ;le premier est un code convolutif classique
associé à un algorithme de viterbi, le deuxième est un FEC. Pour cela on a réalisé
trois chaines de simulation, sans codage,avec code convolutif et avec un code concaténé
(RS+CC)pour différents types de modulation et taux de codage.

En comparant à l’aide des simulations, les performances en termes de taux d’erreurs
binaires de notre système utilisant les différents types de modulation de sous-porteuses,
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nous avons constaté qu’avec la modulation 64 PSK les dégradations de performances
du système deviennent importantes par rapport à une modulation QPSK.

Le présent travail détermine les aspects pratiques qui peuvent améliorer les sys-
tèmes de communication numérique, comme l’utilisation d’une concaténation en série
de deux codes convolutionnel et de Reed-Solomon qui conduit à de meilleurs résultats
de performance du système. on conclut que les performances du système ont tendance
à augmenter lorsque le rapport Eb/No est élevé.

Par conséquent, nous suggérons que d’autres recherches à venir puissent approfondir
davantage l’analyse de la concaténation en série des différents types de codage permet-
tant ainsi d’obtenir une robustesse accrue et une amélioration des performances du
système.
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Annexe A

LISTE DES SYMBOLES ET DES
ABREVIATIONS

ABREVIATIONS

AWGN : Additive White Gaussian Noise.

APSK : Amplitude Phase Shift Keying.

BPSK : Binary phase shift keying .

BBAG : Bruit Blanc Additif Gaussien.

CC : Code Convolutif.

FEC : Forward Error Correction.

GF : Corps de galois.
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GSM : Global System for Mobile Communications.

LDPC : Low Density Parity Check.

MDP : Modulations par déplacement de phase.

MDAP : Modulation par déplacement d’Amplitude et de phase.

NRNSC : Non Recursive and Non Systematic Code.

PSK : Phase Shift Keying.

QAM : Quadrature Amplitude Modulation.

QPSK : Quadrature phase shift keying.

RSC : Récursifs Systématiques codes.

RS : Reed-Solomon.

TEB : Taux d’Erreur Binaire.

UMTS : Universal Mobile Telecommunications System.



Annexe B

QUELQUES DÉFINITION

Définition du logiciel MATLAB

Matlab est un logiciel de calcul numérique produit par MAT-Works (voir le cite web
http :
www.mathworks.com/). Il est disponible sur plusieurs plateformes. Matlab est un lan-
gage simple et très efficace, optimisé pour le traitement des matrices, d’où son nom. Pour
le calcul numérique, Matlab est beaucoup plus concis que les vieux langages (C, Pascal,
Fortran, Basic). Un exemple : plus besoin de programmer des boucles modifier de un
a un les éléments d’une matrice. On traiter la matrice. On traiter la matrice comme
une simple variable. Matlab contient également une interface graphique puissante, ainsi
qu’une grande variété d’algorithmes scientifique. On peut enrichir Matlab en ajoutant
des boites a outilles (toolbox) qui sont les ensembles de fonctions supplémentaires, pro-
filées pour les applications particulières (traitement de signaux, analyses statistiques,
optimisation, etc.). Matlab est relativement couteux car il contient un nombre impres-
sionnant de fonction. Il existe une version étudiant a un prix abordable et un clone
(Octace), disponible en freeware, dont la compatibilité avec Matlab est assez bonne :
(http :// www.octave.com/ ou dans la distribution SuSE de Linux).

SIMULINK

Simulink (simulation and Link) est une prolongation de MATLAB par Mathworks
Inc. Cela fonctionne avec MATLAB pour offrir une modélisation, simulation et analyse
des systèmes dynamiques sous un environnement graphique de l’interface utilisateur
(GUI).

l’algorithme de plus utilisé pour le décodqge des codes convolutionneles est l’algo-
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rithme de viterbi. celui-ci s’appuie sur le schéma en treillis. Le principe est de chercher
une séquance sans erreur le plus proche de celle reçue (et donc la plus probable). on
recherche sonc une trame qui ait la distance la plus petite avec celle reçue.

Alors après codage : 11 10 11 11 présence d’erreur de transmission ; données reçues :
11 00 11 11

Les étapes de décodage

1ère étape : on part de l’état 00. on trace toutes branches posible à partir de cet
état. pour chacune de ces branches ,on calcule la disance entre la valeur de la branche
et le codé reçu (c1). On affecte à l’état d’arrivée le poids de la branche rattaché.

2éme étape : A partir des états d’arrivée précédents, on trace toutes les braches
possibles comme a l’étape 1,oncalcule la distance entre les valeurs des braches et le
code recu (c2) pour chaque état d’arrivée ,on effectue la somme entre le poids de la
branche et le poids de l’état d’origine

3éme étape : A partir des états d’arrivée précédents, on trace toutes les branches
possibles. Comme aux étapes précédentes , on calcule la distance entre les valeurs des
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branches et le code reçu (c3). Pour chacune des braches arrivant à un état, on effectue la
somme entre le poids de la branche et le poids de l’état d’origine. On affecte le résultat
le plus petit a l’état d’arrivée.

4éme étape : Une fois ce travail effectué, pour chaque état d’arrivée, on ne garde
que la branche qui a permis l’affectation du poids de cet état (c’est-à-dire celle qui a la
somme entre son poids et le poids de l’état d’origine le plus petite). Les branches sont
éliminées.

5éme étape : A cette étape, on regard les poids d’arrivée :

1er cas : le poids minimal des états d’arrivée n’est affecté qu’a un seul état dans ce
cas le décodage peut avoir lieu le message est la suite des valeurs des braches (0 ou 1)
du seul chemin possible pour atteindre cet état à partir de l’état initial. 2éme cas : le
poids minimal des états d’arrivée est affecté à plusieurs états. Dans ce cas, le décodage
aura lieu lors des étapes suivantes.

Afin d’arriver à la séquence reçue avec le minimum de bits erronés,on constate que
le schéma le plus court est celui de la séquence reçue 11 10 11 11 ou la sortie est 1001.

L’algoritheme de Bahl et al. L’algorithme de Viterbi minimise pas nécessai-
rement la probabilité d’érreur pas symbole ou par bit. L’algorithme de Bahl et al (à
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entrées et sorties souples SISO) minimise la probabilité d’erreur par symbole. Il n’est
guére intuitif et sa complexité a fait qu’il soit oublié jusqu’à l’arrivée des Turbo Codes.

Limitation du décodage à une fenêtre En pratique, on n’attend pas que toute
la séquence binaire émise soit reçue pour commencer le décodage (trop de mémoire).
On s’aperçoit qu’au bout d’un certain tems t=n, les chemins survivants convergent vers
un même chemin en amont en t = n−x. On garde tous les chemins survivants de n−x
à t = n, on décide de décoder l’échantillon de t = n− x.

Pour un rendement 1/2 n ∼= 5à6fois la longeur de contrainte.
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