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Résumé :

La croissance du trafic d’informations en télécommunications nécessite 1’amélioration
des performances des systemes utilisés pour la transmission. La restitution des entréees
ou la fonction de transfert est inconnue, a partir seulement de ses sorties observées, est
I’objet de la séparation aveugle de sources. Plusieurs approches ont été proposées,
specifiquement pour le désajustement 1Q qui affecte la modulation.

Notre projet a pour but de rehausser un signal aléatoire, affecté par ce probléme, par la
méthode adaptative LMS. Nous nous basons sur la structure dite Backward.

Mots clés : Désequilibre 1Q , La méthode adaptative LMS.

Abstract :

Growth in telecommunications traffic requires improving the performance of systems
used for the transmission, the recovering of entries where the transfer function is
unknown, only from their observed output, is the subject of the blind source separation,
BSS sources. Several approaches have been proposed, specifically for the 1Q imbalance

which affects the modulation.

Our project aims to develop a random signal affected by this problem through adaptive
LMS method. We focus our interest on the so-called Backward structure.

Keywords : 1Q imbalance , LMS Adaptive method
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Introduction genérale

Le traitement du signal est 1’une des disciplines de 1’électronique moderne qui
connait actuellement le plus fort développement, il y a encore quelques anneées, les
techniques numériques, dites avancées a 1’époque, étaient considérées comme des sujets
ésotériques. Leur utilisation se limitait aux laboratoires de recherche ou a certaines
applications marginales telles que I’identification par radar. Aujourd’hui, cette
technologie a trouvé sa place dans pratiquement tous les domaines de 1’électronique. Le
développement et la commercialisation rapides de cette technologie ont mis 1’ingénieur
de conception devant un sérieux defi: acquérir une connaissance pratique de ces

nouvelles techniques au risque d’étre vite dépassées.

Ces développements ont été poussés par des besoins précis : transmettre un gros
volume d’informations, en peu de temps, avec une grande souplesse, une grande
mobilité et un grand nombre d’utilisateurs. Ces besoins ont donc créé des contraintes de
conception de plus en plus fortes (au niveau des colts mais également et surtout des
performances) : fort débit, grand nombre d’acces, faible colt, faible consommation,
grande portée...etc. L’un des contraintes les plus puissants est 1’obscurité en terme de
données du canal de transmission. Dans la pratique le canal est inconnu, donc une
estimation de ce dernier est nécessaire. Souvent 1’estimation du canal est basée sur
I’utilisation des séquences d’apprentissage multiplexées avec les données utiles, ce qui
diminue bien évidemment le débit utile. Pour des canaux invariants dans le temps, la
perte n’est pas significative car un seul cycle d’apprentissage est nécessaire. Pour des
canaux variant dans le temps, les séquences d’apprentissage sont envoyées
périodiquement, ce qui résulte en une forte diminution du débit utile. Par exemple, dans
les signaux QAM environ 20% des symboles sont utilisés pour 1’estimation du canal.
De plus, si le canal a des variations rapides ou une réponse impulsionnelle longue,
I’exploitation des séquences d’apprentissage devient plus difficile. Or, le but des

systémes de séparation de ces signaux vient pour faire face a ce dernier.



Le probléme de séparation de sources a été largement étudié au cours des dix
dernieres années, principalement dans le cas de mélanges linéaires instantanés, et plus
récemment de melanges linéaires convolutifs. En revanche, le cas de mélanges non
linfaires n’a été que trés peu abordé. En se fondant sur la seule hypothése
d’indépendance des sources, on ne peut pas retrouver les sources mais seulement une
fonction non-linéaire (inconnue) des sources : de telles distorsions sont en général
inacceptables. Sans hypothése supplémentaire sur les sources ou sur les mélanges, le
probléme a donc peu d’intérét.

Un signal | et un autre déphasé Q envoyés dans un canal instantané ou convolutif qui a
la réception rencontre un probléme connu sous le nom de désajustement 1Q ,une partie
de la voie | se trouve dans la voie Q et vis versa pour la voie Q ;Ce désajustement (dit
aussi déséquilibre) limite les performances de I’émetteur ou du récepteur ainsi que la
qualité de signal, pour cela on a a faire a des algorithme adaptatifs qui a leurs roles
remplacent la connaissance du canal par d’autres connaissances tirées du signal recue.
De nombreux algorithmes de rehaussement du signal on été proposé pour résoudre ce
probleme.

Le présent travail s’inscrit dans ce cadre et son objectif est de contribuer a cette
problématique en proposant une solution au probleme de désajustement 1Q dans le
systeme de communication numérique par la méthode adaptative LMS ; L’idée de cette
méthode est basée sur 1’exploitation de la non stationnarité intrinseéque des signaux. En
effet, ce que nous estimons, c’est ’ensemble des statistiques qui permettent de retrouver
les sources originales. Le mélange convolutif de signaux a large bande est modélisé par
des filtres temporels ‘RIF ou RII ‘. Pour séparer les signaux dans ce mélange, on doit
estimer simultanément les filtre adaptatifs de sorte que les sorties de 1’architecture
soient statistiquement indépendantes.

Ce mémoire propose de faire le point en 4 chapitres sur le travail réalisé pendant
4 mois qui a finalement abouti a une solution permettant de séparer les deux voies | & Q
dans la réception.

Tous d’abord, le premier chapitre introduit quelques notions théoriques liées au

traitement de signal et au filtrage numerique.

Le deuxiéme chapitre se consacre aux éléments fondamentaux d’une chaine de

transmission numérique, les différents types de perturbation qui peuvent affecter une



transmission. Ensuite, une présentation bréve des modulations numériques, en
particulier la modulation QAM et la PSK.

Dans le troisieme chapitre, on présente le probleme de désajustement 1Q, le modele de
mélange, les structures de séparation notamment Forward et Backward et les méthodes

de séparations. La solution proposée étant la généralisation du modéle de H-J.

A partir des chapitres précédents, le dernier chapitre contient la simulation de la
solution proposée ainsi que les conditions et les résultats de cette derniere. Ces résultats
seront présentés pour des modulations 16 QAM et 16-PSK dans un canal non

stationnaire.

Finalement, la conclusion générale qui synthétise le travail effectué et récapitule les

résultats obtenus en ouvrant la voie a différentes perspectives de recherche.



Chapitre 1 Notions de traitement de signal

1.1 Introduction

Le traitement du signal est une activité nouvelle, ou tout au moins jeune, dont le
coté pluridisciplinaire réunit et différentie tout a la fois ses adeptes. Cette variété
indéniable est due au développement de la science et des techniques de communication
et de transmission. Par cet aspect le traitement des signaux s'est vite révélé comme un
carrefour ou mathématiciens, physiciens, chimistes, biologistes . . . ont pu et continuent
a confronter leurs points de vue. Si cela fait ou a fait naitre de nombreux débats, c'est la
preuve de l'intérét suscité par la démarche. Celle-ci conjugue les problémes de
transmission des signaux et analyse des systémes qui les véhiculent ou les
conditionnent. Une telle activité, existante depuis plus de 60 ans, releve d'une analyse

méticuleuse par I'Histoire des Sciences et des Techniques.

1.2 Traitement de signal
1.2.1 Signal

C’est le signe conventionnel qui sert a transmettre une information - forme physique
d'une information véhiculée par un systeme [1].

1.2.2 Traitement
C'est I’ensemble des techniques permettant de stocker des informations, d'y accéder, de
les combiner, en vue de leur exploitation [1].

1.2.3 Traitement numérique de signal
C’est ’ensemble des techniques qui s’appuient sur les ressources de 1’électronique, de
I’informatique et de la physique appliquée, a pour objet de transformer, d’interpréter des
signaux, de stocker ces informations, d’y accéder, de les combiner en vue de leur
exploitation. Le but du TNS est d’extraire le maximum d’information utile sur un signal
perturbé par le bruit ; peut se deviser en deux catégories : 1’élaboration des signaux

(synthese, création de signaux, modulation, etc.) et I’interprétation des signaux (filtrage,



détection, identification, analyse, mesure). Les fonctions les plus variées sont réalisables
de cette maniére, comme 1’analyse spectrale, le filtrage linéaire ou non linéaire, le
transcodage, la modulation, la détection, 1’estimation et I’extraction des parametres. Les
machines utilisées sont des calculateurs numeériques.

Les systémes correspondant a ce traitement obéissent aux lois des systemes discrets. Les
nombres sur lesquels ils portent peuvent dans certains cas étre issus d’un processus
discret. Cependant, ils représentent souvent 1’amplitude des échantillons d’un signal
continu et dans ce cas, le calculateur prend place derriére un dispositif convertisseur
analogique-numérique et éventuellement devant un convertisseur numérique-
analogique. Dans la conception de tels systémes et 1’étude de leur fonctionnement, la
numérisation du signal revét une importance fondamentale et les opérations
d’échantillonnage et de codage doivent étre analysées dans leur principe et leurs

consequences [1].

1.2.4 Domaines d’applications du traitement de signal

Multimédia, télecommunications, traitement d'antennes, compression de données,

contrdle de processus, numérisation est discrétisation.

1.3 Propriétés necessaires du traitement de signal

Homogénéité : f ([x(n)]=y[n] ) ==> f (k x[n])=k y[n]
Additivité : f(x[n] + y[n]) = f(x[n])+f(y[n])
Invariance par translation : f(x[n])=y[n] ==> f(x [n+s])=y [n+s]

1.3.1 Energie d’un signal

Toute transmission d’information est liée a une transmission d’énergie et de puissance.
Ces notions donc sont tres importantes et peuvent servir a caractériser les signaux. Pour

les systemes électriques, un signal est généralement un courant ou une tension.

1.3.2 Puissance d’un signal

C’est la répartition de I’énergie par unité de temps (période du signal), selon la nature
énergétique d’un signal on peut diviser les signaux en deux catégories: signaux a
énergie finie et signaux a puissance moyenne finie non nulle (y a des signaux théorique

qui ne font partie ni au premier type ni au deuxieme type).



* Puissance instantanée d’un signal

Py = |x()?| (1.1)
» Puissance moyenne d’un signal
: T
P, = lime_, (1) J, 1x(t)?ldt (1.2)
= Energie d’un signal
E=[" [x(t)?|dt (1.3)

= signaux a énergie finie
Le signal est dit a énergie finie si cette derniere existe et converge c.a.d.
E=/" |x(t)?|dt < oo;
Pour ce genre de signaux la puissance moyenne est nulle ( P, = 0).
* signaux a énergie infinie (signaux a puissance moyenne finie) :
- pour un signal périodique de période T,
P, = limy_o (7) f; 1x(6)?1d<0
- pour un signal non périodique
P, = 1/T fy*1x()?1dt = Xpy?
Ou Xeff2 est par définition la valeur efficace du signal.

Pour résumer :

Signaux a temps continu

énergie finie Energie infinie

puissance moyenne finie
(non nulle ) Echelon,
constante, signaux
périodique

puissance moyenne nulle
(signaux physiqument
mesurés ou transitoires)

puissance moyenne
infinie (signaux divergent
dans le temps

Figure 1. 1 Classification des signaux en fonction de leur caractéristique énergétique.



Dans la réalité les signaux observés sont évidemment d’énergie finie, toutefois les
signaux a puissance finie sont intéressants afin de représenter certains comportements
permanents des systemes.
1.3.3 Opération de Corrélation

Elle mesure le degré de ressemblance des signaux et permet d’extraire des informations
qui dans une large mesure, dépendent de 1’application considérée. Utilisée trés souvent
pour la détection de signaux noyes dans le bruit.

On dispose de deux fonctions : le signal de référence x(t) et le signal recue y(t) ; en
effectuant I’intégrale du produit des signaux que I’on décale progressivement 1’un par

rapport a 1’autre. La corrélation généralise les notions d’énergie et de puissance d’un

signal [2].

a signaux a énergie finie

soit x(t) , y(t) deux signaux a énergie finie (resp x(n), y(n)) , on a alors :
Ryy(1)= f:: x(t)y*(t —t)dt est dite d’intercorrélation (entre x(t) et (y(t))
Ry (T)Zf:: x(t)x*(t — 1)dt est dite d’autocorrélation (entre X(t) et lui-méme)
Dans le Cas des signaux discret :

Ry (k)=Ei=o x()y* (n — k) (1.4)
Remarque : pour t=0 (resp. k=0) cette opération est identique a 1’énergie globale du
signal.

Rux (=) x(t)x* (D)t (1.5)

X(t) X(t) " X(t). X(t-1) =@_{ R,y (7)= f+oo x(O)x*(t — 1)dt ]
| Tx(t-r) —
Retard t

Figure 1. 2 Représentation schématique de la corrélation.

b signaux a puissance moyenne finie

Soit x(t) et y(t) deux signaux a puissance moyenne finie, dans ce cas :

Ry (D)=limy oo 0 [ x(0)y* (¢ = Tt (1.6)



e Propriétés de la corrélation
1/R,y (1) = Ry, (—7) (anticommutative).

2|Ryy ()| = Ryx (0). Ry (0).

3/Coefficient d’intercorrélation (autocorrélation) : 6 (t) = j:Lg; <
xy
1.3.4 Opération de Convolution

C’est I’opération de traitement de signal la plus fondamentale, elle indique la valeur du
signal de sortie a I’instant t est obtenue par la sommation (intégrale) pondérée des

valeurs passées du signal d’excitation x(t) [2].

La fonction de pondération est précisement la réponse impulsionnelle f(t).

X( Y@= x(t) * f (9

Elle est définit par :
X(0)*y(t) = f:: x(1)y*(t — 1) dt (temps continu)
x(N)* y(n) = Y& x(k)y*(n — k) (temps discret)

Dans le cas discret, la convolution peut s’écrire comme un produit scalaire de 2

vecteurs :
x()* y(n) = Xp—ox(K)y*(n—k) = Xi-oxxyn-r =x".y (1.7)
avec :
X0 - Yn
X1 Yn-1
X = et y=
XN —yn—N




Ce produit est tres utilisé en traitement du signal, notamment au travers des notions de
filtrage, d’échantillonnage et est fondamental pour les différentes techniques de

modulation en télécommunications.
e Propriétés de la convolution
X()*y(t)= y(t)*x(t) commutative
X(O)*(y()+z(t))=x(t)*y(t) + x(t)*z(t) distributive
X(O)*(y(t)*z(t))=(x(t)*y(t))*z(t) associative
X(t)*6 ()= 6 (t)*x(t)= x(t) élément neutre
1.3.5 Transformée de Fourier

C’est la généralisation de la notion de série de Fourier pour des fonctions périodiques a
des fonctions non périodiques. Pour cela on considére ces signaux comme périodique de

période infinie. Le spectre alors devient un spectre continu.

Une fonction apériodique peut étre considérée comme la limite d’une fonction

périodique dont la période tend vers I’infini [2].

Utilisons le développement en série de Fourier d’une fonction f(t) périodique de période

T.

f(t)=21% C, e/ ™Wot (1.8)

T
+- .
avec w, = 2?” = 21f, et C,= % [ 2 F (£ e-2mnsot gy
2

T
+= .
Lorsque T tend vers I’infini, il vient : T. C,,= f_f f(t) e I mWoldt
2

tend vers f_zo f(t) e IWidt

F (W)= [ f(t) e WEdt=TF [f())] ;

f(t): iZZS—w T Cne]'.n.wo.t. W = i 1"1';0_00 F(nwo)ej.n.wo.t. W

FE)+7(E7)

En un point de continuité, la transformée de Fourier inverse donne : f(t)= >



a La Transformé de Fourrier inverse

Lorsque f(t) est absolument intégrable au sens defi:lf(t)l .dt < oo, la transformée de

Fourier de f(t) existe et définie par :

F()=TF[f®1= [ f(t) e /¥tdt w € R (1.9)
La transformée de Fourier inverse :

()= TFI [F (0)]= - [ F (@) e/**d w (1.10)

Ces deux définitions permettent de disposer de deux maniéres pour définir

complétement un signal :

- Soit par représentation temporelle
- Soit par représentation fréquentielle

Ces deux domaines sont appelés « duaux » car leurs variable t et f;, sont liées par :

fO = 1/t
b Propriétés principales de la TF

Linéarité :
af(t)+b f(t)=a F (w)+b F (w)
e Complexe conjugué :

F @)= [ f@ e ™ dt Fr() = [ [ f(©) e tde ] =[] f(©) et dt

F*(—w)=["" f(t) e”IWtdt =TF [f*(£)]

e Dualité (Symétrie) :
TF [f(Y)]=F (w) - TF [F(t)]= 2nf(-w)
e (Changement d’échelle :
f(at)= ﬁF (%) avec a réel
e Décalage temporelle (translation) :
TF [f(t-ty)]= e /@ F (w)
e Décalage fréquentiel (translation en fréquence) :
TF [F (w — wy)] = f(t)e/™t

e Dérivation fréquentielle :

10



TF [(—j. )" ()] = S

e Propriétés de parité :
Pour f(t)=a(t)+j b(t),

avec a et b a valeurs réels,

f(t) TR (0] TF [f (-)]
Réelle F (w) F*(w)
Imaginaire -F (w) —F*(w)
Paire F*(w) F ()
Impaire -F*(w) -F (w)

Tableau 1. 1 Propriétés de parité.

e Convolution: Soient deux signaux x(t) et h(t) a valeurs et a temps continu.
TF [x() ® h(t)]= X (w). H(w)
la TF de la convolution est le produit des TF.

1.3.6 Echantillonnage

Les signaux porteurs d’informations sont pratiquement toujours de type analogique. Un
ordinateur est un dispositif qui traite des données numériques. Si on veut traiter ce

signal par voie numérique, il faudrait au préalable 1’échantillonner [1].

L’échantillonnage d’un signal x(t) consiste a construire, a partir de X(t), un signal a
temps discret x(k)=x (kT,) obtenu en mesurant la valeur de x(t) toute les T, secondes.

Ce passage du continu au discret entraine une perte d’information. Dans certains cas
sans pertes (théoreme de Shannon) la période d’échantillonnage maximale est Te= pyes

ou B est la largeur du spectre de x(t), la figure ci-dessous illustre ce phénomeéne ;

X(t) z xe(t) = x(kTe)
.—

T
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0 0002 0.004 0.006 0.008 0.01 0.012 0.014 0.016 0.018 0.0 0 0002 0.004 0.006 0.008 001 0.012 0.014 0.016 0.018 0.0;

Figure 1. 3 Représentation schématique de 1’échantillonnage.
a Echantillonnage idéal

Soit x(t) un signal continu : X(t) «—» X (w) échantillonner x(t) a la fréquence Fe=1/Te
(les observations périodiques sont une suite périodique d’impulsions de Dirac), (peigne

de Dirac). Le modeéle est décrit a la figure ci-dessous :

X(t) x.(t) = x(t). 67 «signal échantillonné »

Ore = 222 6(t — kTe) "peigne de Dirac"

Echantillonner le signal a I’instant t = KT revient alors a calculer :

oo kTe+%

1
f 6.(t — kTe)x,(t)dt = - f xq(t)dt
- —kTe—%

D’apres le théoréme de la moyenne, on peut dire que :

1 kTe+§ _ .
?f_kTe_zxa(t)dt = x,(kTe + ¢) avec ¢ € [7,51

2

Quand 7 - 0, lim;_ 8;(t — kTe)x,(t)dt = x,(kTe) = x(k) = f:: x(t)5(t — kTe)
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b Théoréme de Shannon

Pour échantillonner un signal, sans distorsion (ou perte d’information), la fréquence
d’échantillonnage doit étre egale ou supérieur au moins deux fois a la fréquence la plus
élevée contenue dans son spectre soit « Fe> 2f,,.. »[1].

1.4 Filtrage

Lorsqu’un systeme est utilisé pour modifier la distribution fréquentielle des
composantes de signal selon des spécifications données, 1’opération est appelée filtrage
numérique. Le probléme général du filtrage numérique consiste a déterminer une

fonction de transfert « h » qui représente sa réponse fréquentielle.

Les filtres numériques se devisent en deux classes selon la durée de la réponse

impulsionnelle [3].

1.4.1 Les filtres FIR

Le nom donné au filtre FIR provient naturellement de la maniére dont ce filtre répond a
une impulsion. Une impulsion est un signal de valeur 1 maintenu pendant une durée
suffisamment courte pour étre échantillonné une fois.

Donc si ce filtre représente une réponse absolument finie alors ce filtre est FIR.

D’un point de vue pratique, la réponse finie signifie que le signal de sortie du filtre excité
par cette impulsion unitaire, retourne au zéro au bout d’un temps raisonnable.
L’utilisation de ce filtre consiste a convoluer les échantillons d’entrée x(n) avec la
fonction h(n) appelée réponse impulsionnelle. Dans sa forme générale, un filtre FIR est

donc défini par I’expression suivante [3]:

N-1

y(n) = z x(n = k) h(k) (1.11)

k=0

Ou N est la longueur du filtre et k et n des indices d’itération.

Un filtre FIR causal a tous ses pdles a I’origine. Ainsi, la forme de la réponse en
fréguences est uniquement déterminée par la position des zéros.

Dans le filtre FIR, I'échantillon de sortie y(n) dépend uniquement des échantillons d’entré
x(n), x(n-1), x(n-2), ...x(n-k). Ce type de filtre est par construction, toujours stable.

Pour mieux comprendre, un schéma bloc explicite si dessous La structure d'un filtre FIR :

13



x(n) 71
h(0) h(N-1)
y(n)
Figure 1. 4 Filtre causal & réponse impulsionnelle finie de longueur N .

Prenant le cas d’un filtre d’ordre 3 :

Xg, X1, Xo h z71 h z71 h

Bt TRl NN 0 > 1 > 2

hoxo hyxo hyxo
> Z Vo, Y1,)Y2

Figure 1. 5 Architecture standard de calcul du filtre FIR d’ordre 3.

Ce schéma montre le fonctionnement du filtre, on remarque que le signal incident est noté
a Dentrée du filtre dans un ordre inverse. En pratique, cette facon de procéder signifie
simplement que le premier échantillon de la séquence d’entrée injectée dans le filtre.
Cette regle appliqué sur la seéquence de sortie du y, inverse a nouveau cet ordre puisque le
premier échantillon disponible est « y,».

Les carrés représentent des blocs de calcul (dans notre cas, ces blocs réalisent des
multiplications) et les fleches des retards. Chaque bloque posséde deux sorties qui
deélivrent, pour celle du bas, le produit de h(k) par I’échantillon d’entrée du bloc et pour
celle de droite, I’échantillon d’entrée retardé d’une période d’échantillonnage.

Par exemple, pour le premier bloc nous obtenons une sortie produit valant hyx, et une
sortie valant x,, retardée d’un cycle. Le symbole z~1 est la notation standard utilisée pour
signifier un retard unité. Quant au cercle il représente 1’opération de sommation dont la

sortie délivre le signal filtre [3].
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a La causalité des filtres FIR

Un filtre RIF causal et rendu a réponse instantanée, a une transmittance donnée par :

N-1
H(e") = Z H(n) e~ /mw (1.12)
n=0

b Stabilité des filtres FIR
Les filtres RIF sont par nature toujours stables car ils n‘admettent pas de poles, ce qui
constitue un de leurs principaux avantages. La stabilité signifie qu’en pratique, quelle que
soit la forme et la durée du signal injecté dans le filtre, des lors que celui-ci revient a
zéros, la sortie retourne inévitablement a zéro. Ce fonctionnement peut paraitre évident.
En tout cas c’est le comportement que 1’on attend en général de tout systéme, en

particulier d’un filtre [3].
N-1
H(z) = z b, 7! (1.13)
n=0

1.4.2 Les filtres IR

Le filtre 1IR & réponse impulsionnelle infinie correspond a une structure bouclée ou
I'échantillon y(n) dépend non seulement des x(n) mais aussi des y(n-p): il y a donc une
réinjection de la sortie vers I'entrée. Qui dit "rebouclage™ dit "risque d'instabilité" avec
une réponse impulsionnelle oscillatoire possiblement longue a se stabiliser d'ou le nom
lR.

Les poles peuvent étre n’importe ou dans le cercle unité. Ils contribuent donc a la forme
de la réponse en fréquence, ce qui donne aux filtres IR plus de souplesse pour un ordre
égal.

On peut remarquer que 1’équation (1.14) exploite deux ensembles de coefficients appelés

les coefficients b « associés au signal d’entrée » et les coefficients a « associés au signal

de sortie ». Si les coefficients a sont nuls, on retrouve alors le filtre RIF de base [3].

ym = ) b x(n=1) = ) ayn-1) (1.13)
k=0 r=1

15
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p
\

=

D

Figure 1. 6 La réalisation de filtre récursif « IR ».

a Stabilité des filtres IR

Un filtre numérique n’est stable que si tous les poles de sa fonction de transfert en z sont

dans le plan complexe a I’intérieur du cercle de rayon 1.
vi,|z;| <1

Pour mettre en évidence ces pbles mettons la fonction de transfert sous la forme :

N(Z) 2izoBiz B _ (1 =biz™)
D(z) Za1+Y" az% [IR,(1—aiz7 )

H(z) = (1.15)

Les pOles sont les termes a;.
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1.5 Comparaison entre FIR et IIR

Le type de filtre

Avantage

Inconvénient

- filtre récursif 1IR

Bien moins de calculs que
pour un filtre FIR &

performance équivalent

Vérifier la stabilité des
filtres.

Phase non linéaire qui
introduit une distorsion

de phase.

- Filtre non
récursif
RIF

Filtre toujours stable
Phase des signaux linéaire
symeétrie des coefficients.

Pas de distorsion de phase.

Beaucoup de calculs
par rapport a un filtre
IR & performance

équivalents.

Tableau 1. 2 Comparaison entre FIR et I1IR

1.6 Le filtre a phase minimale « filtre inversible »

Un filtre est dit & phase minimale s’il est stable, causal et sa fonction de transfert ne

possede pas de zéro a I’extérieur du cercle unite.

Les filtres a phase minimale ont une propriété pratique importante : dans la famille des

filtres ayant le méme module du gain complexe, le filtre a phase minimale est celui qui

répond le plus vite. Intuitivement, cela se comprend car une rotation de phase induit un

retard. Plus formellement, appelons h; (n) la réponse impulsionnelle des filtres a gabarit

fixé et hmin(n) la réponse impulsionnelle du filtre & phase minimale [4].

On montre que :

Zlmi(n)lz < Zlmmm(n)v
0 0

Le filtre a phase minimale est celui dont le temps de réponse est court.

1.7 Le filtre & phase non minimale

(1.16)

Si les zéros sont a I’extérieur du cercle unité, le filtre est dit & phase non minimale.
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1.8 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre les principales notions du traitement numérique
de signal ainsi que leurs propriétés. Nous avons également étudié les filtres numériques

et leurs conditions de stabilité.
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Chapitre 2 Modulations numériques

2.1 Introduction

Les systemes de transmission numérique vehiculent de I'information entre une source et
un destinataire en utilisant un support physique comme le cable, la fibre optique ou
encore, la propagation sur un canal radioélectrique. Les signaux transportés peuvent étre
soit directement d'origine numérique, comme dans les réseaux de données, soit d'origine
analogique (parole, image...) mais convertis sous une forme numérique.

La tache d'un systeme de transmission est d'acheminer I'information de la source vers le
destinataire avec le plus de fiabilité possible. Le schéma synoptique d'un systeme de

transmission numérique est donné dans la figure (2.1). On se limite aux fonctions de

base [5].

Source de .| Codage _| Codage _| Modulation
message source canal numéerique
k 4
Milieu de

transmission

Décodagede Décodage Démodulation }e
source du canal numeéerique

Utilisateur

h
I 3

F 3

Figure 2. 1 Le schéma synoptique d'un systéme de transmission numérique.

Généralement, en systémes de transmission c’est 3 critéres doivent étre vérifiés :

+ La probabilité d'erreur P, par bit transmis
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Elle est fonction de la technique de transmission utilisée, aussi du canal sur lequel le
signal est transmis. 1l est a noter que P, est une valeur théorique dont une estimation non

biaisée au sens statistique est le Taux d'Erreur par Bit TEB.
+ L'occupation spectrale du signal émis

Doit étre connue pour utiliser efficacement la bande passante du canal de transmission.
+ La complexité du récepteur

Dont la fonction est de restituer le signal émis, est le troisieme aspect important d'un

systeme de transmission.
2.2 Description des blocs

Passant maintenant a la signification des bloques schématisés précédemment :

2.2.1 Source

Dite quantificateur ; sert a convertir le signal (voix, image) en un signal numérique pour

le traiter et le délivrer.

2.2.2 Codage source

Il consiste a supprimer la redondance contenue dans les messages da la source
d’information, cela conduit a réduire I'un des parametres qui caractérise la source du

message.
Débit binaire :D=1/T,, avec T, est la durée de bit.

La numérisation du signal de parole, préalablement limité a la bande 300-3400 Hz en
téléphonie, est réalisée en échantillonnant ce signal a la fréquence de 8 kHz, puis en
codant les échantillons quantifiés sur m =8 bits. Ainsi aprés numérisation, le signal de
parole est transformé en une source numérique ayant un debit binaire de 64 k bit/s ; ce
codage de la parole a pris (improprement) le nom de « codage MIC » (modulation par
impulsion codée). Avec un codage de source plus élaboré, ce débit de 64 kbit/s peut étre

réduit a 32khit/s sans dégradation de la qualité subjective de la parole [5].
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2.2.3 Codage canal

Le codage canal ajoute une redondance pour protéger 1’information contre les erreurs

introduites par un canal de communication bruité.

Pour illustrer la fonction de codage de canal, considérons I'exemple suivant : supposons
que I'on insére un élément binaire, dit de parité, tous les p éléments binaires du message,
de telle sorte que la somme de ces (p+1) éléments binaire soit paire. En testant la parité
de cette somme. Le décodeur pourra détecter toutes les erreurs de transmission en
nombre impair parmi ces (p+1) éléments binaires. Ce code, appelé code de parité ne
permet pas, a I'évidence, de corriger les erreurs de transmission, mais simplement d'en
détecter la présence, ce qui permettrait, par exemple, de demander la retransmission du

message.

La fonction de codage de canal n'est pas toujours utilisée car elle accroit la complexité

des équipements de transmission et donc leur codt [5].

2.2.4 Modulation

La modulation a pour r6le d'adapter le spectre du signal au canal (milieu physique) sur

lequel il sera émis.

Ce bloque sera traité en détails par la suite dans ce chapitre.

2.2.5 Canal de transmission

Il peut inclure le milieu de transmission, le bruit, mais aussi le filtre d’émission placé
physiquement dans 1’émetteur, ainsi que les antennes d'émission et de réception placées
en espace libre. La modélisation du milieu de transmission peut étre trés complexe. Le
milieu peut se comporter comme un simple filtre linéaire, de réponse en fréguence C(f),
mais aussi peut étre non stationnaire (la réponse C(f) est alors fonction du temps) ou

présenter des non linearités ou encore un effet Doppler [5].

a Le bruit

Appelé aussi parasite, le bruit est tout ce qui crée une interférence avec le message tel

qu’il est transmis par le canal. En termes techniques, il est décrit comme une
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perturbation de la communication qui déforme le message, empéche le récepteur de

capter aisément le contenu transmis.

+ Le bruit blanc additif gaussien

Un bruit blanc est une réalisation d'un processus aléatoire dans lequel la densité

spectrale de puissance est la méme pour toutes les fréquences.

+ Le bruit du mélange convolutif
Un bruit convolutif résulte du passage des signaux dans des filtres inconnus de
type FIR.

b Applications du filtrage numérique

+ Sous échantillonnage (Décimation)
Il arrive souvent qu'une chaine de traitement numérique d'un signal fonctionne
avec différents rythmes d’échantillonnage. Lorsque la  fréquence
d'échantillonnage décroit on parle alors de décimation. L'opération de décimation
est triviale, il suffit de supprimer un certain nombre d'échantillons. Elle est en

général symbolisée par une fleche orientée de haut en bas [4].

Y

y(nTe) l > y(nTe)

Figure 2. 2 Décimation.

Prenant I’exemple d’une décimation a 2, il suffira alors de supprimer un échantillon sur
deux. La fréquence d'échantillonnage passera ainsi de Fe a Fe/2. Avant d'effectuer une
telle opération il faut s'assurer que le théoreme de Shannon reste vérifié. Il est donc
nécessaire de restreindre la bande B du signal afin qu'elle ne dépasse pas Fe/4.

Ce filtrage "anti aliasing" est cette fois réalisé en numérique au cceur des traitements,
c'est la différence essentielle avec le filtrage anti aliasing "traditionnel” réalisé en

analogique avant l'opération d'échantillonnage.

v

x(nTe) Filtrage Numérique y(nTe) y(nT'e)
anti aliasing E— l >

Figure 2. 3 L’opération d’anti repliement.
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+ Sur échantillonnage (Interpolation par zéros)

L'opération duale de la décimation est I'opération d'interpolation. Pour I'effectuer on
utilise un filtre numérique et une insertion de zéros au milieu du signal d'origine.
Considérons le cas dune interpolation par un facteur 2 d'un signal y(nT.). On
commence par insérer une valeur nulle entre chaque valeur du signal y(nTe). La
fréquence d'échantillonnage est alors doublée, on a maintenant Fe=2Fe’ La forme du
spectre du signal est inchangée, les valeurs insérées étant des zéros. Cependant ce
spectre ne correspond pas a celui que I'on aurait obtenu en échantillonnant réellement le
signal analogique avec Fe. 1l y a en effet trop de répétitions du motif au niveau du
spectre. Il suffit alors simplement de supprimer ces motifs au moyen dun filtre
numérique pour obtenir le spectre du signal numérique, comme si il avait été
échantillonné d'entrée a la fréquence Fe. Ce filtrage numérique correspond a une
opération d'interpolation des valeurs temporelles du signal [4].
L'opération d'interpolation se symboliser par :

y(nT'e) y(nTe) Filtrage Numérique x(nTe)
> T anti aliasing E—
1:2
Figure 2. 4 L'opération d'interpolation.
En combinant la décimation et [linterpolation il est possible d'effectuer des

modifications fractionnaires de la fréquence d'échantillonnage.

c Filtrage de la racine du cosinus surélevé

+ Interférence entre symboles

En sortie du filtre de réception h (—t) (adapté au filtre d’émission h(t)), on regoit le
signal :
y(t)=Yk_, a,R(t — nT) + bruit
Ou a sont les symboles d’information émis, et R (t) = h(t)*h (—t) est la réponse globale
du systéeme. La partie utile a détecter a I’instant t=kT est a,R(0), mais apres
échantillonnage a t= KT en sortie du filtre adapté, il reste
Y(KT)=a,R(0) + Serc anR((k — M)T) + by
Ou by, est un échantillon de bruit et Y,..a,R((k—n)T)+ by représente

I’interférence entre symboles (IES) [7].

23



4+ Distorsion maximale

Pour des symboles binaires ax = =1, I’IES maximale en valeur absolue vaut

Z IR((k —m)T)| = ZIR(nT)I

n+k n+0

L’ceil est fermé a I’instant d’échantillonnage t =KT lorsque I’'IES maximale provoque
une erreur de détection en 1’absence de bruit, c’est a dire lorsqu’elle est supérieure a la
distance au seuil égale a |R (0)].

Le rapport :

 SnsolR(T)]
Prmax == o))

Est appelé distorsion maximale.

L’ceil est ouvert verticalement (a I’instant d’échantillonnage t = kT) si et seulement si
Dmax<1.

Le récepteur n’a pas nécessairement une référence précise sur 1’origine des temps
associé¢ a I’émetteur. Par conséquent, il peut y avoir un décalage t,=0 sur I’instant

d’échantillonnage «idéal», t=kT Dans ce cas, la distorsion maximale est

YnzolR(MT+to)|
[R(to)l

Pour des symboles M-aires a; ={+1,£3, ... =M — 1)} il faut multiplier la valeur de

Dpnax(to) =

I’IES maximale, et donc, par D,,,, (M —1) =max|a, | pour obtenir le méme critére[7].

+ Condition de Nyquist

Puisqu’un ceil fermé (D4, ,1) provoque des erreurs de détection méme en I’absence de
bruit, il est important que I’ceil soit ouvert a I’instant d’échantillonnage.

Il est d’ailleurs important qu’il soit le plus ouvert possible (verticalement) de fagon que
I’IES perturbe le moins possible la détection en présence de bruit. Bref, en
communications numériques, il faut ouvrir 1’ceil.

L’idéal est d’éliminer complétement I’IES (aprés échantillonnage idéal, (t,=0) en
imposant que (Dqx =0)).

Celarevientadireque R (t) =0 pour t=4T, £2T, 3T, ...

Si R (t) vérifie cette condition, on dit que le filtre global (de réponse impulsionnelle

R(t)) est un filtre de Nyquist. Evidemment R(0) lui-méme doit étre non nul [6].
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+ Largeur de bande minimale « sinus cardinal »

Le critére de Nyquist indique que pour annuler I'IES, le spectre R(f) périodisé (période
1T) doit étre plat (constant sur toutes les fréquences). Ceci implique une bande

minimale pour une transmission sans IES.

4+ Cosinus surélevé

Arrivé a ce point, il est naturel de se demander si on peut obtenir un filtre de Nyquist
avec non seulement une ouverture verticale maximale (pour une meilleure résistance au
bruit, c’est la condition de Nyquist), mais aussi une ouverture horizontale maximale,
afin d’étre le plus tolérant possible vis-a-vis de I’instant d’échantillonnage.

L’ouverture horizontale est toujours inferieur a T (période symbole), car si deux
symboles d’information sont opposés (a1 = -ay), il faut bien que le signal recu
YnanR(t —nT)passe par zéro quelque part entre KT et (k +1)T. Maintenant, pour

obtenir une ouverture horizontale maximale égale a T, il faut que ce signal ne passe pas

par le zéro qu’aux instants (K +%)T quelque soit la séquence d’information émise :
Ynap,R(t—nT) =0t = (k+%)T

Une solution serait d’imposer R(t) = 0 pour tout t multiple non nul de T, mais ceci nous
donnerait un sinus cardinal oscillant deux fois plus vite R(t) = sinc(%) et donc une

réponse fréquentielle globale R(f) constante dans le double de bande B = %
Une meilleure solution est d’imposer :
R(0)

0pourt = iT,i—%,i—ZT,i%T,

pour t = ig

car alors, pour deux symboles d’information opposés (a1 = -a), le signal recu vaut

RO) _R(©)
2 2

bien =0ent=(k +§)T. Si les symboles d’information sont de méme signe

RO) RO
)

ag4+1 = ax= x1, ce signal vaut + ( > =tR (0)ent=(k +§)T, et ne s’annule pas

dans I’intervalle (kT, (k +1)T ). On obtient donc un diagramme de 1’ceil comme suit :
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Figure 2. 5 Diagramme de 1’ceil pour le sinus-cosinus cardinal (o=1).

C’est vraiment un diagramme de I’ceil idéal pour le communiquant, car d’ouvertures
horizontale et verticale maximales (robustesse optimale vis a vis a la fois du bruit et de

I’instant d’échantillonnage) [6].

s : . . . . .2t
Il reste & déterminer la réponse globale R(t). Puisque que le sinus cardinal smc(? ) vaut

. T . N .
1 en 0 et 0 en tout multiple non nul de > il est immédiat de trouver une solution :

sinc(z—t) t. cos (ﬂ—t)
R(t) = R(0)= —=== R(0)sinc (=) ——
0= RO)= =z, = ROSINC () =1
cos (&
La fonction ﬁ est parfois appelée cosinus cardinal et notée cosc (%) .0n peut
it

donc écrire simplement :

R(t)=R(0).sinc ().cosc(z)

Figure 2. 6 Sinus-cosinus cardinal R(t) (o«=1).

+ Racine de cosinus surélevé
On a déja noté que si le filtre de réception est adapté a 1’émission, la réponse
fréquentielle globale s’écrit R(f) = [H(f)]>. On peut donc résoudre cette équation pour

trouver H(f) a I’émission et a la réception :

H(f) =y R(f)
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Puisque R(f) est de Nyquist, le filtre H(f) est appelé filtre en racine de Nyquist.

Pour le cosinus surélevé, on peut trouver facilement I’expression de H(f), et donc de h(t)
[6].

+ Coefficient de retombée noté « a »
Pour simplifier la présentation on normalise les filtres en posant R(0)=1. Jusqu’a présent
nous avons vu deux solutions pour le filtre de Nyquist R(t) :

- Le sinus cardinal Ry(t) = sinc( %), de réponse fréquentielle Ry(f) = [[+(f), avec une
T

- 1
largeur de bande minimale B, = el

. . . inc tT , , - . , .
- Le sinus-cosinus cardinal R, (t) = ::;CC - de réponse fréquentielle en cosinus suréleve
_ (14+cos'AfT)

La solution Ry(f) a I’avantage d’étre a largeur de bande minimale, mais ne tolére aucune
imprécision sur I’instant d’échantillonnage. La solution R;(f) & I’avantage d’étre le plus

tolérant possible vis a vis de I’instant d’échantillonnage, mais on constate qu’elle
: 1
occupe une bande deux fois plus large By= T

En pratique on met en ceuvre une solution intermédiaire R (f) entre Ry(f) et R, (f) qui
réalise un compromis entre sélectivité fréquentielle (largeur de bandeB,) et robustesse
vis a vis de I'instant d’échantillonnage (ouverture horizontale de 1’ceil). Pour cela, on

impose un gabarit a R, (f) de sorte que R, (f) passe d’une valeur constante T & une

. T
valeur nulle dans une bande de transition de largeur - [6].

Figure 2. 7 Cosinus surélevé (o= 1/2).

Le parametre 0 <a <1 s’appelle coefficient de retombée (roll-off factor). Pour a= 0 on

retrouve bien la solution Ry (f), alors que a = 1 doit correspondre au cosinus surélevé
Ry (f).
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Pour calculer R, (f) et R, (t) de maniére simple on peut faire d’abord la remarque
. .t t .
suivante : Pour o =1, Ry(t) = smc(;) cosc(;) et donc R, (f) =R, (f)*C(f) (convolution

fréquentielle) ou C(f) est la transformée de Fourier du cosinus cardinal.
Il est impossible de calculer C(f) par I’intégrale de Fourier mais on peut le déterminer

directement en fréquence.

Figure 2. 8 Diagramme de 1’ceil pour o= 1/2.
2.2.6 Récepteur

C’est un module contenant des circuits d’amplification, de changement de fréquence de

démodulation puis celle de décision ce qui correspond a une opération de détection.
. — —> —>

Echantillonage

Figure 2. 9 Détecteur de signal.

2.2.7 Transmission sans bruit

a casidéal
C’est le cas d’un canal parfait c.a.d. un canal sans bruit ; n’oubliant que méme dans ce

cas on peut rencontrer des problemes si on choisit notre filtre mal.
b Interférence entre symboles IES

L'interference entre symboles est un phénomene qui se produit si le niveau
échantillonné a I’ instant de décision ne dépend pas du seul symbole attendu, mais se

trouve altéré par la superposition d'un ou plusieurs autres symboles voisins.
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Figure 2. 10 L’interférence entre symbole.

Ce dernier peut étre vue et controlé a I’aide d’un diagramme appelé diagramme de 1’ ceil
[6].

¢ Lediagramme de I'eil

Un oscillogramme représentant des données numeriques issues d'un récepteur. Celles-ci
sont échantillonnées de maniére répétitive et sont appliquées a l'entrée de déviation
verticale, alors que le déclenchement (déviation horizontale) est synchronisé avec le
débit du signal. Le nom de ce diagramme vient du fait que le motif obtenu ressemble a

une suite d’yeux encadrés par deux rails horizontaux [6].

PN

i b

Za

Figure 2. 11 Diagramme de I’ eil.

avec :
- Une ouverture verticale «a » (immunité au bruit)
- Une ouverture horizontale « b » (immunité au déphasage de I'horloge)
- Une pente « ¢ » (immunite a la gigue d’horloge)

- Etune fluctuation « d » (amplitude de la gigue du point de passage par zéro).

2.3 Modulations numériques

La modulation peut étre définie comme le processus par lequel le signal est
transformé de sa forme originale en une forme adaptée au canal de transmission, par
exemple en faisant varier les parametres d'amplitude et d'argument (phase/fréquence)

d'une onde sinusoidale appelée porteuse.
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Le dispositif qui effectue cette modulation, en général électronique, est un
modulateur. L'opération inverse permettant d'extraire le signal de la porteuse est la
démodulation.

Plus précisément, la modulation consiste a associer a chaque mot de n éléments
binaires (n - alphabet) issu du message, un signal Si(t), i=1,..., M, de durée T= n.Ty
choisi parmi M =2" signaux, en fonction de ce mot. Le message binaire de débit D est
donc représenté par un signal, dont on définit alors la rapidit¢ de modulation R
(exprimée en Bauds), comme le nombre de signaux émis par le modulateur par unité de
temps : R=1/T (Baud). On parle alors de transmission M-aire et dans ce cas, la rapidité
de modulation R peut s'exprimer en fonction du débit binaire D par la relation

D
- log, M

En premier lieu, nous distinguons deux catégories de modulation impliquant les
trains d'impulsions: la modulation numérique d'un signal analogique et la modulation
analogique d'un signal numérique.

La premiére catégorie consiste a varier I'amplitude, la durée ou la position d'un train
d'impulsions en fonction de l'amplitude de l’information analogique, ou encore a
générer des trains d'impulsions codées.

La deuxiéme catégorie, utilisée dans les modems ou dans la transmission a large
bande, consiste a modifier I'amplitude, la phase ou la fréquence d'une onde porteuse
sinusoidale en fonction du signal binaire transmis.

La modulation peut se faire en amplitude, en phase ou une combinaison des deux [7].
2.4 Types de modulations
2.4.1 Modulation ASK

La modulation numérique d’amplitude s’applique en faisant varier I’amplitude du signal
en fonction des bits a coder. Donc c’est une modulation seulement sur 1’axe I, mais avec

plusieurs niveaux d’amplitude [7].

Cette modulation est parfois dite mono dimensionnelle. Le signal modulé s’écrit alors :

m(t) = Z a,g(t —kT).cos (wot + @g)
K
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On a toujours M = 2™ amplitudes possibles du signal, mais ici les valeurs de I'alphabet

sont telles que :
A =Q2i—M+ 1a, aveci=12,....M

Suivant les valeurs de n on obtient le tableau suivant :

n M Valeurs de I’alphabet

1 2 —1lagplag

2 4 —3ag,—1ag 1lagy, 3ag

3 8 —7ay,—5a4,—3ay, 1 agy,3ay,7a,

Tableau 2. 1 Mots d’alphabet en fonction de nombre de bits.

Les constellations M-ASK symétrique :

A
MDA 2 Symétrique 0 1 Re
® ® >
-dg dg
A
MDA 4 Symétrique 00 01 11 10 Re
@ @ @ . >
-330 -dp dg 3510
A
MDA 8 Symétrique 000 001 011 010 | 110 111 101 100 ge
@ @ L @ . . @ >
-7a, -5a;, -3a; -ag ag 3a, Sap, Tap

Figure 2. 12 Constellation de la modulation d'amplitude a M états.

La figure suivante présente le chronogramme de la modulation ASK :

m®) N T =

am -+ i | : : : |
sac | | | | z
ao — : ' N '

(] g : t -

—ao 4|—| ;

-3.ao0
Donnée 11 10 oo o1 11 oo o1

Figure 2. 13 Modulation d'amplitude 4-ASK Symétrique.
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+ Modulation OOK

La plus simple parmi les modulations d’amplitude est la modulation OO-ASK. Les deux
O signifiant On-Off. Cette méthode consiste a moduler directement la porteuse par le
signal binaire 0 ou 1 « 0 I’absence de la porteuse et 1 la présence de la porteuse » en
bande de base. Le spectre est obtenu par simple translation du spectre en bande de base
autour de la porteuse, il donne une seule raie a la fréquence de la porteuse (fo). La

larguer de la raie dépend de la durée des symboles [7].

Son chronogramme est donnée dans la figure 2.16.

1
<+

0 0 0:0

IiEEEEEEEN

IiEEEEEEEN
—

IEEER

AEEEEEEER
IiEEEEEEER
IiNEEEEEER
—
IimEENR
—
IimEENR
IEEEEEEER
—
IEEEN
IEEEEEEER
IEEEEEEER
—
AEEEN
—
IimEER

0 0

Figure 2. 14 Le chronogramme de modulation tout ou rien « OOK ».
Avantages et inconvénients de la modulation ASK :

e La tentation d'augmenter M est grande mais présente les avantages et les

inconvénients suivants :
- L'efficacité spectrale p = % log, M augmente, (pour une largeur de bande B

donnée).

- la probabilité d'erreur par symbole Ps(e) augmente.

- Ce type de modulation est simple a réaliser mais est assez peu employé pour
M >2 car ses performances sont moins bonnes que celles d'autres modulations,

notamment pour sa résistance au bruit.

2.4.2 Modulation FSK

C’est une modulation par déplacement de fréquence, ’amplitude de pic et de phase
restent constantes pendant chaque intervalle de bits, donc l'information est portée par

une modification de la fréguence de la porteuse. La modulation de fréquence est plus
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robuste que la modulation d'amplitude pour transmettre un message dans des conditions
difficiles (atténuation et bruit importante)[7].

Le signal modulé m(t) peut s’écrire :
m(t) = Re [e]¢(t) ej(WO"'(pO)]

L’expression du signal modulé par déplacement de fréquence s’écrit aussi plus

simplement, eten prenant @, =0  par: m(t) = cos (Wot + ¢(t))

La fréquence instantanée f(t) du signal m(t) est obtenue par dérivation de la phase

1 d¢

2nfy + ¢ (t) par rapport au temps : )= fo+ —=£

ay le symbole émis et g(t) I’impulsion rectangulaire, alors on a :

1dp Af
g 72}(2%9@"”)

Et donc, en intégrant dans I’intervalle [KT,(K+1)T[
¢(t) = T. Af ag. (t - kT) + gk
Avec la constante d’intégration : 8, = ¢ (kt)

Donc I’expression du signal modulé est :

Af
m(t) = cos <2n (fo + > ak> t)
La modulation se fait en utilisant plusieurs fréquences différentes de Af.

Malheureusement, la phase du signal modulé n’est pas continue, ce qui ne permet pas

de garantir un spectre étroit.

a FSK a phase discontinue

Données o 1 1 . o . o : 1 C o : 1

Figure 2. 15 Chronogramme de la FSK a phase discontinue.
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La fréquence instantanée  f(t) = f, + % ay
Devient : flzfo—% ouf2=f0+%
L’excursion de fréquence est : Af = |f, — fil

b FSK a continuité de phase

La modulation FSK avec continuité de phase varie de facon continue aux instants de

transition KT.
Pour supprimer la discontinuité dans la phase, il suffit d’imposer la condition :
Hk = Bk_l + nafak_lT

Cette condition de continuité est réalisée quand on utilise un oscillateur unique dont on

module la fréquence, la figure 2.18 satisfait cette condition.

R & , f1 B - B
:Q QQ QDQQQQ Qt
: : : : t

s

V' N

1 . f2 i =

m(t) ]

Phase

.
Données (o) ' 1 ' 1 ' o o 1 ' o

Figure 2. 16 le chronogramme de la FSK a phase continue.
Avantages et inconvénients de la modulation FSK :
e La MDF a phase discontinue :
- Elle est simple de réalisation.

- Son principal défaut est la grande bande passante dont elle a besoin pour pouvoir

transmettre les sauts de phase.
e La MDF avec continuité de phase :
- Elle est plus complexe a réaliser.

- Elle requiert une bande passante plus étroite.
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2.4.3 Modulation PSK

La modulation ne s'effectue que sur la porteuse en phase cos (ot +do).
Le signal modulé est :
m(t) = Re [2 ck(t)ej(""(’*"’o)]
k
Dans le cas présent, les symboles c;, sont répartis sur un cercle, et par conséquent :
Ck = ay + jby, = /9% D’ou: ay = cos (@) by = sin ()
Et: ax(t) = cos(ey) g(t — kt) by (t) = sin(¢y) g(t —KT)

Pour améliorer les performances par rapport au bruit, on impose aux symboles d’étre
répartis régulierement sur le cercle (il sera ainsi plus facile de les discerner en

moyenne), figure 2.21.

L’ensemble des phases possibles se traduit alors par les expressions suivantes [7] :

A l M>2
Pk =77 M orsque
Et:gp, =0 oum lorsque M = 2

Le signal modulé devient :
m(t) = Re[Ae/ WotPot¢i)]
Donc :
m(t) = Acos(wot + @¢ + @i )
= Acos(wyt + @) cos(@y) — A.sin(wy + @) sin(@y,)

Cette derniére expression montre que la phase de la porteuse est modulée par

I’argument ¢, de chaque symbole ce qui explique le nom donné a la PSK.
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Figure 2. 17 Chronogramme de la modulation de phase 2-PSK.
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Figure 2. 18 Constellation des symboles en modulation de phase M-PSK.
+ Avantages et Inconvénients de la modulation PSK
« L'efficacité spectrale augmente, (pour une largeur de bande B donnée).

* La probabilité d'erreur par symbole Ps(e) augmente aussi, et pour ne pas la
dégrader il est nécessaire d'augmenter le rapport signal sur bruit, cette

augmentation restant raisonnable jusque M = 16.
2.4.4 Modulation QAM

Est une modulation d'amplitude sur deux porteuses en quadrature (MAQ).Cela signifie
que lI'amplitude et la phase de la porteuse sont simultanément modifiées en fonction de

I'information a transmettre [7].
Le signal modulé est:

m(t) = a(t).cos(wy + o) — b(t).sin (wot + @,)
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Et que les deux signaux a(t)et b(t) ont pour expression :
a(t) =Yxar gt —kT) et b(t) =Xbeg(t —k)
En ne considérant le signal m(t) que pendant une périodique T, on a :
ay.cos(Wot + @g) — by. sin(wet + @o) = Re[(ay, + jby)e! Wot+#o)]
Avec : ¢, = ay + jb, = Are’Pk  enposant: A = Va2 + b2 et p, = arctg (Z—I’z)
Le signal m(t) s’écrit alors :

m(t) = Axcos (Wot + @y + @)

{ax} a(t)
CNA

binaire 4 m(t)
—»| Aiguillage COS(KOOT + (00)

{ik}

by}

{
e S

Figure 2. 19 Le modulateur QAM-M.

Le signal modulé m(t) est donc la somme de deux porteuses en quadrature, modulées en

amplitude par les deux signaux a(t) et b(t).

N M=2" Modulation | Débit Efficacité
binaire :D spectrale :

1 2 MAQ-2 D n

2 4 MAQ-4 2D 2.)n

4 16 MAQ-16 4D 4n

6 64 MAQ-64 6D 6.n

8 256 MAQ-256 8D 8.n

Tableau 2. 2 Les caractéristiques de la modulation QAM.
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2.45 Modulation MSK

Est une modulation FSK a phase continue «On s’arrange a ce que le changement de
phase provoqué par les bits numériques soit continu » avec un indice de modulation

minimum.
m = 0.5 donc a une excursion de fréquence Af = m*(Fs/2) .

L’intérét de la modulation MSK est de présenter un encombrement spectral minimal.

Le signal

1 |

| 1 1 0 1 1 ] 1 0

1 |

. modulant | > - ' ' ' ' ' =
! ! Thit ‘

! -

_______ 1

1 . -

. Le signal :':> :
| ) ! MSK

i modulé |

! 1

L .

Figure 2. 20 Chronogramme de la modulation MSK.

La MSK possede un spectre dont les composantes a haute fréquence sont atténuées par
rapport a la PSK. Une atténuation supplémentaire de ces composantes peut étre obtenue
en filtrant le signal MSK avec un filtre passe-bas. En GSM on utilise un filtre particulier

appelé filtre Gaussien. La modulation ainsi obtenue s’appelle GMSK [8].

b(t) Filtre ﬁ'\- S(t}

NRZ — * Gaus- —* tiisle) — "

P vy GMSK
Porteuse

Figure 2. 21 Modulateur GMSK.

0
o | % Data Fate: 8192 bps

Power (dB)

-50 l'il -| III ..II I:I Iil IEI; ' I'.: I . . "::l ' I:;.' illl:.:- Ii ..:- |': .

GMSK BT=0.5

-T0 - -
o 16384 32768 40152 65536

Frequency (Hz)

Figure 2. 22 Les spectres des signaux modulant en QPSK, MSK et GMSK.
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Avantages et inconvénients de la modulation MSK

e Faible bande occupée.
e Résistante aux perturbations.
e Enveloppe constante (puissance constante).

e Le filtre Gaussien introduit une interférence entre les symboles.
2.5 Les critéres de choix d'une modulation

» La constellation qui suivant les applications mettra en évidence une faible
énergie nécessaire a la transmission des symboles ou une faible probabilité

d'erreur.
» L'occupation spectrale du signal modulé

» La simplicité de réalisation (avec éventuellement une symétrie entre les points

de la constellation) [7].

2.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons donné une vue d’ensemble d’une chaine de transmission
numérique, étudi¢ en détail le bloc de modulation en fixant I’ceil sur les modulations
numériques vue leurs intérét est fini par la comparaison des performances de ses

dernieres.
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Chapitre 3 Désajustement IQ

3.1 Introduction

Bien souvent, nous avons affaire a un signal d’un mélange de deux sources
élémentaires | & Q dans la partie de modulation d’un system de communication
numerique que nous souhaiterions voir séparées. Méme s’il est parfois possible
d’essayer d’en isoler une composante en modifiant la configuration de ’appareillage de
mesure - position du récepteur par exemple ; il subsiste un grand nombre de situations
sans solution évidente, avec pour conséquence de rendre délicate I’interprétation des
résultats ; Ce probleme date du début des années 1980, il a été formalisé par les travaux
d’Hérault et Jutten dans le cadre d'études neurobiologiques et par Bar-Ness dans le

domaine des communications (figure3.1).

()
A1 /:@ >
A1
A
> Az \:m - :m >
N v
ol Qu(n) Q(n)
Figure 3. 1 Schéma synoptique de modéle de séparation de la voie | et Q.
Ou

I(n) désigne le signal en phase.
Q(n) : le signal en quadrature .

I,(n) : le signal en phase bruité.
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Qu(n) : le signal en quadrature bruité.
I(n) : le signal en phase rehaussé.
Q:(n) : le signal en quadrature rehausse.

A1 : le coefficient de filtre FIR qui symbolise la partie d’erreur renvoyer par la voie

Q(n).

Ay : le coefficient de filtre FIR qui symbolise la partie d’erreur renvoyer par la voie

I(n).
Ci2, coefficient du filtre adaptatif.

Cz1 : coefficient du filtre adaptatif.
3.2 Laseparation de sources

Elle consiste a restaurer un ensemble de signaux sources a partir d'observations qui
correspondent a des mélanges de ces sources. La Séparation de Sources est dite Aveugle
lorsqu'un minimum d'information a priori est disponible.

On suppose qu’on dispose d’un ensemble de signaux observes, fournis typiquement par
un ensemble de capteurs. Chacun de ces signaux est un “mélange” spécifique d’un
ensemble de signaux sources inconnus. Divers cas sont envisageables pour la nature de
ce mélange, en particulier :

- Mélanges « convolutif »
Dans ce cas, chaque signal de capteur est une superposition de signaux résultant du
passage des sources a travers des filtres (ceci se produit par exemple pour les signaux
acoustiques, les capteurs mentionnes plus haut étant alors des microphones).

- Mélanges « linéaires instantanés »
Dans ce cas, chacun des filtres mentionnes ci-dessus est remplacé par un simple
coefficient scalaire (ceci se produit par exemple pour certains signaux radiofréquences,
les capteurs étant alors des antennes radiofréquences).

Les valeurs des paramétres du mélange (coefficients des filtres ou scalaires) sont
¢galement supposées inconnues. Partant des signaux de capteurs observés, 1’objectif est
alors : «d’extraire » les signaux sources dont ils découlent, et/ou de determiner les

valeurs des parametres du mélange.
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Au dela de l'intérét porté au modele de mélange linéaire, son utilisation peut s'avérer
limitée pour des applications réelles, d'ou la nécessité d'avoir recours a des modéles non
linéaires, plus complexes certes, mais permettant de modéliser au mieux la réalité. Le
cas du mélange linéaire a été largement abordé en ce theme contrairement au cas non
linéaire, plus délicat et moins étudié. Il n'existe pas de méthode standard pour aborder
ce dernier type de modele, I'étude se faisant pratiquement au cas par cas. Malgré ces
difficultés, certains auteurs se sont tout de méme penchés sur le probléme des mélanges

non linéaires qui restent plus difficiles a aborder [10].

3.3 Meélanges non-linéaires

Dans le cadre non-linéaire les premiers travaux sont attribués a C. Jutten qui a utilisé
des mélanges faiblement non-linéaires pour tester la robustesse et les performances de
I'algorithme d'Hérault-Jutten introduit pour le probleme de la séparation,
Le modele est divisé en une partie linaire et une partie représentant la fonction de
transfert non-linéaire du canal de transmission. Le modéle proposé se focalise sur les
non-linéarités paramétriques sigmoidales et les polynémes d'ordre supérieur
Commencant par le type le plus simple est celui du mélange linéaire instantané
X(t)= A*s(t) avec: x(t) désigne le vecteur d’observations; A la matrice des

coefficients constants du mélange et s(t) le vecteur source [10].
Ou alors :

N

X0 =) ags® i=1..P

=1

Aussi on a les mélanges a atténuations et retards qui sont un peu délicats a traiter que le

mélange linéaire instantané, ils peuvent étre décrits par 1’équation :
N

Xi(t) = z ai]'Sj (t — tl]) (31)

j=1
x;(t) représente I’observation i a I’instant t, s; la jieme source, les coefficients a;; et t;;
sont réels et constants et correspondent respectivement a I’amplitude de la contribution
et au retard de la source j sur le capteur (microphone) i.

Passant maintenant au mélanges les plus complexes ; les mélanges convolutif formulés

comme suit : (ce types sera detaillé par suite dans ce doc) .
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N +o
Xj (t) = z ai]"ij (t - tij,k)a 1=1...P
jma T

N
- z ay( *s;(t) ,i=1..P
j=1
' » A /@ o) >
A1
Az

Az \:A/D >

Q(n) Qu(n)

Figure 3. 2 Modéle de mélange convolutif.

Soit :
Ih(n) = Aj;(n) *I(n) + Ajx(n) * Q(n)

(3.2)
Qp(n) = Ay (n) *Q(n) + Ay (n) x1(n)
Ajoutant le facteur de diversité entre les capteurs on aura :
Ib(n) = a;e?1A;;(n) *1(n) + a,e'® A;,(n) * Q(n)
(3.3)

Qp(n) = a3ei@3A22(n) * Q(n) + a4e’ Ay, (n) * I(n)

Soit le nombre de sources N inférieur ou égal au nombre d’observations P et que les
sources soient statistiquement indépendantes (la non corrélation des sources) tous les
signaux sont ergodiques et le bruit additif est supposé nul ; la matrice du transfert A(z)
est inversible a gauche finalement le mélange est exponentiellement stable.

Le filtre C(z) est choisis de tel sorte qu’il inverse le mélange « C(z)=A(z)~» sa revient
que si les sources sont mutuellement indépendantes alors toute combinaison linéaire
d’une version filtré induit a des signaux dépendants ; mais les sorties doivent étre

indépendantes elle aussi malheureusement ce critére n’est pas suffisant pour résoudre le
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probléme car on ne peut aboutir avec sa qu’a une estimation disant une permutation et
un facteur d’échelle.
Pour séparer les deux sources on a besoin de :
= définir et paramétrer le dispositif de séparation,
= |e bon choix du critére de séparation,
* Je choix de I’algorithme permettant de mettre en application le critere de
séparation retenu.

3.3.1 Modeles de separation

e Information mutuelle

Elle est basée purement sur la théorie de I’information ; notons | (ps) I’information

mutuelle de p,,onaalors:

x (W)
I(px) = [ Px(W) log 722 = du (3.4)

Avec p,(u) est la densité de probabilité de x ; si cette information est nulle c.a.d.
px(W=[1; p«i(u;) donc les variables aléatoires sont indépendantes.

Dans le domaine de séparation de sources, cette solution peut étre réalisée en adoptant
des filtres de telle sorte a minimiser cette information au sens de la valeur absolue.

Cette méthode n’a pas reconnue un grand sucée et a été rapidement remplacé par celle

de I’infomax décrite dans le prochain paragraphe [11].

a Infomax

La Minimisation de I’information mutuelle revient a maximiser 1’entropie c’est la base

de I’infomax , notant par H(t) ’entropie on a H(t)=f(y(t)) avec f est ’approche de la

fonction de répartition de sources f(y) = et y(t) et le vecteur de sortie du

(1+e™Y)
dispositif de séparation cette adaptation est écrite dans un algorithme de gradient
stochastique , cette méthode est applique si et seulement si les signaux sont sur-gaussien
et les mélanges sont a phase minimal cette deuxiéme condition peut étre ignorer si on
utilise une structure directe avec des filtres non causaux mais le probleme de gaussiénité
qui fait que cette methode ne marche pas car avoir des signaux de méme type de
gaussiénite est un probleme génant. Y a aussi la Infomax extended qui donne de trés
bonne résultats mais qui est complexe a réaliser cette derniere peut supporter des

signaux a gaussiénité quelconque [11].
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b Maximum de vraisemblance

Cette méthode utilise la log-vraisemblance qui est égale a :

T

1

=log| [ puo( (35)
t=1

La fonction est maximale lorsque la divergence de Kullback est minimale, autrement dit
la densité de probabilité prise pour un modéle est la plus roche possible de la vraie
densité qui dans notre cas corresponds a la vraie densité du vecteur des observations
‘x= A*S’ et 0 correspond a A (I’ensemble des matrices de filtres inversibles).

Le systéeme va alors adapter la matrice de filtres de séparation de sorte a avoir a la sortie
la plus proche du modéle choisi et ainsi des sorties indépendantes entre elles. Notant
que ’adaptation des coefficients de filtre de séparation se fait par des algorithmes du
type gradient stochastique.

Pour résumer ; ces méthodes donnent de bonnes résultats mais sont difficiles a mettre en

application car elles sont lourdes en thermes de calcul [11].

3.3.2 Types de structures

Le systeme de séparation devra réaliser une combinaison linéaire convolutive entre les
observations afin d’en extraire une seule composante indépendante par sortie. Dans ce

but deux structures bien connues sont disponibles [10].

a la structure directe (feedforward)
Xa(n) »y u Yam)
»  Cu
» Co
X)) | | cu Ya(n)

Figure 3. 3 La structure directe.
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Soit :
Y:(z) = C11(2)X1(2)+C12(2)Y2(2) (3.6)

Y2 (z) = C31(2)Y1(2)+C2(2)X5(2)

En fonction des sources :
Y;(z) = [C11(2)A11(2)+C12(2)A21(2)]S1(2)+[C11(2)A12(2) +C12(2)Az2(2)]S2(2)

Y2(2) = [C31(2)A11(2)+C2(2)Az1(2)]S1(2)+[C21 (2)A12(2) +C32(2) Az, (2)]

Le systeme nous donne la solution suivante :
Ay (2)

R WO T W TNy G7
_ A12(2)
R WO O W oYy G8
b La structure récursive (feedback)

Pour deux sources et deux observations. Dans cette configuration, chaque sortie du
systeme de séparation est une combinaison linéaire d’une observation X;(n) et de I’autre
sortie y;j(n).

La sortie de chaque voie est combinée aux entrées des autres voies. Le terme récursif
provient de ce «retro-bouclage » entre les entrées et les sorties du dispositif de

séparation. Dans le cas simple d’une architecture a deux voies, la relation entrée-sortie

Xy () — 5 Cu 4,®7_, Y1(n)

s’écrit :

Xo(n) ———» Cu —»@ — Y2(n)

Figure 3. 4 La structure récursive.
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Soit :
Y1(z) = C11(2)X1(2)+C12(2)Y2(2)
(3.9)
Y,(z) = C,1(2)Y;1(2)+Cy,(2)X,(2)

Si on veut avoir notre relation en fonction de sources on aura alors :

Y,(2) = (C11(2)A11(2)+C12(2)C22(2)A21(2))S1(2)+(C11(2)A12(2)C12(2)C22(2)A22(2))S2(2)
1 - 1-C13(z)C21(2)

(C21(2)C11(2)A11(2) + C32(2)A21(2))S1(2)+(C21(2)C11 (2)A12(2) +C32(2)A22(2)) S, (2)
1—=Cy2(2)Cz4(2)
Pour avoir le rapport Source/sortie on aura :

Y,(2) =

_ 1 _—A(2) | _ A (@) _ 1
Cll(Z)_ A11(Z) ’ ClZ(Z)_ A11(Z) ’ CZl(Z)_ AZZ(Z) et CZZ (Z) _AZZ(Z) '
Mieux si on utilise deux filtres au lieu de quatre c.a.d. C;;(z) = 1 et A;;(z) = 1
Onaura: Ci5(z) = —A13(z) & C31(2) = —Az1(2)

3.3.3 Les avantages et les inconvénients de la Feedback et la

Feedforward
» La méthode Récursive

e On ne peut que restaurer une version filtré égale a la contribution de la source S
et non pas 1’originale (ce probléme n’est pas génant dans le cas de la parole)

o |l faut vérifier la stabilité des filtres et leur causalité.

e Le systeme de séparation globale doit étre stable (non stabilité causé par la
boucle de retour) condition vérifier si on réalise un mélange a phase minimal.

» La méthode Directe

e Donne une approximation satisfaisante des solutions.

e Peut s’affranchir aux problémes de la récursive : implémentation des filtres non
causaux.

e Fait intervenir des combinaisons linéaires de filtres FIR pour éviter la condition
de stabilité du systéme de séparation ce qui permit 1’utilisation d’un mélange a

phase non minimal.
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3.4 Geénéralisation du modele Hérault-Jutten

Il consiste a estimé simultanément des filtres inverses dont les coefficients sont mise a
jour & I’aide d’un algorithme adaptatif ; basé sur un teste d’indépendance entre les
sorties ; il a I’avantage d’étre appliquée sur n’importe quel type de signal (aléatoire, non
déterministe, a bande étroite...etc. ) de sa part le bruit peut étre non stationnaire non
blanc et méme a niveau élevé [11].

L’algorithme choisi est celui de LMS vue sa simplicité et sa rapidité de convergence.

3.4.1 Algorithme du Gradient stochastique « LMS »

L’algorithme LMS (Least Mean Square) est introduit par Widrow en 1970.Une
approximation de I’algorithme de gradient déterministe, I’algorithme LMS est
certainement 1’algorithme adaptatif le plus populaire qui existe en raison de sa
simplicité [12].

Cet algorithme consiste a appliquer une méthode itérative pour calculer les coefficients
" Cipet C»1 " qui minimisent les erreurs quadratiques.

D’aprés la figure 3.1 et I’application de I’algorithme LMS sur les voies I;(n) & Qr(n), on

obtient :
I,(n) = L(n) — y;(n) = L,(n) — Ci," Q;(n) (3.10)
QM) = Qp() — y,(n) = Qp(n) — Cyy" () (3.11)

Avec ()" est la transposé d’un signal.

Nouvelle estimation= Ancienne estimation + terme de correction

1 OE (12

Cio(n+1) =C(n) — SH (ﬁ) (3.12)
1 OE(Q;2

Co1(n+1) = C(n) — SH2 (E)ETOS)) (3.13)

Ou puq(resp. u,) est le pas d’adaptation de 1’algorithme « qui dépend de I’énergie du
signal 1(n) (resp. Q(n)) » et E(.) est I’espérance mathématique.
La dérivée de I’EQM peut étre formulée comme :
M = —2[1:(m)Q;(n)]
0Cy,(n) r r
= =2E[(I,(n) — C12 @-(M)")Q-(n)]
= =21, + 2R,Cy, () (3.14)
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Avec : r; = E[I,(n)Q,(n)] le vecteur d’intercorrélation entre le signal d’entrée et le
signal désiré.
et R, = E[Q,(n)Q,” (n)] la matrice d’autocorrélation du signal d’entrée.
0F (Q*(m) ]
O [Qr () (n)]
= —2E[Qp() = Co1 I, MW]1;(n)
= —2r, + 2R,C,,(n) (3.15)
Avec : 1, = E[Qp(n)I.(n)] le vecteur d’intercorrélation entre le signal d’entrée et le
signal désiré.
et R, = E[I,(n)I," (n)] la matrice d’autocorrélation du signal d’entrée.

A partir de I’équation (3.12) , (3.14) et (3.13),(3.15) on obtient :

Ci2(n+1) =Cp(n) — %#1[ =211 + 2R, C,(n)] (3.16)

Cor(n+1) = G () = Sa[—21 + 2Ry Cx(m)]  (3.17)
donc:

Ci,(n+1) = Co,(n) + pyry — C1o(M)R4] (3.18)

Cri(n+1) =Cyy(n) + pz[ry — Co1(M)R,] (3.19)

En pratique, R;7,R,, 7, ne sont pas connus. On rapprochera ces grandeurs
déterministes par des estimées R, (n), # (n), R,(n), #(n) a’instant n [12].
Dans le cas du LMS, on choisit les estimées les plus simples possibles, a savoir:
Ri(n) = @;(m)Q," (n)
71 (n) = I,(n)Q,(n)
R,(n) = ,(MI," (n)
F,(n) = QM) (n)
Ce sont simplement les estimées instantanées des corrélations.
En remplagant les estimées R, (n),# (n) dans I’équation(3.18), on obtient:
cz(n+1) = Cio(n) + [ () — Crp (MR ()]
= C2(n) + Q- (M1, (1) — C1,(M)Q:" ()]
= C(m) + 1y Q- (M (n) (3.20)
En remplagant les estimées R, (n) ,#,(n) dans I’équation(3.19), on obtient :
Cr(n+1) = Cy(n) + o[ 7,(n) = Co1(M)R,(n)]
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= C1(n) + up L(M)[Qp(n) — C21(n) IrT(n)]
= C1(n) + up I,(n) Q- () (3.21)

3.4.2 Convergence de I’algorithme LMS

La condition de convergence de 1’algorithme LMS est :

2
O<py <

Almax

2

o0<u, <

AZmax
Ou
A1max €St 12 valeur propre maximale de la matrice d’autocorrélationR;.
Et 154 €St 1a valeur propre maximale de la matrice d’autocorrélationR,.
+ Avantages de ’algorithme LMS
- Simplicité de la programmation.
- Tres faible codt calculatoire : opérations simples (additions multiplications).
- Stable numériquement (peu sensible aux erreurs de quantification).
- Le traitement des données est réalisé "en temps réel" ce qui implique une
adaptation a la non stationnarité des sources et de 1’environnement
(capacité de poursuite).
+ Inconvénients de I’algorithme LMS
- Le pas d’adaptation p est difficile a régler, non seulement pour garantir la
convergence mais aussi pour assurer un compromis satisfaisant entre la
précision de 1’estimation et la capacité de poursuite.
- Vitesse de convergence faible et liée au conditionnement des données ou au
choix.

- Erreur en exces importante.

3.5 Conclusion

Ce chapitre présente le noyau de ce mémoire, en se fondant sur I’explication des
mélanges linéaire et non linéaire, posant le probléme de désajustement ainsi que son

réglage ; basé sur la généralisation du modele H-J et le choix de 1’algorithme LMS.
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Chapitre 4 Simulations et résultats

4.1 Introduction

Rappelons que le désajustement 1Q est considéré comme un bruit convolutif qu’il faut
éliminer ; ce probléme est similaire a celui du mod¢le d’Hérault et Jutten pour cela la
solution se base sur ce dernier en utilisant 1’algorithme adaptatif LMS sous la feedback
comme structure choisis, cela consiste a estimé simultanément des filtres inverses dont

les coefficients sont misa jour.

Le modeéle est schématisé par :

1(n)
A1

v

Ay

» A

Q) Q)

Figure 4. 1 Schéma synoptique de modéle de séparation de la voie | et Q.

Ici vient :
[p(n) = A1 (n) *I(n) + A,(n) * Q(n) (4.1

Qb(n) = Azz(n) * Q(n) + A1 (n) * 1(n) (4.2)

Posant C;;(z) = 1 et A;;(z) =1 onauraalors :

Iy(n) =I(n) + A (n) * Q(n) (4.3)
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Qb(n) = Q(n) + A1 (n) * I(n)

Par la suite, on aura :

L) = L,(n)— y:(n) = I,(n) — C," Qr(n)
Q-(n) = Qp(n) — y,(n) = Qp,(n) — 621T L.(n)

Onauraalafin:
ciz(n+1) =cip(M) + g Q- (M (n)
c21(n+1) = c1(n) + pp [ (M)Qr(n)
4.2 Resultats de simulation

4.2.1 Modulation 16-QAM

On a crée 2 signaux aléatoires, le premier sur la voie | et le

2éme

(4.4)

(4.5)
(4.6)

(4.7)

(4.8)

sur la voie Q, cette

modulation (16-QAM) a été obtenue grace a la réunion de 2 modulations de types 4-

PAM, une sur la voie | et une deuxiéme sur la voie Q grace a la fonction pammod sous

Matlab avec un codage de Gray.

La constellation 16-QAM est présentée dans la figure suivante :

Scatter plot

Quadrature
o

-3 -2 -1 u] 1 2 3
In-Phase

Figure 4. 2 La constellation 16-QAM.

Le diagramme de constellation permet de voir mieux les modulations en quadrature et

phase Remarquons que la distance de Hamming entre les points est bien respectee.
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4.2.2  Suréchantillonnage du signal modulé

On a sur-échantillonnée le signal modulé avec une fréquence tres élevé (fs= 4*fe).Cette
technique permet de diminuer le bruit présent dans la bande utile et d'augmenter

le rapport signal sur bruit. Elle est souvent suivie d’une opération de filtrage.

4.2.3 Mise en forme de signal sur-échantillonné

La mise en forme (filtrage) est la pour éviter I'lES et limiter I'encombrement spectral du
signal. En effet I'interférence entre symbole peut perturber la décision a I'instant
d'échantillonnage en présence de bruit. Pour cela on a utilisé le filtrage en racine de
cosinus surélevé a I’aide la fonction « rcosin », ce filtre de mise en forme présente
I’avantage d’avoir une ouverture verticale maximale entendre par ¢a une meilleure
résistance au bruit (condition de Nyquist) et aussi une ouverture horizontale maximale
afin d'étre le plus tolérant possible vis-a-vis de I'instant d'échantillonnage.

Pour bien étudier la qualité du signal filtré, un diagramme d’ceil est inséré dans la

chaine de transmission (figure 4.3).

25

Amplitude

Temps(s)

Figure 4. 3 Le diagramme de I’ceil a la sortie du filtre adapté.

La figure 4.3 présente un ceil ouvert, donc les symboles sont bien séparés et la détection
ne posera pas de problémes. Le filtre de racine de cosinus surélevé laisse passer plus de
puissance. L’amplitude max du signal est donc plus importante et par conséquent le

rapport signal a bruit est plus important.
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4.2.4 Canal de transmission

Aprés avoir modélisé le bruit convolutif par des coefficients de filtres généré

aléatoirement, la constellation de signal est devenue brouillante (figure 4.4).

Scatter plot

Quadrature

-4 -2 u] 2 4
In-Phase

Figure 4. 4 La constellation 16-QAM avec le bruit convolutif.

Remarquant que pour ce cas la constellation des points est mauvaise ; la distance de
Hamming est non respectée, ce qui induit a une difficulté lors de la prise de décision et

donc un diagramme de I’ceil bien fermé (figure 4.5).

Armnplitude

Temps(s)

Figure 4. 5 le diagramme de I’ceil avec le bruit convolutif.

+ Dans ce cas les symboles sont mal séparés et la détection se fera inégalement

suivant les symboles. 1l y a une forte IES a cause de ce mélange.
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4.25  Application de La méthode de séparation

Pour séparer la voie | et la voie Q dans un mélange convolutif inconnu on a utilisé

1’algorithme adaptatif LMS (chapitre 3).
a Le facteur de mismatch

Le facteur de mismatch calcule I’erreur entre le signal d’entré et celui de la sortie c.a.d.

le désajustement entre ces deux derniers ; il est donné par la formule suivante :

Ay —C

SM1,, = 20log10 <M> (4.9)
|44l
A, —C

SM2,, = 20log10 <M> (4.10)
|42l

Alors on cherche a minimiser le SM1 & le SM2, remarquons que pour la figure 4.6 ce

facteur tend vers la valeur de -40 dB I’équivalent de 0.0001, un cas trés favorable.
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Figure 4. 6 Le systéme mismatch obtenu aprés I’application de 1’algorithme LMS.
b Le signal rehaussé
Dans la figure 4.7 nous présentons la constellation du signal rehaussé.

Nous pouvons voir que le bruit est éliminé et I’allure de signal est bien retracée.
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scatter plot

quadrature

in phase
Figure 4. 7 La constellation de signal rehaussé.

Le diagramme de I’ceil de signal rehaussé est représenté dans la figure 4.8 :

25

Amplitude

Temps(s)

Figure 4. 8 Le diagramme de I’ceil de signal rehaussé.

v" On remarque que le diagramme de 1’ceil est bien ouvert et donc la technique de
séparation proposée a apporté des bons résultats.
¢ La convergence de I’algorithme
La figure 4.9 montre la convergence des 2 filtres C12 et C21 vers la solution optimale
Al2 et A21;
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Figure 4. 9 La convergence des filtres vers la solution optimale C;, vers A, a gauche et C,;

vers A,; a droite.

Notons que la convergence vers les coefficients est optimisée. Un autre critere qui

indique la réussite de la solution.

4.2.6  Sous-échantillonnage

Apres avoir appliqué la solution, le signal obtenu doit étre sous-échantillonné (période
d'échantillonnage Te = 4Te), cela revient a diviser la fréquence d'échantillonnage f. par
4. La fréquence maximale du signal ne change pas, on arrive a un recouvrement du
spectre. Donc pour éviter ce dernier, il faut procéder a une réduction de la fréquence

maximale fmax du signal. Un filtrage passe-bas de type FIR peut servir.

Scatter plot

Quadrature

In-Phase

Figure 4. 10 La constellation 16-QAM apres le sous-échantillonnage.
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4.2.7  Vitesse de convergence

Pour une vitesse de convergence rapide, en choisissant une formulation simple pour les

fonctions non-linéaire fet g :
f()=()° et g()=()

On déduit la regle finale suivante pour estimer les coefficients des filtres du modeéle :
C12(n)=Ca2(N)+11*(Qr(N)**1()
Car(n)=Car(n)+42* (1{())™*Qx(n)

La figure 4.11 illustre les résultats.
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Figure 4. 11 Le systéme mismatch de 1’algorithme LMS.

La constellation et le diagramme de 1’ceil de signal rehaussé sont illustrés dans les figures

412 et4.13.
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Figure 4. 12 La constellation de signal rehaussé.
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Figure 4. 13 le diagramme de I’ceil de signal rehaussé.

v La constellation est bien tracée et le diagramme de I’ceil est bien ouvert.
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Figure 4. 14 La convergence des filtres vers la solution optimale Cy, vers A;, a gauche et C,;

vers A, a droite.

v" Quand on augmente la puissance de ’erreur quadratique a ‘3’, on remarque
(figure 4.14) que l’algorithme converge plus rapidement par rapport a la
précédente (figure 4.9).

+ Conclusion

En continuant a augmenter la puissance de I’erreur quadratique on remarque que pour

des puissances paires 1’algorithme converge plus rapidement contrairement aux
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puissances impaires qui conséquent la divergence. Une contrainte a noté est que le

diagramme de 1’ceil se ferme partiellement durant cette augmentation.
4.2.8 La modulation 16-PSK

Passant maintenant a la modulation 16-PSK, la chaine de transmission est la méme que
celle de la 16-QAM.

Les résultats de simulation sont les suivants :
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Figure 4. 15 La constellation et le diagramme de 1’ceil sans bruit.

v'La constellation est bonne contrairement au diagramme qui est partiellement fermé

notons que le bruit convolutif n’est pas encore inséré.
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Figure 4. 16 La constellation et le diagramme de I’ceil avec le bruit.
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v On remarque que la constellation 16-PSK est mauvaise, on aura donc une détérioration

du diagramme de I’ceil.

SM2(dh)

Echantillons 2 104 Echantillons oot

Figure 4. 17 Le systéme mismatch obtenu par 1’algorithme LMS.

v Dans la figure 4.17, ’erreur quadratique augmente dans ce type de modulation en

comparaison avec celle de la 16-QAM (-9db).
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Figure 4. 18 La constellation et le diagramme de 1’ceil de signal rehaussé.

v Malgré I’application de I’algorithme adaptatif ; le bruit est toujours présent et donc un

digramme complétement fermé.

Cela induit & une trés lente convergence voire impossible.
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Figure 4. 19 La convergence des filtres vers la solution optimale C,, vers A, a gauche et Cy;

vers A,; a droite.

v Les coefficients Cy, et Cy convergent lentement vers la solution optimale. Cela assure
les bonnes performances de la modulation 16-QAM par rapport a cette modulation.

» Proposant maintenant le passage d’un autre type du filtre rcosin, de la racine du

cosinus surélevé au cosinus suréleveé.
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Figure 4. 20 la constellation et le diagramme de I’ceil de signal sans bruit.

v Aprés avoir changer le type de filtre, I’ceil est devenu bien claire.
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Figure 4. 21 la constellation et le diagramme de 1’ceil de signal avec bruit.

+ L’utilisation de ce type de filtre a bien amélioré le facteur de mismatch reste la

contrainte de la vitesse de convergence décrite dans les deux figures suivantes :
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Figure 4. 22 Le systéme mismatch obtenu par 1’algorithme LMS.

v" La constellation de ce type de modulation est bien Claire et le digramme de 1’ceil

est identique a celui du signal d’entré figure (4.23).
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Figure 4. 23 La constellation et le diagramme de 1’ceil de signal rehaussé.
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Figure 4. 24 La convergence des filtres vers la solution optimale.

v La convergence devient bonne par rapport au cas précédent. Elle est lente par
rapport a la 16-QAM. Ceci confirme toujours les bonnes performances de la
modulation 16-QAM.

+ La modulation 16-QAM est mieux que la 16-PSK puisque les symboles dans la
16-QAM couvrent tous les espaces dans le diagramme de constellation et ne se
limitent pas a un cercle dense. Quand a la 16-PSK qui est utilisé lorsque
I’amplification est considérée, elle occupe une bande passante deux fois plus
large (plus de sélectivité en fréquence) et donc il faudra nécessairement gérer un
compromis entre le spectre du signal modulé, I’IES, et le type de filtre choisis.
C’est la raison pour la quelle le filtre en cosinus surélevé marche bien avec la

16-PSK au lieu de la racine de cosinus surélevé (utilisé pour la 16-QAM).
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» Un autre probleme qui peut affecter ce signal est le probleme de la distorsion

d’amplitude et de phase.
4.2.9 Distorsion d’amplitude

On parle de distorsion d’amplitude quand le niveau du signal est modifié, et la phase

reste inchangée.

La figure 4.25 représente la constellation et le diagramme de 1’ceil d’une chaine affecté

par une distorsion d’amplitude.
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Figure 4. 25 La constellation 16 QAM et son diagramme de 1’ceil avec distorsion d’amplitude.

v" Apres avoir appliqué la solution proposeée, I’erreur quadratique moyenne a été

bien minimisée.

65



SM2(db)
SM1 (db)

_140 1 | | 1 1 1 1 -1 40 L 1 1 1 L 1 1

Echantillons it Echantillons i 104

Figure 4. 26 Le systéme mismatch obtenu par 1’algorithme LMS.

v La constellation du signal rehaussé montre bien I’efficacité de I’utilisation de
1’algorithme adaptatif proposé « figure 4.27 » ce qui implique un diagramme

d’ceil bien ouvert.

La figure 4.28 illustre la convergence des coefficients du filtre vers les solutions

optimales.
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Figure 4. 27 La constellation et le diagramme de 1’ceil du signal rehausseé.
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Figure 4. 28 La convergence des filtres vers la solution optimale.
4.2.10 Distorsion de phase

C’est-a-dire la phase varie avec le temps ; la distorsion de phase a des conséquences sur
I’amplitude du signal, dont le niveau de créte peut varier alors que sa puissance ne

change pas.

Dans notre travaille, on varie la phase du filtre A12 et A21 avec une amplitude égale a

« 1 » pour les deux filtres.

Dans la figure 4.29 nous présentons la constellation et le diagramme de 1’ceil d’un signal
contenant une distorsion de phase, on remarque bien que la constellation est mal alignée

et le diagramme de I’ceil est fermé.
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Figure 4. 29 La constellation et le diagramme de 1’ceil dans le cas de distorsion de phase.

v Le facteur de mismatch est & peut prés -36dB I’équivalent de 2.51 10™, un

résultat bien satisfaisant pour ce type d’application. La figure 4.30 le montre.
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Figure 4. 30 Le systéme mismatch obtenu par 1’algorithme LMS.
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Figure 4. 31 La constellation et le diagramme de 1’ceil de signal rehaussé.
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Figure 4. 32 La convergence des filtres vers la solution optimale.

+ L’effet de distorsion est néfaste pour la récupération du signal d’origine d’ou la
nécessité du systéeme proposé précédemment pour corrigé ces désajustements,

les coefficients du filtre en bien convergeé vers la solution optimale.
4.3 Conclusion

En résumé, il a été constaté que pour résoudre le probleme de désajustement 1Q,
la géneéralisation du modéle H-J basée sur 1’optimisation des coefficients des filtres par
I’algorithme adaptatif LMS est bien évidente. Vue ses bonnes résultats non seulement
pour sa vitesse de convergence mais aussi pour sa simplicité de mis en ceuvre

comparant avec d’autre type plus complexe.

Concernant les perspectives de ce travail, beaucoup de choses restent a faire :
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Nous devons poursuivre les développements effectués pour la structure Feedforward

lors de I’augmentation de la puissance quadratique.
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Conclusion générale

Malgré les nombreux progres réalisés depuis les premiers travaux des années 80,
la séparation de sources en mélanges convolutifs reste un probléme complexe et le peu
de mises en situations pratiques disponibles dans la littérature montre les difficultés

rencontrées lorsque 1’on sort du cadre théorique.

Au cours de ce travail de these nous avons concilie le développement théorique
de nouvelles techniques performantes avec la mise en ceuvre pratique d’une méthode
destinée a une application bien particuliére cella du désajustement 1Q et son réglage

basée sur ’algorithme adaptatif LMS.

Cette application, qui constitue 1’un des aspects développés en chapitre 3 de ce
document, concernait [’étude compléte d’un dispositif opérationnel permettant
d’effectuer la séparation de deux signaux de télécommunications de distributions non
gaussiennes, complexes et mélanges de maniere convolutive, a partir de deux
observations obtenues en présence d’un fort bruit de fond.

Une importante recherche bibliographique sur la séparation de sources en mélanges

convolutifs nous a permis de porter notre choix, en vertu des contraintes fixées.

Nous avons alors mis en application le dispositif opérationnel qui a été validé sur
de nombreuses simulations dans le chapitre 4. Les résultats obtenus sont globalement
satisfaisants au regard de la complexité du probléme et de la présence de bruit de fort

niveau ajouté au niveau de la réception.
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