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	9. Abréviations
A
ASK Amplitude Shift  Keying
AMRC Access Multiple par Répartition de Codes
AMRF Acces Multiple par Répartition de Fréquence
AMRT Access Multiple par Répartition dans le Temps
AWGN Additive White Gaussian Noise
B
BER Bit Error Rate
BLAST Bell Labs Advanced Space Time
BPSK Binary Phase Shift Keying
C
CDMA Code Division Multiple Access
CRNs Cognitive Radio Networks
CSI Channel State Information
D
D–BLAST Diagonally Bell Labs Advanced Space Time
DS–CDMA Direct Sequence Code Division Multiple Access
E
ENC Encoder
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	10. Abréviations
F
FDMA Frequency Division  Multiple Access
FF Fast – Fading
FFT Fast Fourier Transform
FH–SS Frequency Hoppping Spread Spectrum
FSK Frequency Shift Keying
G
GI Guard Interval
GMSK Gaussian Minimum Shift Keying
GSM Global System for Mobile Communication
I
IAM Interférence Accés Multiples
IES Interférence entre symboles
IFFT Inverse Fast Fourier Transform
IoT Internet of Things
IS 95 Interim Standard 95
ISI Inter Symbol Interference
I.I.D Indépendantes et Identiquement Distribuées
L
LLR Logarithm Likelihood Ratio
LLR LLR Combining
LST Layered Space – Time
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	11. Abréviations
M
MAI Multiple Access  Channel
MAI Multiple Access Interference
MAP Maximum A Posteriori
MF Matched Filter
MC Multi–Carrier
MIMO Multiple Input Multipe Output
ML Maximum Likelihood
MMSE Minimum Mean Square Error
MISO Multiple Input Single Output
MRC Maximum Ratio Combining
MRT Maximum Ratio Transmitter
MSK Minimum Shift Keying
MS Mobile Station
MU–MIMO Multi–Utilisateur MIMO
MUD Multiple User Detection
MUG Multiple User Gain
N
NFE Near Far Effect
NOMA Non–Orthogonal Multiple Access
O
OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OFDMA Orthogonal Frequency Division Multiple Access
OMA Orthogonal Multiple Access
OVSF Orthogonal Variable Spreading Factor
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	12. Abréviations
P
PC Préfixe Cyclique
PN  Pseudo Noise
PSD Power Spectral Density
PSK Phase Shift Keying
Q
QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK Quadrature Phase Shift Keying
QoS Quality of Services
S
SC Single Carrier
SDMA Space Division Multiple Access
SIC Serial Interference Cancellation
SIMO Single Input Multiple Output
SISO Single Input Single Output
SNR Signal–to–Noise Ratio
ST Space Time
SNIR Signal–to–Interference and Noise Ratio
STBC Space Time Block Codes
STTC Space Time Trellis Code
SUD Single User Detection
SVD Singular Value Decomposition
T
TDMA Time Division Multiple Access
TFD Transformé de Fourier Discrètes
TH–SS Time Hopping Spread Spectrum
W
W–CDMA Wide–CDMA
Z
ZF Zero Forcing
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	13. Notations
Outils mathématiques :
—  Nombre imaginaire pur : j =
√
−1
— Transformée de Fourier : X(f) = TF(x(t)) =
R ∞
−∞ x(t)e−2πjft
dt
— Transformée de Fourier Inverse : x(t) = IFFT(X(f)) =
R ∞
−∞ X(f)e2πjft
df
— Pr(B/A) : Probabilite conditionnelle de l’évènement B par rapport à l’évènement A
— Pe : Probabilité d’erreur binaire
— Q (x) : Fonction de Marcum
R +∞
x
1
√
2π
e−t2/2
dt

— E [ ] : Espérance mathématique
— Re [ ] : Partie réelle
— Im [ ] : Partie imaginaire
— arg [ ] : Fonction argument
— log [ ] : Fonction logarithmique
— min [ ] : Fonction minimale
— max [ ] : Fonction maximale
— [ ]T
: Operateur de transposition
— [ ]H
: Hermitien, i.e. complexe conjugué transpose.
— [ ]−1
: Matrice inverse
— [ ]#
: Pseudo inverse
— (b) : Valeur estimée
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	14. Notations
— ∗ :  Produit de convolution
— | | : Module d’un nombre complexe
— k k : Norme Euclidienne
— det [ ] : Determinant d’une matrice
— diag [ ] : Matrice diagonale
— x : Scalaire
— x : Vecteur
— X : Matrice
— C : Ensemble des nombres complexes.
— N : Ensemble des entiers naturels
— In : Matrice identité de taille n × n.
Théorie de l’information
— Capacité de canal : C
Codage et modulation
— Bits de la source ou Données :
n
b(i)
o
i=0,Nb−1
, où Nb désigne la longueur de la séquence
(typiquement i.i.d. Bernouilli de probabilité 1/2)
— Symboles émis : {ak}k
— Signal émis : s(t) =
P
k akg(t − kTs)
— Filtre de mise en forme : g(t); h(t)
— Durée d’un symbole : Ts
— Temps–bit : Tb
— Rapidité de modulation : R
— Débit (bit utile) : Db = R/Tb
— Signal reçu : x(t) = s(t) + W(t)
— Bruit blanc gaussien de moyenne nulle et de niveau spectral N0
2
: W(t)
— Filtre de réception : hr(t)
— Signal après filtrage de réception : y(t) = (x ∗ hr)(t)
— Signal après échantillonnage : y(kTs) = (x ∗ hr)(kTs) (quand h ∗ hr satisfait le critère
de Nyquist, yk = sk + wk avec wk une gaussienne i.i.d. de moyenne nulle et de variance
N0
2
p (0))
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	15. Notations
Paramètres du système
L  Nombre de trajets du canal
τRMS Étalement moyen au sens des moindres carres
τmax Delai maximal de retard des trajets
τ̄ Delai moyen
αl (τ) Puissance du léme
trajet
hc(τ; t) Réponse impulsionnelle d’un canal à trajets multiples
Γk,m Matrice d’inter-corrélation
ck
Séquence de chips de l’utilisateur k
δm,n Symbole de Kronecker
Es Energie par symbole
Eb Energie par bit utile
Bm Largeur de bande utilisée
Bcoh Bande de cohérence
Eb/N0 Rapport entre énergie par bit et densité spectrale du
bruit
f0; fc Fréquence porteuse
fd Fréquence Doppler
Bd Étalement Doppler
v Vitesse du mobile
Tcoh Temps de cohérence
Nt Nombre d’antennes en émission.
Nr Nombre d’antennes en réception
r Vecteur de réception tel que r ∈ CNr×1
.
H Matrice du canal tel que H ∈ CNr×Nt
s Vecteur de transmission tel que s ∈ CNt×1
w Vecteur bruit tel que w ∈ CNr×1
hj,i Coefficient d’évanouissement entre le iième
émetteur et
le jième
récepteur
α Fateur d’arrondi α ∈ [0, 1]
M Taille de la constellation
F Matrice de pondération F (Beamformer)
Dr. MEFTAH El-Hadi 2018/2019 xiv Communications numériques avancées.
 


	16. Notations
ρ SNR
Gr Gain  de multiplexage
Gd Gain de diversité
η Éfficacité spectrale
TN Durée d’un symbole OFDM
Ttot Durée totale d’un symbole OFDM
Tg Durée d’un intervalle de garde
N Nombre de sous–porteuses
BN = ∆f Distance entre sous-porteuses
S(n) =
PN−1
k=0 Cke2jπ kn
N
Symbole OFDM
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	18. Avant propos
C
e polycopié  de cours de la matière communications numériques avancées (UEF1.1.1)
est destiné aux étudiants de première année Master LMD , filiére : Télécommunica-
tions, spécitialité : Systèmes des Télécommunications 1
. Il est conforme au programme
agréé par le ministère de l’enseignement supérieur et de la recherche scientifique.
L’élaboration du présent polycopié a été motivée par deux principales évolutions dans les
communications numériques sans fil au cours de la dernière décennie. Le premier est l’accrois-
sement massif des activités de recherche sur la théorie de la communication numérique sans
fil au niveau physique. Bien que cela ait fait l’objet d’une étude depuis les années 60, les évo-
lutions récentes dans le domaine, telles que les techniques d’accès multiples, la modulation
multi–porteurs et les antennes multiples, ont apporté de nouvelles perspectives sur la façon de
communiquer sur des canaux sans fil.
Deuxièmement, la technologie des systèmes de communication sans fil s’est développée à un
rythme rapide à cause du développement potentiel de nouvelles applications telles que l’internet
des objets (IoT : Internet of Things). Alors les exigences en terme des débits de transmissions
et de la qualité de service (QoS) sont constamment revues et améliorées afin de s’assurer que
les utilisateurs obtiennent la satisfaction souhaitée de leur expérience de communication sans
fil.
1. Il peut également servir aux étudiants de troisième année Licence LMD , filiére : Télécommunications,
spécitialité : Télécommunications.
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	19. Avant propos
Ce polycopié  offre un horizon assez complet des principes de base qui sous-tendent l’analyse
et la conception des systèmes de communication numériques sans fil. Il est le fruit d’un travail
pédagogique et correspond à un cours enseigné depuis de nombreuses années dans le cursus
master télécommunications. Le sujet des communications numériques implique la transmission
d’informations sous forme numérique à partir d’une source générant les informations vers une ou
plusieurs destinations (utilisateurs). Une importance particulière dans l’analyse et la conception
de systèmes de communication c’est les caractéristiques des canaux sans fil à travers lesquels,
l’information est transmise. Les caractéristiques du canal affectent généralement la conception
des blocs basiques du système de communication sans fil.
La structure de ce polycopie, illustrée sur la figure 1, s’articule autour de quatre chapitres,
correspondant aux différentes étapes repérant la conception d’un systéme de communication :
Chapitre I : Dans ce chapitre, nous rappelons quelques notions élémentaires sur les mo-
dulations numériques. Le concept de représentation en phase et en quadrature offre une pré-
sentation conjointe de la modulation et de la démodulation pour les transmissions en bande de
base comme pour les transmissions sur fréquence porteuse. Nous indiquons qu’en présence de
bruit gaussien, le détecteur optimal est composé d’un filtre adapté ( ou bien un corrélateur)
suivi d’un bloc d’échantillonage et de décision. Nous discutons le cas où l’absence d’interférence
entre symboles IES permet de réaliser une décision symbole par symbole. Cette stratégie mené
au critère de Nyquist et à la notion de diagramme de l’oeil. L’expression du taux d’erreurs bi-
naire est établiée pour la famille des modulations à M niveaux d’amplitude. Une comparaison
est faite qui s’appuie sur deux notions fondamentales : le rapport signal sur bruit et l’éfficacité
spectrale. Ces deux notions sont aussi reliés à la formule de Shannon qui permet de déduire la
limite fondamentale de l’éfficacité spectrale pour un rapport signal sur bruit donné.
Chapitre II : Ce chapitre passe en revue les caractéristiques principales des canaux non
idéaux et présente les modèles les plus fréquemment utilisés pour caractériser ces canaux, soient
le modèle AWGN, le modèle de Rayleigh, le modèle de Rice. Nous parlons de la distribution
de Rayleigh choisie comme modèle pour caractériser l’effet des évanouissements du canal. Nous
discutons aussi les caractéristiques du canal sans fil tels que le temps et la bande cohérence,
l’effet Doppler et l’effet des trajets multiples, ainsi le bruit et les interférences. Enfin, nous don-
nons aussi un aperçu sur les modèles mathématiques ainsi que les paramètres qui caractérisent
les canaux invariant et variant en temps et en fréquences.
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	20. Avant propos
Chapitre III  : Nous consacrons ce chapitre aux systèmes de communication multi–
utilisateurs. Dans un premier temps, nous avons présenté les trois principales techniques d’accès
multiple qui consistent à permettre aux différents utilisateurs présents dans un canal de parta-
ger les différentes ressources (bande passante, puissance, etc.) offertes par le système. Le partage
de ces ressources pourra se faire selon différentes dimensions, soit en divisant le temps (dimen-
sion temporelle TDMA), la fréquence (dimension fréquentielle FDMA) ou soit en servant les
usagers avec des codes distincts (dimension code CDMA). Nous avons fourni une description
de chacune de ces techniques ainsi que ses principaux avantages et inconvénients tout en nous
concentrons sur le CDMA. Deuxièmement, nous décrivons le principe de la modulation multi –
porteuses orthogonale, ou encore multiplexage orthogonal par répartition de fréquence OFDM,
est une technique qui consiste à employer plusieurs porteuses pour transmettre l’information.
Cette technique de modulation a présenté une solution qui minimise les déformation dues aux
interférences entre symboles IES, en outre, nous nous intéressons à cette technique en particu-
lier pour sa propriété d’orthogonalité qui est implémentée afin de combattre les effets de canal
multi–trajets à évanouissements.
Chapitre IV : Nous étudions dans ce chapitre la capacité des systèmes multi-antennes
MIMO afin de déterminer les débits théoriques qu’on peut attendre de ces systèmes. Nous
donnons d’abord un état de l’art sur les techniques MIMO et sur la capacité les formules des
capacités des différents canaux SISO et SIMO et MISO seront fournies par la théorie de l’infor-
mation et comparées à celle du système MIMO. Par cette notion de capacité, nous montrons les
améliorations en termes de performances apportées par les systèmes MIMO. Ensuite, nous pré-
sentons les différentes techniques à diversité d’espace en émission, de codages spatio-temporels,
multiplexage spatial, les MIMO Beamforming et les récepteurs les plus courants. . Enfin, nous
terminons le chapitre par une dernière solution en vue d’une implémentation en de plusieurs
antennes dans un contexte multi-utilisateurs (MU-MIMO).
Une liste d’exercices complète le cours chapitre par chapitre sont donnés à titre d’exercices
d’applications, et permet aux étudiants de s’exercer régulièrement.
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	21. Avant propos
Avant Propos
Chapitre  I
Rappels sur les modulations
numériques
Section I.3
Transmissions numériques
en bande limitée
Chapitre II
Canaux non idéaux
Canal AWGN :
Section I.5
Section II.3
Canal multi–trajets
Section II.2
Section II.6
Section III.1/2/3
TDMA
FDMA
Section III.3 /4
CDMA
OFDM
Chapitre III
Techniques d’accès
multiple
Chapitre IV
Systèmes MIMO
Section IV.7
MU-MIMO
Section IV.6
Démodulation conjointe
Section IV. 1 /5
Diversité/Multiplexage
Figure 1: Structure du polycopié.
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	23. Chapitre I
Rappels sur  les modulations numériques
1 Modulations à bande étroite et à large bande
L’opération de modulation numérique peut se décomposer en une opération de construction
des composantes en Bande de Base du signal modulé,qui dépend du format de la modulation
suivie d’une opération de transposition autour de la fréquence porteuse désirée, appelée «
Modulation I/Q ».
Le signal modulé m(t) étant un signal réel passe-bande de largeur Bm autour d’une fré-
quence porteuse f0, il peut toujours s’écrire (et être construit) comme :
m(t) = mI(t) cos(2πf0t) + mQ(t) cos(2πf0t + π/2) (I.1)
où mI(t), et mQ(t) sont deux signaux réels en bande de base appelés respectivement com-
posantes en phase (I, In phase) et en quadrature (Q).
Définition 1.1 modulation à bande étoite
On parle d’une modulation à bande étoite si (Bm  f0 ). Si la modulation numé-
rique est bande étroite, alors le rythme de changement des symboles est lent.
À titre d’exemple, nous notons dans le tableau I.1 quelques valeurs de f0 et Bm pour des
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	24. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
systèmes de communication standard à bande étroite. L’avantage majeur de telle modulation
réside dans le fait que les attunuations du canal de propagation influencent toutes les infor-
mations de la même façon. Néanmoins, toute l’information étant concentrée sur une étendue
spectrale faible, il est relativement aisée “d’écouter” la communication pour en intercepter le
contenu.Les méthodes de modulations modernes tendent à dépasser ces limitations. Pour cela,
au lieu d’être concentrée sur une petite étendue fréquentielle (le canal), l’information est répartie
sur une large plage de fréquences. On parle alors demodulations “large bande”.
Système f0 Bm
TNT/DVBT 600MHz (UHF) 8MHz
2G 900MHz 200KHz
WiFi 2,4 GHz 20MHz
LTE 0,7–2,6GHz 20MHz
Satellite DVB-S2 12–18GHz (bande Ku) 38MHz
Tableau I.1: Quelques systémes à bande étoite et des valeurs pratiques de f0 et Bm
Définition 1.2 modulation large bande
De façon générale, les techniques de modulation large-bande consistent à répartir le signal
utile sur une large plage de fréquencesautour de la porteuse. La relation Bm  f0 devient
Bm . f0.
Cette modulation possède une densité spectrale de puissance globalement plus faible, pour
l’émission des informations de chaque communication, la puissance disponible est étalée sur une
large plage de fréquences. Il existe actuellement deux catégories de modulations larges bandes :
les modulations à étalement de spectre et les modulations multi-porteuses, ces techniques seront
traités plus en détail dans chapitre III.
2 Modulations numériques de type ASK, FSK, PSK
La modulation a pour objectif d’adapter le signal à émettre au canal de transmission.
Cette opération consiste à modifier un ou plusieurs paramètres d’une onde porteuse s(t) =
A cos(ω0t + ϕ0) centrée sur la bande de fréquence du canal. Les paramètres modifiables sont :
— L’amplitude : A
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	25. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
— La fréquence : f0 = ω0/2π
— La phase : ϕ0
Les types de modulation les plus fréquemment rencontrés sont les suivants :
— Modulation par Déplacement d’Amplitude MDA. (Amplitude Shift Keying ASK) ;
— Modulation par Déplacement de Phase MDP. (Phase Shift Keying PSK) ;
— Modulation d’amplitude de deux porteuses en quadrature MAQ. (Quadrature Amplitude
modulation QAM) ;
— Modulation par Déplacement de Fréquence MDF. (Frequency Shift Keying FSK).
Dans les communications numériques, on utilise la modulation d’amplitude et la modulation
dephase. Ces deux modulations peuvent être utilisées separément, mais dans ce c as elles sont
difficiles à générer à l’émetteur et difficiles à détecter au récepteur. Donc, en pratique, nous
utilisons ces deux modulations d’une maniére qu’elles dépendent l’une de l’autre : le signal à
l´emettre est separé en deux composants, I (In-phase) et Q (quadrature), qui correspondent
aux parties réelle et imaginaire du signal.
Définition 2.1 La modulation M-aire
La modulation s’appele M-aire, si chaque symbole émis peut prendre M valeurs possibles.
Dans la plupart des cas, le symbole est formé à partir d’un vecteur de n bits, ce qui conduit
à M = 2n
.
Le signal modulant, obtenu après codage, est un signal en bande de base, éventuellement
complexe, qui s’écrit sous la forme :
c(t) =
X
k
ckg(t − kT) = ck(t) = ak(t) + jbk(t) (I.2)
avec ck(t) = ak(t) + jbk(t)
La fonction g(t) est une forme d’onde qui est prise en considération dans l’intervalle [0, T[
puisque t doit vérifier la relation :t ∈ [kT, (k + 1)T[ .Dans les modulations ASK, PSK et QAM,
la modulation transforme ce signal c(t) en un signal modulé m(t) tel que :
m(t) = Re

X
k
ck(t)ej(ω0t+ϕ0)
#
(I.3)
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	26. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
Le signal modulé s’écrit aussi plus simplement :
m(t) =
X
k
ak(t) cos(ω0t + ϕ0) −
X
k
bk(t) sin(ω0t + ϕ0) (I.4)
Ou bien m(t) = a(t) cos(ω0t + ϕ0) − b(t) sin(ω0t + ϕ0) (I.5)
Les deux signaux a(t) et b(t) sont aussi appelés trains modulants et s’écrivent :a(t) =
P
k
akg(t − kT) et b(t) =
P
k
bkg(t − kT).Les symboles ak et bk prennent respectivement leurs
valeurs dans l’alphabet (A1, A2, . . . AM ) et dans l’alphabet (B1, B2, . . . BM ). Le schéma théo-
rique du modulateur est représenté sur la figure I.1.
ak
m(t)
( )
0
0
cos ϕ
ω +
t
( )
0
0
sin ϕ
ω +
− t
g(t)
g(t)
bk
CODEUR
π/2
Oscillateur
Mise en
forme ou
filtrage
Entrée
M-aire b(t)
a(t)
Figure I.1: Forme générale du modulateur.
2.1 La modulation ASK
Pour chaque symbole ck, on émet le signal akg(t − kT) cos(ω0t + ϕ0) pendant la durée
t ∈ [kT, (k + 1)T[ (Pas de composante en quadrature) :
m(t) =
X
k
ak(t) cos(ω0t + ϕ0) (I.6)
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	27. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
Exemple 2.1
modulation 4-ASK , séquence de bits : 1 0 1 1 0 0 0 1 , voir la figure I.2
composante I(t) 4−ASK
signal x(t) 4−ASK
Figure I.2: Exemple d’une modulation 4–ASK.
2.2 La modulation PSK
Pour chaque symbole ck, on émet le signal g(t − kT) cos(ω0t + ϕk) pendant la durée
t ∈ [kT, (k + 1)T[, où les ϕk sont uniformément réparties sur [0; 2π[, on pose ϕ0 = 0 :
m(t) =
X
k
g(t − kT) cos(ω0t + ϕk) (I.7)
= I(t) cos(ω0t) − Q(t) sin(ω0t)
I(t) = a(t) =
X
k
g(t − kT) cos(ϕk) (I.8)
Q(t) = b(t) =
X
k
g(t − kT) sin(ϕk) (I.9)
c’est-à-dire :(ak; bk) = (cos(ϕk); sin(ϕk)),et a(t) et b(t) sont des signaux M/2 − NRZ de
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niveaux respectifs ak et bk.
Exemple 2.2
modulation QPSK séquence de bits : 1 0 1 1 0 0 0 1 , voir la figure I.3
composante I(t) QPSK
composante Q(t) QPSK
signal x(t) QPSK
Figure I.3: Exemple d’une modulation QPSK.
2.3 La modulation QAM
Pour chaque symbole ck, on émet le signal akg(t − kT) cos(ω0t + ϕk) pendant la durée
t ∈ [kT, (k + 1)T[, où les ϕk sont uniformément réparties sur [0; 2π[ on.pose ϕ0 = 0 :
m(t) =
X
k
akg(t − kT) cos(ω0t + ϕk) (I.10)
= I(t) cos(ω0t) − Q(t) sin(ω0t)
I(t) = a(t) =
X
k
akg(t − kT) cos(ϕk) (I.11)
Q(t) = b(t) =
X
k
akg(t − kT) sin(ϕk) (I.12)
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c’est-à-dire :(ak; bk) = (ak cos(ϕk); ak sin(ϕk)),et a(t) et b(t) sont des signaux M − NRZ de
niveaux respectifs ak et bk.
Exemple 2.3
modulation 16-QAM séquence de bits : 1 0 1 1 0 0 0 1 1 1 0 1 1 0 0 0, voir la figure I.4 ,
avec une constellation 16-QAM rectangulaire voir la figure I.5
composante I(t) 16−QAM
composante Q(t) 16−QAM
signal x(t) 16−QAM
Figure I.4: Exemple d’une modulation 16–QAM.
2.4 La modulation FSK
L’idée est d’ émettre les M = 2n
symboles possibles (groupe de n bits) en émettant des
signaux de fréquences différentes. La séparation entre les fréquences :
∆f =
Bande de fréquence
M
(I.13)
Appelons ∆f la différence de la fréquence instantanée correspondant à l’émission de deux
symboles adjacents ; Et soit ak un symbole appartenant à l’ensemble {±1, ±3, . . . ± (M −
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1111 1011 1001 1101
0101
0001
0011
0111
0110 0010 0000 0100
1100
1000
1010
1110
+1 +3
−1
−3
+3
+1
−1
−3
Figure I.5: Constellation 16–QAM rectangulaire.
1)}.L’expression du signal modulé par déplacement de fréquence s’écrit aussi plus simplement,
et en prenant ϕ0 = 0, par :
m(t) = cos(ω0t + ϕ(t)) = cos(2πf0t + ϕ(t))
C’est la dérivée de la phase ϕ(t) qui est reliée de façon simple (linéaire) à la valeur des
symboles, le tout constituant une relation non linéaire. Alors, L’expression du signal modulé
est :
m(t) = cos 2π f0 ± ak
∆f
2
!
t
!
(I.14)
Avec la fréquence instantanée est :
f(t) = f0 ± ak
∆f
2
(I.15)
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Définition 2.2 Indice de modulation
l’indice de modulation µ = ∆fT conditionne la forme de la densité spectrale du signal
modulé
Exemple 2.4
modulation BFSK séquence de bits : 0 1 1 0 1 0 0 , voir la figure I.6
t
Train binaire modulant
t
t
Modulation de f2
+
Modulation de f1
=
Signal %FSK

  

 
Figure I.6: Exemple d’une modulation FSK.
3 Transmissions numériques en bande limitée
Jusqu’à ici, dans ce chapitre, il était supposé que la bande de fréquences allouée à la
transmission était infinie (canal idéal).Ce canal, qui n’a pas de réalité physique, est cependant
un bon modèle lorsque la bande passante du canal est suffisamment large pour transmettre
sans distorsion le signal modulé Nous allons maintenant nous placer dans cas plus réaliste où
une bande de fréquences de largeur B est disponible pour transmettre le signal modulé. Dans
cette bande B le canal est supposé avoir une réponse plate et une phase linéaire.
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h(t)
bruitadditif,blanc,gaussien
an Σakh(t−kT) +
+
nT+τ
(nT+ τ)
hR(t)
2.10–
Figure I.7: Chaîne de transmission en bande de base.
3.1 L’interférence entre symboles
Considérons la transmission d’une suite de symboles. M-aires sur un canal à bande limitée.
Nous supposerons que la limitation de la bande est due à la présence d’un filtre d’émission de
réponse impulsionnelle h(t) = he(t)?hc(t) 1
combinant le filtre d’emission et le filtre modélisant
le canal de transmission (cf. Figure I.7). La transmission se fait à travers un canal non distor-
dant, à bande limitée B, soumis à un bruit W(t) additif, blanc, gaussien de densité spectrale
de puissance N0/2. Le signale x(t) reçu par le réception est égale à :
x(t) =
X
k
akh(t − kT) + W(t) (I.16)
Le récepteur cohérent utilise un filtre de réception suivi d’un échantillonneur à l’instant
t0 + nT et d’un comparateur à seuils, où t0 est un instant qui peut être choisi arbitrairement.
1. Si la bande du signal émis est limitée, la forme de l’impulsion élémentaire h(t) est de durée infinie. Alors
il faut bien choisir h(t) pour pouvoir reconstituer parfaitement à la réception les échantillons émis à la cadence
symbole de 1/T.
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La sortie du filtre de réception de réponse impulsionnelle hr(t) a pour expression :
y(t0 + nT) =
X
k
akp(t0 + (n − k) T) + w(t0 + nT) (I.17)
où p(t) = h(t) ? hr(t) et w(t) = W(t) ? hr(t)
On peut décomposer l’échantillon y(t0 + nT) en une somme de trois termes :
y(t0 + nT) = anp(t0)
| {z }
1erTerme
+
X
k6=n
akp((n − k) T)
| {z }
2emeTerme
+ w(t0 + nT)
| {z }
3emeTerme
(I.18)
— Le premier est relatif au symbole qui a été émis à l’instant nT ;
— Le second est relatif à tous les autres symboles autres que celui qui a été émis à l’instant
nT. Pour cette raison il porte le nom d’Interférences Entre Symboles (en IES, en anglais
ISI pour Inter Symbol Interferences) ;
— Le troisiéme est relatif au bruit additif sur le canal.
3.2 Condition d’absence d’IES : critère de Nyquist
Pour garantir l’absence d’interférence intersymbole, on doit avoir la condition suivante sur
la forme d’onde p(t) :
p(t0 + (n − k) T) =



1 pour n = k
0 pour n 6= k
(I.19)
Condition en fréquences (équivalente) :
X
k
P(f − k/T)e2jπ(f−k/T)t0
= TP(t0) (I.20)
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Pour t0 = 0,les équations (I.19) et (I.20) devient :
p((n − k) T) =



1 pour n = k
0 pour n 6= k
(I.21)
X
k
P(f − k/T) = TP(0) = constante (I.22)
Interprétation du critère de Nyquist pour un canal de largeur B
— 1/T  2B : Toujours d’IES
— 1/T ≤ 2B : possibilités de choisir P(f) qui vérifie le critère de Nyquist : P(f) + P(f −
1/T) = TP(0)
−2 −1.5 −1 −0.5 0 0.5 1 1.5 2
0
0.2
0.4
0.6
0.8
1
3(f)
alpha=0
alpha=0.15
alpha=0.35
alpha=0.5
alpha=1.0
Figure I.8: Fonctions de transfert des filtres en cosinus-surélevé.
Répartition du filtrage : racine carrée de Nyquist
Lorsque le canal de transmission est un canal AWGN (Canal idéal : Hc(f) = 1 ), on a P(f) =
He(f)Hr(f) afin de maximiser le rapport signal à bruit à la réception on scinde le filtre en
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−8 −6 −4 −2 0 2 4 6 8
−0.1
0
0.1
0.2
0.3
0.4
S(t)
alpha=0
alpha=0.15
alpha=0.35
alpha=0.5
alpha=1.0
Figure I.9: Réponses impulsionnelles des filtres en cosinus-surélevé.
cosinus surélevé en deux filtres identiques :
He(f) = Hr(f) =
q
Cα(f) =









√
T pour |f| = 1−α
2T
√
T cos

πT
2α
(|f| − (1 − α/2T))

pour 1−α
2T
 |f|  1+α
2T
0 pour |f|  1+α
2T
(I.25)
Notons que le critère de non IES n’est pas vérifié par le filtre d’émission he(t) mais seulement
par le filtre global p(t) dont la fonction de transfert satisfait bien le critère de non IES.
3.3 Diagramme de l’oeil
C’est la superposition sur une seule période (intervalle de temps de longueur T) de toutes
les périodes du signal analogique reçu y(t). Le but est de visualiser les chevauchements entre les
symboles (IES) et de déterminer l’instant d’échantillonnage optimal (instant de la période où
l’œil est le plus ouvert). L’observation du diagramme de l’œil fournit les indications suivantes :
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— hauteur de l’oeil : immunité au bruit.
— largeur de l’oeil : marge pour le choix de l’instant d’échantillonnage.
— pente de la fermeture : sensibilité à une erreur par rapport à l’instant optimal.
())* +* ,-.%, +-/0 1%'0, 234 5,6(7 8( /0 5,6(* *0 :1
/16(* '(8%?/*)*06 ,-*@*6 +* ,-%06*(A7(*0 * 06*(1B)C:,
D0 8*/6 0:6*( *0 8(6% /,%*( ?/* )E)* *0 C *0 * +* C(/
)*( ,* +%'())* +* ,-.%, *6 +:0 G (*0+(* 8, 1 +%H %,* ,
instant d’échantillonnage
optimal
marge de bruit
largeur de l'oeil
!#$
!#$%
!#$%
% '( $
*+,-
#$

.
% /012
3#45411
67 8
6$
!
!6#%
79#7
4:6#
74
Figure I.10: Diagramme de l’oeil.
Définition 3.1 Distorsion maximale d’IES
cest un moyen quantitatif de juger du niveau d’IES. Lorsque la distorsion maximale :
Dmax = (M − 1)
P
k
|p (k)| − |pmax|
|pmax|
(I.26)
où pmax = max {p (k)}
Si Dmax  1, une décision symbole par symbole peut être utilisée, cela correspond à un
œil trés ouvert verticalement. Par contre si Dmax  1, une décision optimale symbole par
symbole est impossible.
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3.4 Expression de la probabilité d’erreur en présence de filtrage de
Nyquist
Les symboles émis prenant leurs valeurs de l’alphabet an ∈ {±1, ±3, ..., ±(M − 1)}.Si la
fonction p(t) = h(t) ? h∗
(−t) vérifie le critére de nyquist, les quantités en sortie du filtre adapté
ont la forme suivante :
yn = anp (0) + wn (I.27)
Où wn sont des variables aléatoires gaussiennes centrées, indépendantes, de même variance :
σ2
wn
=
N0
2
Z +∞
−∞
|Hr(f)|2
df =
N0
2
Z +∞
−∞
|hr(t)|2
dt =
N0
2
p (0) (I.28)
La probabilité d’erreur par symbole peut être approximée comme :
Pe = 2

M − 1
M

Q
p (0)
σ
!
(I.29)
avec Q (x) =
Z +∞
x
1
√
2π
e−t2/2
dt (I.30)
On peut montrer que E {an} = 0 et que E {a2
n} = 2
M

12
+ 32
+ ... + (M − 1)2

= M2−1
3
.
En calculant l’energie moyenne par symbole :
Es = E

a2
n
Z
|h(t)|2
dt

=
M2
− 1
3
p (0) (I.31)
Eb =
Es
log2 M
=
M2
− 1
3 log2 M
p (0) (I.32)
En portant (I.28 ) et (I.32) dans (I.29), on déduit l’expression de la probabilité d’erreur :
Pe = 2

M − 1
M

Q
s
2Eb
N0
3
M2 − 1
log2 M
!
(I.33)
D’apres l’équation (I.33),on peut remarquer trois termes :
— 2Eb
N0
directement lié au rapport signal sur bruit.
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— 3
M2−1
directement lié à la géométrie de la constellation utilisée.
— log2 M directement lié à la taille de l’alphabete de modulation.
4 Évaluations des systèmes de transmission numériques
La conception de tout système de communication numérique commence par une description
du canal (puissance reçue, bande passante disponible, statistiques de bruit et autres dégradations
telles que l’évanouissement) et une définition des exigences du système (débit et performances
d’erreur). Un compromis doit être trouvé en fonction des divers paramètres de système est
fondamental. Les objectifs du constructeur peuvent être les suivants :
— Maximiser l’efficacité spectrale (rapport entre le nombre de bits transmis par seconde et
la largeur de bande utilisée) ;
— Minimiser le taux d’erreurs pas bit ;
— Minimiser la puissance émise ;
— Minimiser la bande passante pour un débit binaire donné ;
— Minimiser la complexité du système en émission et réception,... etc
Avant d’aborder l’analyse et le compromis entre les différents paramètres des systèmes de
transmission numériques, il faut rappeler quelques diffinitions de base concernant ces systèmes.
Définition 4.1 Éfficacité spectrale
exprimée en bits/s/Hz est définie par :
η =
Db
B
(bits/s/Hz) (I.34)
Où Db désigne le débit binaire et B la bande de fréquence du canal.
On donne aussi :
Db = Rs × log2(M) (I.35)
Avec Rs désigne la vitesse de symbole ( rapidité de la modulation)
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Définition 4.2 Éfficacité de puissance

Eb
N0

exprimée en Joules/W/Hz est définie par :
ρ =
Eb
N0
(Joules/W/Hz) (I.36)
où Eb désigne la quantité d”énergie par bit, exprimée en nombre de Joules par bit, et
N0/2 la densité spectrale du bruit additif, blanc sur le canal, exprimée en (W/Hz). On
en déduit que la puissance moyenne du signal réçu est donnée par S = Eb × Db et que la
puissance du bruit dans la bande B et donnée par N = N0 × B. On en déduit le rapport
signal sur bruit (Signal to Noise Ratio : SNR)
S
N
=
Eb
N0
× η (I.37)
Définition 4.3 Taux d’erreur sur les bits(BER)
La probabilité d’erreur par symbole définie par Ps = Prob {âk 6= ak}où âk désigne
la valeur choisie par le récepteur et ak le symbole émis. On considère aussi le taux
d’erreur binaire (Bit Error Rate :BER). Dans le cas où le rapport signal sur bruit est
grand,l’expression approchée du BER est :
BER '
Ps
log2 M
(I.38)
En pratique, BER estimée par la mesure du rapport :BER = nombre de bits erronés
nombre total de bits transmis
.
Théorème
1
Canal gaussien - C.E.Shannon(1948)
Soit un canal de bande en fréquence B soumis à un bruit additif gaussien
blanc et soit un rapport signal sur bruit SNR. On appelle capacité du canal
gaussien la quantité mesurée en bit/s et définie par :
Cmax = B log2 (1 + SNR) (I.39)
D’apres le théoreme de Shannon, si le débit binaire de la source Db  Cmax, il existe un
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ensemble (modulateur/démodulateur) asymptotiquement sans erreur.
4.1 Évaluation selon l’éfficacité spectrale
L’éfficacité spectrale maximale η est maximale lorsque la bande passante est minimale soit
Bmin = 1/Ts, on a :
ηmax =
1
TbBmin
=
Ts
Tb
(I.40)
Si le débit binaire est égal à la capaité du canal (Db = Cmax), et d’après (I.37)et (I.39) ,
l’éfficacité spectrale ηmax devient :
ηmax =
Cmax
B
= log2

1 + ηmax ×
Eb
N0

(bit/ sec /Hz) (I.41)
Cette équation peut s’écrire encore :
Eb
N0
=
2ηmax
− 1
ηmax
(I.42)
La courbe ηmax = f

Eb
N0

donne une limite fondamentale aux transmissions sures. Nous
avons représenté figure I.11 la courbe donnant Eb
N0
en dB en fonction de ηmax en bit/ sec /Hz.
Pour les points situés au dessous de la courbe, il existe un système de communication dont la
probabilité d’erreurs peut être rendue aussi faible que l’on veut. À titre d’exemple, les perfor-
manes des systèmes utilisant une modulation de phase à 2 et 4 états (BPSK et QPSK) sans
codage sont respetivement à 9.5 dB et 7.75 dB de la limite de Shannon. L’ajout d’un code
convolutif (133, 171) de rendement R = 1/2 à un système utilisant une modulation BPSK
apporte un gain de 5.1dB par rapport au système sans codage.
Exemple 4.1 Sélection de la modulation suivant l’efficacité spectrale
La figure I.12 illustre l’évolution de l’efficacité spectrale dans le cas de quelques mo-
dulations M-aires en fonction du rapport Eb
N0
. À faible rapport Eb
N0
l’efficacité spectrale
maximale est quasiment identique pour toutes les modulations. Il est ainsi inutile d’adop-
ter des modulations d’ordre élevé dans cette région même si le processus de codage canal
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Figure I.11: Limite fondamentale de transmission sur le canal AWGN (BER = 10−5
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Figure I.12: Efficacité spectrale de modulations M-aires sur le canal AWGN (BER = 10−5
) .
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permet d’approcher sa capacité maximale. Par contre, dans le cas d’un fort rapport Eb
N0
,
les modulations d’ordre élevé sont plus attractives d’un point de vue efficacité spectrale.
On peut aussi remarquer que l’efficacité spectrale d’une modulation M-aire ,qui est égale
à log2 (M), est théoriquement irréalisable notamment à faible rapport signal sur bruit.
Ce fait traduit la nécessité de l’utilisation d’un processus de codage canal pour assurer
une communication sans erreurs.
4.2 Évaluation selon l’occupation spectrale
À partir de l’équation (I.40), on peut constater que tout système de communication numé-
rique deviendra plus efficace en bande passante lorsque le produit TbBmin sera réduit. Ainsi, les
signaux avec des produits TbBmin petits sont souvent utilisés pour des systèmes à bande limi-
tée. Par exemple, le système mondial de communications mobiles (GSM) utilise la modulation
GMSK 2
(Gaussian Minimum Shift Keying) ayant un produit TbBmin égal à 0, 3Hz/bit/s ,où
Bmin est la bande passante à 3dB d’un filtre Gaussien.
L’objectif des systèmes de transmissions numériques en bande limitée est de maximiser le
débit d’information transmis dans la bande passante autorisée, au détriment de Eb
N0
(tout en
assurant une valeur spécifiée de BER). Sur la figure I.13 les points de fonctionnement pour la
modulation MPSK sont tracés dans le plan de l’efficacité spectrale à BER = 10−5
. On suppose
pour la modulation MPSK un filtrage Nyquist en bande de base, la bande passante minimale
est liée à la vitesse de symbole par :
Bmin =
1
Ts
= Rs (I.43)
Où Ts est la durée du symbole et Rs est la vitesse de symbole. L’utilisation du filtrage
de Nyquist entraîne une bande passante minimale qui implique une transmission sans IES ; un
tel filtrage idéal donne naissance au nom bande passante minimale de Nyquist. À partir des
équations (I.35) et (I.43), l’efficacité spectrale pour les signaux modulés MPSK utilisant le
2. C’est une modulation de fréquence à phase continue et indice de modulation µ = 0.5.
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filtrage de Nyquist peut être exprimé par :
ηMPSK =
Db
Bmin
= log2 M bits/s/Hz (I.44)
Note: Changement
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Figure I.13: Plan de l’efficacité spectrale
Les points MPSK représentés sur la figure I.13 confirment la relation représentée dans
l’équation (I.44). On note que la modulation MPSK est un schéma à bande passante éfficace.
En effet, lorsque M augmente, Db
Bmin
augmente également. D’après la même figure, on peut
vérifier que la modulation MPSK peut atteindre une efficacité spectrale amélioré au prix d’une
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augmentation de Eb
N0
.
4.3 Évaluation selon l’éfficacité en puissance
Dans le cas des systèmes à puissance limitée dans lequel la puissance est rare mais la bande
passante est disponible (par exemple, lien de communication spatiale), les compromis suivants
sont possibles ;
— Amélioré le BER au détriment de la bande passante pour un Eb
N0
fixe.
— Réduction de Eb
N0
au détriment de la bande passante pour un BER fixe.
Un choix de modulation naturel pour un système à puissance limitée est FSK M-aire
(MFSK). Sur la figure I.13 les points de fonctionnement pour la modulation MFSK sont tracés
dans le plan de l’efficacité spectrale à BER = 10−5
. On suppose pour la modulation MFSK un
filtrage Nyquist en bande de base, la bande passante minimale est liée à la vitesse de symbole
par :
Bmin =
M
Ts
= M × Rs (I.45)
Où Ts est la durée du symbole et Rs est la vitesse de symbole.Avec MFSK, la bande
passante de transmission requise est étendue M-fois par rapport à FSK binaire Donc à partir
des équations (I.35) et (I.45), l’efficacité spectrale pour les signaux modulés MFSK utilisant le
filtrage de Nyquist peut être exprimé par :
ηMFSK =
Db
Bmin
=
log2 M
M
bits/s/Hz (I.46)
Les points MFSK représentés sur la figure I.13 confirment la relation représentée dans
l’équation (I.46). On note que la modulation orthogonale MFSK est un schéma à bande pas-
sante expansive. En effet, lorsque M augmente, Db
Bmin
diminue. D’après la même figure, on peut
vérifier que la modulation MFSK peut être utilisée pour réaliser une réduction de Eb
N0
au prix
de l’augmentation de la bande passante.
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4.4 Évaluation selon la simplicité de réalisation
La complexité d’un système dépendra de la sensibilité de la modulation aux imperfections
et de la cohérence de la démodulation. Dans le première cas, la sensibilité augmente le nombre
d’états pour la modulation, tandis que dans le deuxième cas, c’est récupération de la porteuse
qui est augmente la complexité du système.
4.5 Compromis entre les divers paramètres de système de transmis-
sion numériques
Dans cette partie nous nous concentrons sur le compromis entre l’efficacité spectrale η = Db
B
,
la probabilité d’erreurs par bit Pb et la puissance du signal émis. Très souvent, Pb est remplacé
par le BER et la puissance du signal émispar le SNR 3
; c’est équivalent. Le but est de maximiser
η et de minimiser le BER et le SNR. Comme il est difficile d’optimiser ses trois paramètres au
même temps, nous allons les considérer par paires, en fixant le troisième paramètre.
Éfficacité en puissance – Éfficacité spectrale Pour une bande passante donnée, com-
ment réaliser le compromis entre le débit à atteindre et la puissance consommée par le système ?
Du point de vue théorique, la relation de Shannon établit le compromis entre l’efficacité de puis-
sance et l’efficacité spectrale pour une transmission point à point. Cette relation est exprimée
par l’équation (I.42), les limites de l’efficacité de puissance sont exprimées par :
Eb
N0
−→



ln 2 η → 0
∞ η → ∞
(I.47)
La valeur minimale de Eb
N0
pour une communication sans erreur s’obtient lorsque l’éfficacité
spetrale maximale tend vers zéro (la bande passante tend vers l’infini). Une bonne efficacité de
puissance dans ce cas est obtenue au prix d’une bande passante infinie et donne une efficacité
spectrale faible 4
.
3. Dans un canal type AWGN la puissance du signal émis = la puissance du signal réçu, mais c’est pas le
cas dans un canal aux évanouissemment.
4. Pour un système de transmission numériques l’éfficacité de puissance dépend aussi de la distance, de la
fréquence porteuse, des interférences, du fading ect...
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Éfficacité en puissance – Occupation spectrale Pour un débit donné, comment trouver
le compromis entre la bande passante utilisée (B) et la puissance (S ) nécessaire pour la
transmission ? La bande passante et la puissance représentent des ressources limitées. L’équation
de Shannon exprime cette relation pour un débit donné :
S = B × N0 ×

2
Db
B − 1

(I.48)
Cette expression montre que la puissance du signal diminue lorsque la bande passante
augmente. La puissance minimale nécessaire tend vers N0Db ln 2. On peut en déduire que, pour
un débit donné, il est préférable d’augmenter la bande de signal pour réduire la puissance et
donc améliorer l’efficacité de puissance. Du point de vue de la durée de transmission d’un bit
exprimé par Tb = 1
Db
, la relation qui lie le temps de transmission d’un bit à la puissance de
transmission associée est l’énergie par bit :
Eb = S × Tb = Tb × B × N0 ×

2
1
Tb×B
− 1

(I.49)
L’énergie par bit décroît avec le temps de transmission. Notons aussi que 1
Tb×B
= Db
B
peut
être interprété comme le niveau de modulation pour un systéme sans codage (L’ordre de modulation).
Ainsi la puissance de transmission diminue lorsque le niveau de modulation diminue. Ainsi les
équations (I.48) et (I.49) montrent que la puissance de transmission peut être réduite en éten-
dant la bande passante où en prolongeant la durée de transmission.
5 Récepteurs AWGN : Démodulateur et Détecteur
On considère qu’un des M signaux possibles si(t) a été transmis sur un canal à bruit blanc
additif gaussien (AWGN) pendant la durée T 5
. En entrée du récepteur, et d’apres l’équation
(I.16) on a :
x(t) = si(t) + W(t) i = 1, 2 (I.50)
Où W(t) est bruit additif, blanc, gaussien de densité spectrale de puissance N0/2.L’objectif
5. Dans cette section T = Ts c’est la durée du symbole
Dr. MEFTAH El-Hadi 2018/2019 28 Communications numériques avancées.
 


	47. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
d’un récepteur optimal est de retrouver la séquence émise en minimisant le taux d’erreurs. Dans
le paragraphe suivant, on décrira les principaux blocs d’un récepteur optimal : le démodulateur
et le détecteur.
Pour aboutir à un récepteur optimal en bande de base, il faut :
— minimiser l’interférence intersymbole IES,
— maximiser le rapport signal sur bruit S/N.
La détection s’effectue en deux phases. La première consiste à transformer le signal reçu
x(t) en une valeur y(T). Cette opération peut s’effectuer au moyen d’un filtre linéaire suivi d’un
échantillonneur, ce qui correspond à la section 1 du schéma I.14. Le signal de sortie produit,
échantillonné à t = T , a pour expression :
y(T) = ai(T) + w(T) i = 1, 2 (I.51)
où ai(T) est la composante signal de y(T) et w(T) en est la composante bruit. Notons
que la composante bruit w(T), est une variable aléatoire gaussienne à valeur moyenne nulle, ce
qui entraîne que y(T) est une variable gaussienne de valeur moyenne a1 ou a2 selon que s1(t)
ou s2(t) a été envoyé par le transmetteur. L’échantillon y(T) est parfois appelé valeur test. La
deuxième phase de la détection consiste à comparer, dans la section 2 de la figure I.14.
5.1 Démodulateur
Deux types de démodulateurs seront décrits : le démodulateur à base de corrélateurs de
signaux et le démodulateur à base de filtre adapté.
5.1.1 Filtre adapté
Il s’agit d’un filtre linéaire qui fournit le maximum du rapport en puissance, signal sur bruit
S/N, à sa sortie pour une forme d’onde donnée de symboles transmis. A l’entrée du filtre de
réception suivi de l’échantillonneur, est appliquée une forme d’onde reçue, composée du signal
utile si(t) du bruit W(t) de type AWGN.
L’échantillon de sortie consiste donc en une composante ai du signal et une composante
Dr. MEFTAH El-Hadi 2018/2019 29 Communications numériques avancées.
 


	48. Chapitre I. Rappels  sur les modulations numériques
ݔሺݐሻ
ܹሺݐሻ
ݕሺݐሻ ݕሺܶሻ
ݏሺݐሻ


Echantillonàݐൌܶ
݄ோሺݐሻ
Comparateur
àseuil

Section1 Section2
Figure I.14: Récepteur AWGN : Démodulateur et Détecteur.
du bruit de puissance moyenne σ2
wn
(variance donné par l’équation (I.28)). Ainsi, à t = T, le
rapport signal sur bruit est :
S
N
=
a2
i
σ2
wn
(I.52)
On cherche la fonction de transfert du filtre H(f) qui maximise ce rapport. Dans le domaine
fréquentiel, le signal filtré s’écrit S(f) × H(f). La transformée de Fourier inverse donne :
a2
i (t) =
Z +∞
−∞
S(f) × H(f)ej2πfT
df (I.53)
Le rapport S/N à t = T devient :

S
N

T
=
R +∞
−∞ S(f) × H(f)ej2πfT
df
2
N0
2
R +∞
−∞ |H(f)|2
df
(I.54)
En posant f1(x) = H(f) et f2(x) = S(f) × ej2πfT
, on peut exploiter l’inégalité de Schwarz
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valable que si f1(x) = kf∗
2 (x) :
Z +∞
−∞
f1(x) × f2(x)dx
2
⩽
Z +∞
−∞
|f1(x)|2
dx ×
Z +∞
−∞
|f2(x)|2
dx (I.55)
Z +∞
−∞
S(f) × H(f)ej2πf
df
2
⩽
Z +∞
−∞
|H(f)|2
df ×
Z +∞
−∞
|S(f)|2
df (I.56)
En substituant l’équation (I.55) dans l’équation (I.54), on obtient :

S
N

T
⩽
2
N0
Z +∞
−∞
|S(f)|2
df (I.57)
max

S
N

T
=
2E
N0
(I.58)
Avec E l’energie moyenne du signal d’entrée s(t) sur une durée T. Ce S/N maximal n’est
atteint que si la fonction de transfert H(f) du filtre optimal est employée, telle que d’après
f1(x) = kf∗
2 (x), on a :
H(f) = H0(f) = kS∗
(f)e−j2πfT
(I.59)
h(t) = TF−1
n
kS∗
(f)e−j2πfT
o
(I.60)
= k
Z +∞
−∞
S∗
(f)e−j2πfT
ej2πt
df
= k
Z +∞
−∞
S(f)ej2πf(t−T)
df
∗
= k [s(T − t)]∗
(I.61)
Soit pour s(t) réelle :
h(t) =



ks(T − t) 0 ⩽ t ⩽ T
0 ailleurs
(I.62)
Les relations (I.62) et la figure I.15 illustrent bien la propriété de base du filtre adapté :
sa réponse temporelle est une version retardée de l’image en miroir du signal auquel on veut
l’adapter.
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ݏሺݐሻ ݏሺെݐሻ ݏሺܶെݐሻ
ܶ െܶ ܶ
ݐ ݐ ݐ
Figure I.15: Fonctions de transfert des filtres en cosinus-surélevé.
Pour un signal s(t) à l’entrée de son filtre adapté, le signal en sortie s’écrit :
s(t) ∗ h(t) = k
Z +∞
−∞
s(µ) s(T − (t − µ))dµ (I.63)
= k
Z +∞
−∞
s(µ) s(T − t + µ)dµ
On pose T − t = τ :
s(t) ∗ h(t) = k
Z +∞
−∞
s(µ)s(τ + µ)dµ = kRss (τ) (I.64)
5.1.2 Corrélateur
La sortie y(t) d’un filtre pour expression :
y(t) = x(t) ∗ h(t) =
Z T
0
x(τ)h(t − τ)dτ (I.65)
En portant l’expression de h(t) de la relation (I.62) dans la relation (I.65), il vient :
y(t) =
Z T
0
x(τ)s(T − (t − τ))dτ (I.66)
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Lorsque t = T , on a :
y(T) =
Z T
0
x(τ)s(τ)dτ (I.67)
Opération connue comme étant la corrélation des signaux x(t) et s(t) . Comme le signal de
sortie du filtre adapté et celui du corrélateur sont identiques lors de l’instant d’échantillonnage
t = T , on peut utiliser de façon interchangeable le correlateur et le filtre adapté qu’illustre la
figure I.16.
ݔሺݐሻ
ݕሺܶሻ
ݔሺݐሻ
ݕሺܶሻ
(a) Filtre adapté
ݏሺݐሻ
݄ሺݐሻ ൌ ݏሺܶ െݐሻ
න
்

(b) Corrélateur
Figure I.16: Équivalence entre (a) filtre adapté, (b) corrélateur.
la sortie de filtre adapté à l’instant t = T est identique à celle de la structure avec cor-
rélateur. L’utilisation de filtre adapté permet de maximiser le rapport signal à bruit et par
conséquence de minimiser le taux d’erreurs. Le rapport signal à bruit en sortie d’un filtre
adapté ne dépend pas de la forme du signal mais de son énergie.Finalement, il nous restera à
décider en faveur du signal le plus probablement émis.
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5.2 Détecteur
L’objectif du détecteur optimal est de déterminer le symbole qui a été le plus vraisembla-
blement émis ŝ. Soit le message s envoyé dans un canal discret stationnaire sans mémoire de
densité de probabilité conditionnelle p(y/s) et y le vecteur reçu après filtrage adapté. D’une
manière générale, un détecteur maximum a posteriori (MAP) cherche parmi tous les messages
possibles s, le message estimé ŝ pour lequel la probabilité conditionnelle Pr(s|y) est la plus
grande
ŝ = arg max
s
Pr(s|y) (I.68)
En utilisant la loi de Bayes, on peut écrire :
Pr(s|y) =
Pr(y|s)Pr(s)
Pr(y)
(I.69)
Si tous les messages sont équiprobables, et comme le dénominateur Pr(y) est commun à
toutes les messages, le message estimé ŝ est le message pour lequel la probabilité conditionnelle
Pr(y|s) est la plus grande
ŝ = arg max
s
Pr(y|s) (I.70)
Un détecteur utilisant ce critère est appelé un détecteur à maximum de vraisemblance
(Maximum Likelihood, ML). La recherche du message le plus probable implique donc que le
déteteur ML calcule les distances euclidiennes entre l’échantillon reçu et les échantillons cor-
respondant à tous les symboles possibles. Ainsi, lorsque les messages sont équiprobables, les
détecteurs MAP et ML sont identiques.
La détection s’effectue en deux phases. La première consiste à transformer le signal reçu
x(t) en une valeur y(T). Cette opération peut s’effectuer au moyen d’un filtre linéaire suivi d’un
échantillonneur. La deuxième phase de la détection consiste à comparer la valeur test y à une
valeur donnée γ (seuil de décision), au moyen d’un comparateur à seuil. La détection consiste
à décider si :
y [T]
H1
≷
H2
γ (I.71)
où H1 et H2 sont deux hypothèses mutuellement exclusives. Le choix de H1 revient à décider
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qu’un signal s1(t) a été transmis, tandis que le choix de H2 revient à décider que c’est le signal
s2(t) qui a été transmis 6
. La relation (I.71) indique que l’hypothèse H1 correspond à y  γ,
tandis que H2 correspond à y  γ. Dans le cas où y = γ,la décision peut être arbitraire.
5.2.1 Probabilité d’erreur
Les erreurs de détection sur un signal numérique peuvent se produire de deux façons :
lorsque le signal s1(t) a été transmis alors que l’on a validé H2 et lorsque le signal s2(t) a
été transmis alors que l’on a validé H1. La probabilité d’une erreur de détection a donc pour
expression :
Pe = Pr(H2|s1)Pr(s1) + Pr(H1|s2)Pr(s2) (I.72)
où Pr(s1),resp. Pr(s2) est la probabilité a priori que s1(t) ,resp. s2(t) ait été transmis.
Lorsque les digits 1 et 0 sont équiprobables, c’est-à-dire lorsque Pr(s1) = Pr(s2) = 1/2, on a :
Pe =
1
2
[Pr(H2|s1) + Pr(H1|s2)] (I.73)
La fonction de densité de probabilité du bruit aléatoire gaussien wn, dans la relation (I.51)
a pour expresssion :
fwn (ξ) =
1
√
2πσwn
e−ξ2/(2σ2
wn ) (I.74)
où σwn , est la variance du bruit. Il résulte des relations (I.51) et (I.74) que :
f (y|s1) =
1
√
2πσwn
e−(y−s1)2
/(2σ2
wn ) (I.75)
f (y|s2) =
1
√
2πσwn
e−(y−s2)2
/(2σ2
wn ) (I.76)
fonctions représentées sur la figure I.17.
6. Considérons deux signaux s1 (t) et s2 (t) quelconques
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Figure I.17: Fonction de densité de probabilité conditionnelle.
On a donc :
Pr(H2|s1) =
Z γ
−∞
f (y|s1) dy (I.77)
Pr(H1|s2) =
Z ∞
γ
f (y|s2) dy (I.78)
En raison de la symétrie de f (y|si), la relation (I.73) se réduit à :
Pe = Pr(H2|s1) = Pr(H1|s2) (I.79)
La probabilité d’erreur Pe, est donc égale à l’aire sous la courbe du côté «erreur» de l’une
ou l’autre des deux fonctions de vraisemblance f (y|s1) ou f (y|s2) :
Pe =
Z ∞
γ
f (y|s2) dy =
Z ∞
γ
1
√
2πσwn
e−(y−s2)2
/(2σ2
wn )dy (I.80)
où γ = (s1 + s2)/2 est le seuil optimal. Posons z = (y − s2)/σwn ,.On a donc σwn dz = dy et
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la relation précédente devient :
Pe =
Z ∞
(s1−s2)/2σwn
1
√
2π
e−(z)2
dz = Q
s1 − s2
2σwn
!
= Q (ρ) (I.81)
Pe = Q


s
d2
2N0

 (I.82)
= Q
s
Ed
2N0
!
(I.83)
Avec ρ = (s1 − s2)/2σwn . La fonction Q définie par la relation (I.30) 7
. On note que
d = (s1 − s2) représente la distance euclidienne entre les deux points représentatifs des deux
hypothèses.Dans un canal AWGN, la probabilité d’erreur entre deux signaux ne dépend que
de la distance entre les signaux. Le calcul des performances est ramené à un calcul de distance
entres les signaux. Ed c’est l’énergie du signal différentiel à l’entrée du filtre, à savoir :
Ed =
Z T
0
[s1(t) − s2(t)]2
dt (I.84)
Cas d’une transmission sur le canal de Nyquist D’aprés le critère de Nyquist, les
échantillons en sortie du flltre adapté ont pour expression (on pose t0 = 0) :
y(t0 + nT) = anp(t0) + wn (I.85)
en sortie du filtre adapté, est une variable aléatoire gaussienne, de variance :
σ2
=
N0
2
p (0) (I.86)
et de moyenne p(0) (respectivement −p(0)) si le symbole émis an est +1 (respectivement
−1). Les lois de l’observation conditionnellement à an = +1 et an = −1 ont donc pour densités
7. Une approximation de Q (x), valable pour x  3, est Q (x) = 1
x
√
2π
e
− x2
2
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respectives :
f (y|an = −1) =
1
√
2πσ
e−(y+p(0))2
/(2σ2
) (I.87)
f (y|an = +1) =
1
√
2πσ
e−(y−p(0))2
/(2σ2
) (I.88)
La probabilité d’erreur moyenne (I.81) s’écrit :
Pe =
Z ∞
(p(0))/σ
1
√
2π
e−(z)2
dz = Q
p (0)
σ
!
(I.89)
On exprime Pe en fonction de Eb énergie moyenne par bit. Comme les deux symboles sont
supposés équiprobables et transportent un bit, Eb = E
n
a2
n
R
|h(t)|2
dt
o
= p (0). En utilisant
l’expression (I.86),on obtient :
Pe = Q
s
2Eb
N0
!
(I.90)
Cas d’une transmission M-aire en bande de base sur le canal de Nyquist Les
symboles émis prenant leurs valeurs de l’alphabet an ∈ {±1, ±3, ..., ±(M − 1)}. L’énergie
moyenne par symbole est égale à :
Es = E

a2
n
Z
|h(t)|2
dt

=
M2
− 1
3
p (0)
Calculons une approximation du Pe en ne tenant compte que des cas où l’erreur symbole
provient d’une décision en faveur du symbole adjacent. On a 2(M −1) paires de points adjacents
et la distance euclidienne entre ces points est égale à 2p (0). L’expression de la probabilité
d’erreur :
Pe = 2

M − 1
M

Q
s
2Eb
N0
3
M2 − 1
log2 M
!
(I.91)
C’est la meme expression trouvée dans la section 3.4, equation (I.33) .
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Probabilité d’erreur d’après la borne d’union Probabilité d’erreur dominée par les
points les plus proches est :
Pe =
2K
M
Q
Dmin
√
2N0
!
=
2K
M
Q dmin
s
Eb
N0
!
(I.92)
Avec K est le nombre des paires des signaux séparés par la distance minimale Dmin =
min
i6=k
ksi − skk ,la distance minimale dans l’espace du signal normalisée dmin = Dmin
√
2Eb
. Pour la
modulation M − QAM la conversion de l’espace I/Q vers esoace du signal est donnée par :

ãI
n, ãQ
n

| {z }
Coodonnées,Espace du signal
=
v
u
u
u
u
t
M × Es
M
P
i=1

(aI
n)2
+

aQ
n
2


aI
n, aQ
n

| {z }
Coodonnées,Espace I/Q
(I.93)
5.2.2 Seuil optimal
Le seuil optimal est obtenu en cherchant la valeur de s qui annule la dérivée de la probabilité
d’erreur (I.72), soit :
dPe
ds
= 0 (I.94)
ce qui conduit à résoudre l’équation :
Pr(s2)e−(y(t0)−s)2
/(2σ2
) − Pr(s1)e−(y(t0)+s)2
/(2σ2
) = 0 (I.95)
Le seuil optimal, noté Sopt est alors égal à :
Sopt =
σ2
2y (t0)
ln
Pr(s1)
Pr(s2)
(I.96)
où ln(.) désigne le logarithme népérien. Le seuil de décision a tendance de s’éloigner du symbole
le plus probable, ce qui augmente sa région de décision, par exemple, si Pr(s2)  Pr(s1), le seuil
se déplace vers les valeurs négatives, de manière à « favoriser» la décision ŝ2. Dans les systèmes
des communications, nous avons (presque) toujours le probabilités Pr(s1) = Pr(s2) = 1/2. En
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tenant compte pour le cas du bruit gaussien, nous obtenons que le seuil optimal est :
γ = 0 (I.97)
6 Exercices
Exercice
6.1
Soit le signal suivant
1. En supposant qu’il s’agit d’un codage Manchester (normal), quelle
séquence de bits représente-t-il ?
2. En supposant que la ligne admet une rapidité de modulation maximale
de 8 000 bauds. Quel est le débit binaire maximal obtenu avec le codage
Manchester ?
3. Supposons que l’on dispose d’un câble en paire torsadée possédant une
plage de fréquences utilisables de [10kHz, 25kHz]. Est-il adapté pour
fournir un débit de 20kbit/s si on utilise le codage Manchester ?
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Exercice
6.2
Soit le schéma synoptique du modulateur ci-dessous
1. Quel type de modulateur représente ce schéma ? donner sa constella-
tion
2. Donner m(t) en fonction de a(t) et b(t)
3. Que represente ak , bk, cos(w0t + ϕ0)
{ak}
m(t)
( )
0
0
cos ϕ
ω +
t
( )
0
0
sin ϕ
ω +
− t
ΌϕϊϋϛϘΗΛΣ
{bk}
Aiguillage
π/2
Oscillateur
Train
binaire
b(t)
a(t)
{ik}
ΌϕϊϋϛϘΗΛΣ
Exercice
6.3
On considère le message binaire suivant que l’on veut transmettre en bande
modulée avec un débit binaire Db = 2bits/s et avec un filtre d’émission NRZ
d = 00101101010101110110
Tracer les signaux suivants :
1. L’amplitude de la porteuse avec une modulation 4-ASK.
2. La phase de la porteuse avec une modulation 4-PSK.
3. La composante en phase et en quadrature de phase avec une modula-
tion 4-PSK.
4. L’amplitude et la phase de la porteuse avec une modulation 4-QAM.
5. La composante en phase et en quadrature de phase avec une modula-
tion 16-QAM.
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Exercice
6.4
On rappelle la formule générale pour la modulation
m(t) = Re
n
[(I(t) + jQ(t)] e2πjf0t
o
1. Calculer m(t) en fonction de I(t) et Q(t)
2. Calculer 2 cos(2πf0t)m(t) en fonction de I(t) et Q(t)
3. Calculer −2 sin(2πf0t)m(t) en fonction de I(t) et Q(t)
4. On suppose que le canal est sans bruit. En déduire une méthode pour
estimer I(t) et Q(t) à partir de x(t)
Exercice
6.5
Considérons les deux constellations 8 QAM données dans les figures (a) et
(b) ci–dessous.
1. Quelles sont les coordonnées des symboles pour chacune des deux
constellations (dans l’espace du signal) quand tous les symboles ont la
même probabilité ?
2. Trouvez la probabilité d’erreur en fonction de Eb/N0 pour les deux
constellations
3. Pour la constellation (a), déterminez et représentez l’évolution tempo-
relle de la phase et de l’amplitude, de signal modulé pour la séquence
binaire suivante 1 0 0 0 0 1 0 1 1 1 1 0.
4. Quelle constellation est la plus efficace en puissance ? Pourquoi ?
5. Sachant que la perte asymptotique Lasy = 10 log10

d min 1
d min 2

(en dB) .
Calculer cette perte de chaque constellation par rapport au QPSK ?
Conclure.( d min 1= la distance minimale normalisé pour la modula-
tion 1)
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1
-1
-1
-2
1
2
1
-1
-1
1
(a) (b)
an
Q
an
Q
an
I an
I
Exercice
6.6
On transmet un signal s(t) sous la forme de symbole bivalent A et B, avec pA
et pB la distribution de probabilité associée à chacun de ces deux symboles.
Le signal s(t) transmis est confronté à un canal AWGN en variance σ2
. Le
signal y(t) résultant est comparé au seuil λ et une décision est prise selon la
régle suivante si y(t)  λ, alors on décide que le symbole transmis était A, si
y(t)  λ, alors on décide que le symbole transmis était B.
1. Donner l’expression des probabilités d’erreur PeA et PeB ( PeA et PeB
sont les probabilités d’érreur associées à la transmission des symboles
A et B.
2. Calculer la probabilité d’erreur Pe
3. Calculer la position optimale de λ ,minimisant la probabilité d’érreur
Pe
4. En déduire la valeur de λ pour pA = pB
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Exercice
6.7
Soit xi(t) un signal issu d’une modulation par déplaçement de phase binaire
(BPSK), qui est appliqué à l’entrée d’un récepteur corrélateur dont l’oscil-
lateur local possède une erreur phase θ qui est uniformément distribuée sur
l’interval [0, 2π]. c-à-d. ϕ(t) =
q
2
T
cos(w0t + θ) (voir la figure). Les deux
signaux BPSK à transmettre sont donnés par :









s1(t) = +
q
2Eb
Tb
cos(w0t) → Pour le bit 1
s2(t) = −
q
2Eb
Tb
cos(w0t) → Pour le bit 0
1. Décrire la probabilité d’erreur PeBPSK en fonction de Eb,N0,et θ ?.
2. Étudier l’effet de la variation de θ sur la PeBPSK.
Aide :























erfc(a) = 2
√
π
+∞
R
a
e−x2
dx
erfc(0) = 1
Tb
R
0
cos(w0t)2
dt =
Tb
R
0
sin(w0t)2
dt = Tb
2
Tb
R
0
cos(w0t) sin(w0t)dt = 0
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Exercice
6.8
Le diagramme de l’œil de la figure ci–dessous, correspond à une modulation
linéaire d’amplitude. Déterminer :
1. l’ordre de modulation,
2. le débit binaire,
3. la rapidité de modulation,
4. s’il s’agit d’une transmission sans IES.
Exercice
6.9
On cherche à comparer les propriétés des modulations BPSK, QPSK et 8-
PSK sur une chaîne de transmission modulée utilisant pour l’émission un
filtre NRZ.
1. Calculer pour chacune des modulations l’efficacité spectrale.
2. Déterminer le rapport signal sur bruit (en décibels) SNR [dB] néces-
saire pour obtenir un taux d’erreur binaire de 10−6
.
3. A partir de ces deux observations, quel vous semble être le meilleur
compromis parmi ces trois modulations ?
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Exercice
6.10
1. Montrer que les trois fonctions illustrées dans la figure ci-dessous sont
orthogonales par paires sur l’intervalle [−2, 2].
2. Déterminez la valeur de la constante A, qui rend l’ensemble des fonc-
tions en question 1. un ensemble orthonormal.
3. Exprimez la forme d’onde suivantex(t), en termes de l’ensemble ortho-
normal de la question 2
x(t) =









1 → 0 ≤ t ≤ 2
s2(t) = −
q
2Eb
Tb
cos(w0t) → autrement
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	66. Chapitre II
Canaux non  idéaux
1 Canaux sans fil
Le canal de transmission mobile sans fil (canal aux évanouissements) se caractérise par les
variations en temps et en fréquence. Les variations se divisent en deux grandes parties :
— Évanouissement à grande échelle : dû à la perte d’amplitude du signal à cause de la
distance et des grands obstacles ;
— Évanouissement à petite échelle : dû à l’interférence des multiples trajets entre l’émetteur
et le récepteur.
L’évanouissement à grande échelle est à prendre en compte lors de la planification des ré-
seaux mobiles. L’évanouissement à petite échelle est à prendre en compte lors de la construction
de l’émetteur et du récepteur. La relation entre l’évanouissement à large échelle et celui à petite
échelle est illustrée par la figure II.1.
Les canaux sans fils opérent par la radiation électromagnétique de l’émetteur au récepteur.
On va considérer quelques cas de la propagation de l’onde électromagnétique.
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Puissance reçue (dBm)
Fluctuations à petite échelle
Position (échelle log)
Fluctuations à grande échelle
Décroissance moyenne avec la distance
λ
2
λ : longueur d’onde
Figure II.1: Fluctuations à petite et à grande échelle de la réponse du canal.
1.1 Espace libre, émetteur et récepteur fixes
Soit le signal x(t) = cos 2πft est émis. Alors le champ électrique au récepteur situé en
u = (r, θ, ϕ) au temps t est
E (f, t, u) =
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf (t − r/c)
r
(II.1)
c : vitesse de lumiére,
αs : pattern de radiation de l’antenne
fr/c : variation de phase à cause du délai de propagation
1/r : évanouissement d’amplitude avec la distance.
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1.2 Espace libre, récepteur mobile
On suppose que le récepteur bouge avec la vitesse v par rapport à l’émetteur. r = r0 + vt,
et
E (f, t, u) =
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf (t − (r0 + vt) /c)
r
(II.2)
On observe le décalage de Doppler de −fv/c à cause du mouvement du récepteur. On note
que l’atténuation dépend du temps t.
1.3 Emetteur et récepteur fixes, obstacle fixe
La distance entre l’émetteur et le récepteur étant égale à r, soit il y a un obstacle à réflexion
parfaite à distance d de l’émetteur et à distance d−r du récepteur (le récepteur se trouve entre
l’émetteur et l’obstacle). Alors on a :
E (f, t, u) =
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf (t − r/c)
r
(II.3)
−
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf (t − (2d − r) /c)
2d − r
Le signal reçu est la superposition de deux ondes, toutes les deux de fréquence f. la diffé-
rence de phase entre elles
∆θ =
2πf (2d − r)
c
+ π
!
−
2πfr
c
=
4πf (d − r)
c
+ π (II.4)
Si ∆θ est multiple de :
— 2π ; alors le signal reçu est fort (pattern d’interférence constructif)
— kπ avec k impair ; alors le signal reçu est attenué (pattern destructif)
Les patternes d’interférence changent :
— Avec la distance (distance de cohérence) ∆r = c
4f
— Avec la fréquence porteuse ∆f = 1
2

(2d−r)
c
− r
c
−1
la quantité Td = (2d−r)
c
− r
c
est appelée
l’étalement du délai (delay spread) c’est la différence entre les delais de propagation
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de deux ondes. Les patterns d’interférence ne changent pas beaucoup (constantes) si le
changement en fréquence est beaucoup plut petit que 1/Td. Alors la quantité 1/Td est
appelée la bande passante cohérente (the coherent bandwidth).
1.4 Récepteur mobile, obstacle fixe
Le récepteur se déplace via les pattterns d’interférences et la puissance du signal réçu
augmente et diminue périodiquement. On a
E (f, t, u) =
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf ((1 − v/c) t − r0/c)
r0 + vt
(II.5)
−
αs (θ.ϕ, f) cos 2πf ((1 + v/c) t − (2d − r0) /c)
2d − r0 − vt
Les décalages de Doppler de deux trajets sont :fd1 = −fv/c et fd2 = +fv/c. L’étalement
de fréquence est :
∆fd = fd2 − fd1 = 2fv/c (II.6)
2 Trajets multiples
Les trajets multiples sont engendrés par les phénomènes physiques propres aux ondes élec-
tromagnétiques tels que la réflexion et la diffraction causées par le milieu de propagation (im-
meubles, collines, voitures, ...), comme le montre le scénario présenté sur la figure II.2. Les ca-
naux à trajets multiples (ou dispersifs) sont habituellement caractérisés par des filtres linéaires
avec bruit additif. Cette structure de canal contient plusieurs coefficients (facteur d’atténua-
tion), qui sont également étendus dans le temps. La réponse impulsionnelle d’un canal à trajets
multiples est donnée par :
hc(τ; t) =
L(t)−1
X
l=0
αl (t) ejθl(t)
δ (τ − τl (t)) (II.7)
Où est L (t) le nombre de trajets et αl (t) et θl (t) sont respectivement les facteurs d’atté-
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nuation et la phase sur l’léme
trajet et τl (t)le retard de propagation du trajet reçu 1
.
Un signal qui traverse un canal à trajets multiples subit une convolution avec le filtre
linéaire du canal. Ce fait est décrit par la relation suivante :
y (t) = x (t) ⊗ hc (t) + w (t) (II.8)
=
+∞
Z
−∞
hc (t) x (t − τ) dτ + w (t)
=
L(t)−1
X
l=0
αl (t) x (τ − τl (t)) ejθl(t)
+ w (t)
où ⊗ dénote la convolution. Il devient évident que le canal par trajets multiples introduit
l’interférence entre symboles (IES). Un phénomène qui peut rigoureusement dégrader la per-
formance du système de communications.On peut définir alors la réponse fréquentielle du canal
qui n’est autre que la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle :
Hc(f; t) = TF {hc(τ; t)} (II.9)
=
+∞
Z
−∞
hc(τ; t)e−j2πf
dτ
=
L(t)−1
X
l=0
αl (t) e−(2πfτl(t)+θl(t))
(II.10)
De même que pour la réponse impulsionnelle, la fonction de transfert du canal Hc(f; t)
permet de lier le signal transmis X(f) et le signal reçu Y (f) dans le domaine fréquentiel par :
Y (f; t) = Hc(f; t)X(f; t) + W(f; t) (II.11)
où W(f; t) est le terme de bruit AWGN dans le domaine fréquentiel.
1. Généralement, la variable αl(t), dite enveloppe du signal reçu, suit unedistribution de Rayleigh, de Rice, de
Nakagami, lognormale ou unecombinaison de ces lois probabilistes (voir la section 6). La phase θl(t) est souvent
considérée uniformément distribuée sur l’intervalle [0, 2π] et le délai τl (t) est approximé par un processus de
Poisson.
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Emetteur
Récepteur
Figure II.2: Scénario d’une transmission radio-mobile sur un canal trajet multiple.
3 Bruit
Le bruit est un signal aléatoire, souvent d’origine thermique, qui définit le seuil de détection
de tout récepteur (voir la section 5 de chapitre I, la page 29). C’est un processus aléatoire, alors
son comportement temporelle est imprévisible. On peut définir le bruit en terme de densité
spectrale de puissance donnée par :
NB (f) =
N0
2
(II.12)
où N0 est la densité spectrale de bruit en une seule bande et la facteur 1/2 est là pour
indiquer que la moitié de la puissance du bruit vient de la bande des fréquences positives et
l’autre moitié de la bande des fréquences négatives.
On peut définir le bruit aussi en terme de densité de probabilité. Le modèle de bruit
le plus usuel : loi normal ou gaussienne. Il est utilisé en télécommunications pour modéliser
l’impact du bruit sur les récepteurs digitaux et estimer leurs performances. Un cas de figure
important en pratique est le bruit additif blanc gaussien (AWGN) représentatif du bruit ther-
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mique dans les composants électroniques du récepteur. Un bruit gaussien suit une distribution
gaussienne caractérisé une moyenne µ et une variance δ2
, la densité de probabilité est donnée
par l’équation :
P (x) = N (µ, δ) =
1
√
2πσ
e−(x−µ)2
/(2σ2
) (II.13)
L’AWGN est une perturbation qui produit, après filtrage adapté et échantillonnage, des
échantillons indépendants dont l’amplitude suit la loi de densité de probabilité (II.13) de
moyenne nulle et de variance :
δ2
=
N0
2
(II.14)
3.1 Bruit intrinsèque d’un récepteur numérique
Il existe de nombreuses sources de bruit. Les principales sont :
— Bruit Johnson : bruit « à vide » d’une résistance. C’est bruit gaussien lié à l’agitation
thermique, la densité spectrale de bruit est DSPJohnson = 4kTR
— Bruit de grenaille : lié au passage des électrons à travers une résistance, une jonction
PN. La fluctuation du courant est Igrenaille =
√
2qIB
— Bruit rose ou en 1/f ou de scintillement : lié aux défauts des dispositifs électroniques
— Bruit thermique : dû aux imperfections des composants électroniques du récepteur du
système de communication (vient de l’agitation thermique des électrons des dispositifs
électroniques). C’est bruit gaussien de puissance N = N0B = kTB (Watt) .
— Autres sources de bruit: naturels (rayons cosmiques, aurores boréales) ou humaines
(50 Hz secteur)
On denote :
- R =résistance du conducteur (Ohm)
- k = 1.38 × 10−23
Joule/◦
K, constante de Boltzmann
- T = température du matériau (◦
K)
- B =largeur de bande (Hz)
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- q = 1.6 × 10−19
C charge d’un électron
- I = amplitude du courant continu (A)
Exemple 3.1
La densité de puissance du bruit généré par une résistance à une température de 27◦
C
est : N0|dB = k|dB + T|dB = −228.6 + 10 log (273 + 27) = −203.8dB/Hz.
3.2 Modélisation du bruit (AWGN)
Un canal AWGN est nom discret et sans mémoire qui représente parfaitement une liaison
radio en vue directe dont le bruit est principalement d’origine thermique, le bruit additif est dont
ce cas un bruit gaussien de moyenne nulle et de variance δ2
, comme il s’agit d’un bruit blanc,
la densité spectrale de bruit est constante avec la fréquence, ce qui représente une hypothèse
simplificatrice des calculs et mais qui reste valide si on considère des bandes de fréquence
étroites, la figure II.3 illustre le modèle général d’un canal AWGN. On a la relation suivante
entre l’entrée et la sortie du canal AWGN :
x (t) = s (t) + W (t) (II.15)
ݔሺݐሻ
ܹሺݐሻ
ݏሺݐሻ


Figure II.3: Modèle pour le signal réçu aprés un canal AWGN.
Où W (t) est un bruit est un bruit blanc gaussien de densité spectrale de puissance unila-
térale N0 et la densité de probabilité donnée par l’equation (II.13).
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Définition 3.1 Rapport signal à bruit

S
N

Il est d’usage de caractériser le bruit par sa puissance. De ce fait, l’influence du bruit
sur un signal est donné par le rapport signal bruit qui est le rapport de la puissance du
signal non bruité S sur la puissance de bruit N (Signal to Noise Ratio : SNR ). Cette
quantité est fréquemment exprimée en décibels (10×log

S
N

). Un SNR élevé correspond
un signal peu bruité, un SNR faible correspond un signal trés bruité.
4 Interférences
L’interférences signifie qu’un signal parasite de puissance non négligeable émis à la même
fréquence que le signal utile peut perturber la transmission sur le canal, en dégradant le rapport
signal à bruit ou en introduisant des distorsions. On trouve trois types d’interférences :
— L’interférence due à la présence simultanée d’autres utilisateurs soit sur le même canal
de transmission (mauvais duplex, interférences entre utilisateurs), soit sur des canaux
adjacents (la largeur de bande du canal adjacent ne respecte pas les contraintes fixées).
— L’interférence intentionnel (activité militaire, volonté de perturber une communication
gênante). La technique revient à placer à proximité de l’utilisateur une source haute
puissance et de la faire émettre à la fréquence du canal. Seules les communications radio
peuvent être brouillées, les communications par fibre optique restent inviolables.
— L’interférence inter-symbole, pendant l’émission d’un signal, les ondes électromagné-
tiques qui le composent subissent des réflexions plus ou moins nombreuses en fonction
de l’environnement. Un symbole peut donc arriver au terminal mobile par plusieurs
chemins. Comme ces chemins sont de longueurs différentes, un même symbole est reçu
plusieurs fois à des moments différents. Par conséquent, au même moment, le mobile
reçoit plusieurs symboles différents (voir la section 3 de chapitre I, la page 13).
Dans les réseaux cellulaires, le brouillage entre cellules adjacentes émettant sur une même
sous bande est inévitable. On parle d’interférence co-canal. Celui-ci est dû à la réutilisation
des fréquences allouées par un opérateur dans des cellules voisines, comme le montre la figure
II.4. Des règles de réutilisation de fréquence sont dès lors requises ainsi qu’un dimensionnement
judicieux des puissances des émetteurs.
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Site A
Site B
Site C
Mobile
A
B
Figure II.4: Interférences co-canal dans un réseau cellulaire.
Puissance
Fréquence
f1
f2
Canaux adjacents
Zones d'interférence
Figure II.5: Interférences sur canal adjacent dans un réseau cellulaire.
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Les canaux émettant sur des bandes de fréquences voisines ou adjacentes peuvent aussi
se perturber. On parle alors d’interférences sur canaux adjacents. En effet, les signaux
sont rarement bornés en fréquence, alors que les bandes de fréquence allouées le sont. Un
filtrage efficace est nécessaire pour couper toute émission hors bande et éviter des phénomènes
de blocage de canaux adjacents. Cependant, les défauts des circuits et des filtres (bruit de
phase, distorsions non linéaires, produits d’intermodulation) limitent l’efficacité du filtrage en
produisant un grand nombre d’harmoniques hors bande.
Définition 4.1 Rapport signal sur interférences plus bruit

S
N+I

Si des signaux interférents se superposent au signal utile et qu’ils ont un niveau de puis-
sance non négligeable par rapport au niveau de bruit intrinsèque N, il faudra considérer
comme niveau de bruit la somme des puissances du bruit intrinsèque et des signaux inter-
férents N+I, I désignant la puissance totale des signaux interférents. De ce fait, l’influence
du bruit sur un signal est donné par le rapport signal interférence plus bruit (Signal to
Interference and Noise Ratio : SNIR ). Cette quantité est fréquemment exprimée en dé-
cibels (10×log

S
N+I

). Si le récepteur est éloigné de toute source d’interférences, le bruit
pourra se limiter au bruit intrinsèque du récepteur N.
5 Canaux invariants et variants
Avant de classer les canaux, nous introduisons deux paramètres caractéristiques.
Définition 5.1 L’etalement temporel (delay spread)
qui n’est autre que le delai maximal de retard des trajets, note τmax, est defini par la
difference entre le plus long et le plus court retard (τL−1 − τ0). L’etalement moyen au
sens des moindres carres (Root Mean Square : RMS) est souvent utilise pour quantifier
l’etalement temporel du canal. Sa valeur est donnée par la relation suivante :
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