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SOMMAIRE

Chapitre 1. Techniques de traitement analogique de la voix et modu~

lation analogique de la porteuse

Les sons vocaux se classent en gros en deux groupes nommés '"voi-

sé" et

"non-voisé', Les sons voisés sont assimilables & des tonalités,

chacune consistant en plusieurs formants de fréquence relativement basse
et d'énergie élevée. Les sons non-voisé&s par contre ont une puissance beau-—
coup plus faible et s'&talent sur une bande de fréquence beaucoup plus gran-
de que les sons voisés. Ce sont donc les sons non—véisés qui souffrent

d'une plus grande dégradation lorsque transmis dans un canal bruité et li-

mité en bande,

La plage dynamique d'un signal vocal est de l'ordre de 30 dB.

Les circults &lectroniques acceptent mal une telle dynamique sans intro-
duire de distorsion harmonique et d'intermodulation. C'est pourquoi, un
signal vocal est habituellement &crété par un limiteur; 1la dégradation
subjective encourue est 3 peine perceptible. La majeure partie de la dé-
gradation subjective réside plutdt dans la présence de bruit sur le canal.
Cette dégradation est en fait fonction du rapport relatif existant entre
le niveau de la parole et le niveau de bruit de "fond" en absence de paro-
le. En utilisant la technique du companding qui consiste & compresser la
dynamique du signal vocal au transmetteur pour ensuite 1l'expandre au ré-
cepteur, ce rapport relatif est artificiellement augménté et l'oreille s'y
plait. La technique du companding syllabique est connue depuis fort long-

-

temps. Malgré cela, il est surprenant de constater i quel point il existe
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un regain d'intéré8t soudain pour cette technique. Ceci s'explique pro-
bablement par le fait qu'a l'éﬁoque oll nous sommes rendus et encore plus
dans l'avenir, largeur de bande et puissance sont considé&rées comme deux
ressources épuisables et qu'un prix s'y rattache. Nous évons toutefois

la conviction profonde qu'il est grand temps de considérer d'autres tech-
niques de réduction artificielle de bruit. Un traitement non-linéaire ju-
dicieux du signal vocal avant sa transmission dans le canal bruité condui-
rait sirement & une amélioration subjective supérieure 3 celle produite par

le companding syllabique traditionnel.

Deux techniques de modulation analogique ont particuli8rement re-
tenu notre attention lors de cette &tude. Il s'agit des techniques de mo-
dulation de fréquence i bande étroite (NBFM) et de modulation d'amplitude
3 bande latérale unique (SSB). La technique du NBFM est utilis&e depuis
fort longtemps en radio-mobile. L'E&tude mathématique exacte de cette tech-
nique est toutefois difficile car nous sommes en présence d'un systéme
non-linéaire. Ainsi, bien qu'il existe dans la litté&rature technique plu-
sieurs expressions mathématiques approximant plus ou moins bien les unes
que les autres la valeur véritable du rapport S/N en-dessus du seuil de
dégradation rapide, tré&s peu médélisent bien ce qul se passe réellement en-
dessous de ce seuil., Or il appert qu'en radio-mobile, le point d'opéra-
tion se situe fréquemment au voisinage et en-~dessous de ce seuil. Nous
nous sommes donc heurtés sur ce problé&me et avons essayé tant bien que mal
de le contourner en nous appuyant sur le résultat de tests pratiques rap-
portés dans la littérature. Les conclusions auxquelles nous arrivons sont
les sulvantes:

1. La présence d'un limiteur n'affecte que trés peu les per-

formances du systéme.
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2. La présence d'un circuit de préaccentuation de 6 dB/octa-
ve sur toute la bande éudio améliore subjectivement les
performances d'environ 5 dB.

3. En absence de companding syllabique, le systéme qﬁi ren-
contre l'objectif visé (S/N = 25 dB) avec un C/No minimum
est celul occupant une largeur de bande BIF la plus gran-
de (i.e. 30 KHz; C/No = 55 dB-Hz).

4, Avec companding, c'est l'inverse qui se produit. De plus
le C/No requis ne dépend plus de l'objectif visé (S/N =
25 dB) mais plutdt de la contrainte sur le C/N minimal ad-
missible de 10 dB. Sous ces conditions, le systéme ayant
un BIF minimal est le meilleur (i.e. 10 KHz; C/No = 50 dB-Hz).

5. Un syst®me NBFM avec companding est moins performant qu'un
syst@me NBFM sans companding lorsque son point d'opération
se situe en-dessous du seuil C/N = 10 dB.

6. A la limite, si un syst@me NBFM occupalt un spectre similai-
re 3 celui d'un systéme AM (i.e. 6.6 KHz), le C/N0 minimum

requis serait de l'ordre de 48 dB-Hz pour satisfaire 1'ob-

jectif visé.

La technique de modulation SSB est elle aussi connue depuis
fort longtemps. Rejet@e jusqu'id maintenant du domaine de la radio-mobi-
le, elle connait présentement un regain d'intérét. Cecl est attribuable.
entre autre & l'amélioration notable de ses performances par l'emploi
du companding syllabique et 3 son occupation minime de largeur de bande.
Une difficultd se pose toutefois lorsque vient le temps de comparer cette
technique de modulation 3 celle du NBFM. Un signal NBFM, étant d'ampli-

tude constante, poss&de une puissance constante indépendante de l'énergie
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du signal modulant. Tel n'est pas le cas d'un signal SSB. Tout dé&pen-
dant de quel point de vue nous nous plagons, les performances du SSB
peuvent €tre meilleures ou pires que celles du NBFM. Les conclusioms

de notre é€tude sont donc les suivantes:

1. A puissance créte syllabique d'un signal SSB égale 2
la puissance d'un signal FM, le syst&me SSB avec compan-
ding syllabique (ACSB) et tonalité pilote est supérieur au

systéme NBFM occupant un BIF de 15 KHz.

2. A puissance créte instantanée d'un signal SSB égale 3
la puissance d'un signal FM, le syst&me NBFM est supé-

rieur.

3. En ce qui concerne le syst@me SSB, deux &coles de pensées
existent. Celle de Lusignan concentre ses efforts sur la
recherche d'une fagon judicieuse de traiter le signal vo-
cal avant d'attaquer le modulateur SSB alors que 1l'école
de pensée de Gosling concentre ses efforts sur l'amélio-
ration des circuits &lectroniques propres a la technique
du SSB. Le rapprochement et la fusion du fruit des recher-

ches de ces deux écoles donneraient des résultats surprenants.

4. 11 estpeu probable qu'un gain important soit réalisé sur la
valeur du C/N0 requis en poussant 1l'&tude du companding
syllabique plus loin. A notre avis, une approche nouvelle
du problé&me doit &tre entreprise, Des nouvelles techniques
de traitement non-linéaire d'un signal vocal doivent &tre
mises de l'avant. Ce n'est que par elles que les frontié-

res existantes seront franchies,



Chapitre 2: Techniques d'encodage numérique de la voix et modulation

numérique de la porteuse.

On peut diviser en deux grandes catégories les techniques d'en-
codage numérique de la voix: les techniques basé@es sur une représentation

par formes d'ondes et celles basées sur une représentation paramétrique.

Dans la premi8re catégorie on retrouve les méthodes tradition-
nelles telles le PCM, le DPCM et le DM. On en arrive & la conclusion que
le ADM ou le ADPCM, lorsque combinés 3 des techniques de modulation appro-
priges, pourraient &tre utilisées sur un canal de radio-mobile par satel-
lite de 25 8 30 KHz et que, pour des débits numériques variant entre 16
et 32 Kbits/sec., on pourrait atteindre une qualité & peu prés équivalen-

te & celle du PCM & 64 Kbits/sec.

La seconde catégorie regroupe des méthodes plus récentes et qui
sont matérialisées par ce que 1l'on nomme communément des "vocodeurs".
Alors que les vocodeurs 3 canaux font appel & une circuiterie de type ana-
logique importante et perdent rapidement de leur popularité, les vocodeurs
4 prédiction linéaire, par contre, connaissent une é€volution tré&s rapide
et permettent des performances de plus en plus attrayantes & des débits
numériques aussi faible que 800 bits/sec. Aprés un rapide tour d'horizon
de diverses variantes de LPC comme le PELP, le RELP, le VELP et le LSP,
on discute du concept de quantification vectorielle qui permet, en plus
d'une réduction du débit, une réduction simultanée de la puissance de cal-
cul requise. En appliquant ce concept au cas du RELP on prévoit obtenir
un vocodeur 3 2400 bits/sec. qui devrait s'avérer plus "robuste'" en pré-
sence d'erreurs de transmission et de bruit. On note aussi qu'il a tout

intérét 3 soigner la prise de son et, si nécessaire, de tirer profit d'un

détecteur parole/bruit.
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Du point de vue technologique, on note avec inférét que de nou-
veaux circuits monolithiques pour le traitement de signal sont annoncés
qui permettront des performances trés supérieures. De plus, la technolo-
gie MOS continue & &voluer trés raﬁidement: i mesure que l'on réduit les
dimensions des &léments de base, on augmente la vitesse et la densité.

On en d&duit que, d'ici 3 ou 4 ans, il sera possible de matérialiser des
vocodeurs LPC avec un minimum de circuits VLSI; ces vocodeurs consomme-
ront peu de puissance et leur cofit s'avérera acceptable pour une applica-

tion en radio-mobile par satellite.

A la sortie d'un vocodeur nous retrouvons un signal numérique,
Ce signal attaque l'étage de modulation numérique de la porteuse sinusol-
dale. Plusieurs techniques de modulation numériques existent. Nous n'a-
vons toutefois retenu qu'une d'entre elles lors de cette &tude soit celle
dite i enveloppe constante. Cette technique est en effet particuli&rement
bien adaptée aux non-linéarités rencontrées dans un systéme radio-mobile
par satellite. Ces non-linéarités proviennent non seulement du TWT du sa-
tellite mais aussi de 1'étage de sortie du transmetteur mobile, habituelle-
ment opé&ré en classe C pour une plus grande efficacité sur la puissance
utilisée. Il semble clairement &tabli et accepté& maintenant que l1l'&tale-
ment spectral & la sortie de tels &tages non-lin&aires est trés réduit si

le signal transmis est 3 enveloppe constante.,

La technique numérique de transmission & enveloppe constante la
plus connue est le "Minimum Shift Keying" (MSK). Cette technique a toute-
fois le désavantage d'occuper une largeur de bande assez considérable.

Par contre, sa mise en oeuvre.est des plus simple. D'autres techniques,
occupant moins de bande ‘mais plus ou moins difficiles d'application ont vu

le jour ces derni&res années. Nous en avons dénombré pas moins d'une
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vingtaine regroupées en quatre.catégories soit:

1. Signaux types MSK sans interférence entre symboles

et @ enveloppe constante.

2. Signaux types MSK avec interférence entre symboles

et 3 enveloppe quasi comstante.

3. Signaux types FSK A phase continue (CPFSK) avec ou sans

interférence entre symboles.
4. Signaux PSK ou FSK utilisant l'encodage corrélatif.

Nous avons dégagé, pour chacune de ces techniques, 1l'allure du
spectre fréquentiel ré&sultant, le pourcentage d'énergie hors-bande ainsi
que le taux d'erreur en présence de bruit blanc gaussien additif ou enco-
re la dégrada;ion relative encourue par rapport aux performances du MSK
classique. Une premi&re conclusion en découle: si nous sommes préts a
accepter une dégradation relative de quelques dB sur le Eb/No’ il est pos-
sible de réduire 1l'occupation spectrale tout en n'augmentant pas la com-
plexité du récepteur. Il est de plus possible d'obtenir des performances
supérieures a celles du MSK tout en occupant moins de bande; ceci au prix

toutefois, d'une complexit& accrue du récepteur.

Les précédentes conclusions sont toutefois valides uniquement
lorsque le canal est linéaire. Des simulations sur ordinateur nous per-
mettront par la suite d'€tudier l'effet de non-lin&arit&s sur les perfor-

mances de ces divers syst@mes. Ce n'est que par la suite qu'une recomman-

dation plus &clairée pourra E&tre prise.
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Chapitre 3: Simulation sur ordinateur des performances sur

un canal de transmission par satellites.

Une s@rie de programmes ont &té déve10p§és pour permettre 1'a-
nalyse des performances d'un canal de transmission par satellite lorsque
les méthodes de modulation suivantes sont utilis@es: BPSK, QPSK, OQPSK
et MSK. Ces programmes accommodent des débits'binaires variables, des ca-
ractéristiques non-lindaires ajustables et des filtres de type et de lar-
geur de bande différentes. On peut obtenir le tracé de la densité& spec-
trale de puissance et du diagramme de 1l'oeil apr&s le passage dans n'impbr-
te quel &lément du mod&le. Enfin, on obtient aussi le tracé& direct des
courbes de probabilité d'erreur en fonction du rapport signal-bruit dans
un environnement de bruit gaussien. La figure qui suit représente le mo-

dgdle de simulation utilisé.

Bruit

Echantilleonneur

.I
Entrée | F ‘,Iﬁ !, F, ¥, A ___);____
’ l Sortie

&

Les principales caractéristiques du modéle sont les suivantes:

1. Le signal modulé est représenté& par un signal complexe

équivalent dans la bande de base,

2. On peut modéliser plusieurs variantes de filtres du type '"cosi-
nus &élevé" de méme que tous les filtres dont la fonction de

transfert s'exprime sous forme polynfBmiale (Chebyshev, Butter-



worth, non-standard, etc...) Le filtrage est effectué
dans le domaine des fréquences, ce qui implique une con-

version FFT 3 l'entrée et une conversion IFFT & la sortie.

La simulation permet de modéliser um canal linéaire, non-
linéaire ou non-linéaire cascadé en fonction de la valeur de

"back—off" affectée au HPA et au TWT.

Le décodage est effectué par un comparateur de seuil suivi

d'un échantillonneur.

ix
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CHAPITRE 1
TECHNIQUES DE TRAITEMENT ANALOGIQUE

DE LA VOIX ET MODULATION

ANALOGIQUE DE LA PORTEUSE

1. CARACTERISTIQUES DE LA VOIX

Nous passons en revue dans cette section, les caractéristiques les
plus pertinantes de la voix. La connaissance de ces caractéristiques nous
permettra de mieux comprendre par la suite, de quelle fagon les performances

peuvent €tre altérées par un traitement appropriée effectué sur un signal

vocal,

1.1 CLASSIFICATION DES SONS

Il est généralement reconnu que les sons peuvent &tre classifiés
en deux groupes nommés 'voisé" et "non-voisé'". Une seconde classification

est &galement possible, soit celle les divisant en voyelles et consonnes.

Les voyelles sont vois€es alors que certaines consonnes sont voisées (m,
n, £) tandis que la plupart des autres sont non-voisées. Les consonnes sont

habituellement classifiées suivant la facon dont elles sont émises, soit:

= plOSi‘VES ¢ p, b, t, d9 ks g
- fricatives : sh, £, v, 6, s, z, vy, h
- mnasales : my, n

- coulantes : w, r, &
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1.2 'SPECTRE'FREQ@ENTIEL'DES'SONS

Les sons voisés sont assimilables 3 des tonalités, chacune consis-
tant en plusieurs formants, c'est-a-dire, formée d'une fréquence fondamen-
tale et d'harmoniques. La valeur de la fréquence fondamentale varie d'une
personne i l'autre ainsi qu'avec le son voisé émis, (voir figure 1), Il

est intéressant toutefois de noter les propriétés communes suivantes:

a) La fréquence du premier formant est inférieure a 1 KHz.
b) La puissance du premier formant est d'au moins 5 dB (et dans
la plupart des cas, 10 dB) supérieure & celle des autres for-

mants.

c) Les trois premiers formants suffisent & distinguer un son d'un
autre.

d) Les trois premiers formants se situent en bas de 3 KHz.

e) Le second formant contient beaucoué d'informations se rappor-
tant & 1'intelligibilité des sons alors que le premier formant

fixe la qualité ou le caract@re naturelle des sons [T7].

Les sons non~voisés par contre n'ont pas un spectre fréquentiel
d'allure aussi bien défini comme l'indique la figure 2, illustrant quel-
ques spectres de sons non~voisés. Ces sons non-voisés sont assimilables
en quelque sorte & des sources de bruit plus ou moins colorées. Deux

-

points importants sont & noter:

a) Les sons non-voisés ont une puissance beaucoup plus basses

que celle des sons voisés.

b) Les sons non-voisés ont des composantes fréquentielles d'une
puissance relativement importante jusqu'd des fréquences de

1'ordre de 10 KHz,
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Fig. 2. Spectre typique de quelques
d'apras [N8]).
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1.5  STATISTIQUES DES DIVERS SONS

Pour une conversation téléﬁhonique typique, le canal est actif
environ 307 3 407 du temps que dure la liaison [C24, C28, R14]. En effet,
des silences se produisent entre et & l'intérieur des mots. Par silence,
nous entendons toute ﬁériode de temps.d'au moins 350.ms durant laquelle
la puissance moyenne 3 court terme est inférieure d'au moins 15 dB 3 la

puissance moyenne mesurée sur un intervalle de quelques secondes,

La puissance moyenne 3 court terme est mesurée sur un intervalle
de temps d'une durée au moins &gale & un cycle du premier formant des voyel-
les mais inférieure i la durée la plus courte d'une consonne. En d'autres
mots, cette puissance est celle observée avec un analyseur de spectre

ayant un filtre vidéo d'une largeur de bande de 10 Hz et un détecteur lar-

ge bande (300 KHz,'par exemple),

La puissance moyenne 3 long terme (mesurée sur un intervalle de
quelques secondes) est constante pour un interlocuteur donn&. Elle varie
toutefois d'un interlocuteur 3 1l'autre de facon approximativement gaussien-

ne avec une déviation standard de l'ordre de 5,8 dB.

La plage dynamique d'un signal vocal est de 1l'ordre de 30 dB,
les voyelles occupant les niveaux les plus élevés, Seulement 5 dB sépa-
rent la voyelle la plus faible de celle la plus élevée. Le tableau 1 don-
ne le niveau de puissance relatif des divers phonémes de la langue anglai-
.se. Il est intéressant de constater que le son non-voisé ie plus intense,
soit [, est 4.2 dB plus faible que la voyelle la plus faible. En gros,

les sons peuvent donc &tre classés en deux catégories:

- voyelles de fortes puissances occupant une faible bande de

fréquences,
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consonnes non-voisées de faibles puissances occupant

une large bande de fréquence.
Les consonnes voisées se situent entre ces deux catégories mais

vers la deuxiéme catégorie,



Phonéme Exemple Puissance relative
dB
o law 680 28.3
a father 600 27.8
A cup 510 27.1
ae hat 490 26.9
@ o beau (fr) 470 26.7
= u book 460 26.6
§‘ e sera (It) 370 25.7
E let 350 25.4
u tool 310 24,9
I hit 260 24,1
i meet 220 23.4
37 bird 210 23,2
T L leg 100 20
J shed 80 19
n sing 73 18.6
m me 52 17.2
t chat 43 16.3
n no 36 15.6
d3 pleasure 23 13.6
3 20 13.0
" z 200 16 12
g s see 16 12
2 t ' to 15 11.8
3 | g . gap 15 11.8
K ' cap 13 11.1
v ; vest 12 10.8
d ~ this 11 10.4
b fg;t 7 8.5
d do 7 8.5
P - pit 6 7.8
f full 5 7.0
e - | thick 1 0
Tableau'l, Puissance relative des divers phonémes de la

langue anglaise (d'aprd&s [N8]).



Le tableau 2 donne la valeur de la fréquence relative d'occuren-
ce des divers phonémes de la langue anglaise. En gros, nous y retrouvons

la distribution suivante:

Phonémes Fréquence d'occureﬁce
Voyelles 38 7
Consonnes non-voisées 36.6 7
Consonnes voisées 25.4 7%
Voyelles & Diphtongue Consonnes
Phon&mes Taux d'occurence 7 ;Phonémes Taux d'occurence Z
I 8.53 n 7.24
a 4,63 t 7.13
ae 3.95 r 6.88
E 3.44 s 4,55
D ' 2.81 d 4,31 |
AL 2.33 1 3.74
i 2,12 3 3.43
ei 1.84 z 2.97
u 1.6 m 2,78 !
ai 1.59 k 2.71
ou 1.30 v 2.28 }
P 1.26 w 2.08
u 0.69 P 2,04
au 0.59 f 1.84
' a 0.49 n 1.81
o 0.33 b 1.81
ju 0.31 n 0.96
oi 0.09 ) 0.82
g 0.74
| j 0.60
! 0.52
d3 0.44
} 6 0.37 |
|3 0.05

Tableau 2, Fréquence relative d'occurence des divers
phonémes (d'aprés [N8]).
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1.4 CHOLX DES MOTS TESTS

L'équipe de B, Lusignan a utilisé 5 mots tests lors de 1l'&tude
spectrale des performances du systé&me qu'ils proposent. Ces 5 mots, tirés

de la langue anglaise, sont:

. "ChiEf", "jug", "sought", "path", and "mOVE".

Ces 5 mots n'ont &videmment pas &té& choisis au hasard. Chaque
mot consiste en trois phonémes,‘soit une-voyelle précédée et suivie d'une
consonne., Les 5 voyelles ont &té choisies de fagon & couvrir toute la
plage dynamique occupée par.l'ensemble des voyelles. Nous retrouvons ain-
si la voyelle la plus énergitique, soit o dans "sought", la voyelle la
moins énergitique soit i dans "chief" et trois autres de puissance inter-

médiaire soit A dans "jug", ae dans "path" et u dans "move'.

Les consonnes choisies incluent celles qui sont les moins intel-
ligibles lorsqu'elles sont &coutées & la sortie d'un systéme & bande limi-

tée.

2.  TRAITEMENT ANALOGIQUE D'UN SIGNAL VOCAL

Nous verrons dans cette section l'influence des divers traitements

subits par un signal vocal sur la qualité subjective du signal résultant.

2.1 LE LIMITEUR ET SON EFFET

L'usage d'un limiteur de niveau de signal ou d'un écréteur est
d'emploi courant. Il permet de diminuer la plage dynamique d'un signal vo-
cal, prévenant ainsi la surcharge de l'amplificateur de puissance ou une

surmodulation de la porteuse,
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Le niveau relatif de limitation du signal vocal se détermine en
fonction des spécifications de l'amplificateur de puissance, de la quanti-
té d'intermodulation acceptable, de la largeur de bande alloude ainsi que

de la quantité de distorsion du signal vocal admissible.

Le rapport entre la valeur créte instantanée et la valeur RMS
d'un signal audio non traité est d'environ 18 dB [(R14]. Si le seuil de
limitation est placé 14.2 dB plus haut que la valéur RMS, le rapport entre
la valeur cr@te instantanée e£ la valeur RMS du signal audio résultant de-
meure 3 peu prés 3 14.2 dB. Dans ce cas, le limiteur entre en opération
environ 0.1%7 du temps. Ceci correspond & un syst@me de haute qualité.

Si le seuil est placé 6 dB plus haut que la valeur RMS du signal non trai-
té, le rapport entre la valeur cré@te instantanée et la valeur RMS du si-
gnal audio résultant est d'environ 8 dB., Il s'agit 18 d'une valeur em-

Ployée par exemple dans les systémes de communications maritimes et aéro-
nautiques [C30].

D'apré&s Nocedal [N8], 1l'opération de limitation n'affecte que la
distribution instantanée de la parole. Son effet sur la valeur de la puis-
sance moyenne 3 court terme telle que définie au paragraphe 1.3, ne serait
presque pas mesurable.

I1 est important de noter que le processus de limitation génére
de la distorsion harmonique. Il faudra donc filtrer le signal audio avant

d'attaquer 1'étage de modulation.

7.7 COMPRESSION ET EXPANSION DU SIGNAL VOCAL (Companding)

Le niveau de bruit entendu lors d'une conversation téléphonique
produit d'avantage un effet subjectif désagréable durant les périodes de

silence et durant les moments de faibles niveaux sonores (les sons non-
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voisés) que durant les moments de niveaux sonores élevés (les sons voi-
sés). De plus, la dégradation subjective encourue est fonction du rapport
relatif existant entre le niveau de la parole et le niveau de bruit. Si
par un moyen artificielle ce rapport relatif est augmenté&, la qﬁalité sub-
jective l'est aussi. L'un de ces moyens consiste & faire 1l'expansion du

signal & la réception.

L'expansion du signal vocal bruité est effectuée 3 l'aide d'un
circuit non-lindaire nommé "Expanseur" inséré entre la source de bruit et
1'auditeur. Son rdle est d'amplifier davantage les signaux &levés que
les signaux faibles. Comme le bruit est & un niveau élus faible que le

signal vocal, le rapport relatif entre le niveau de la parole et le niveau

de bruit en absence de parole d la sortie de l'expanseur, sera plus grand
qu'il 1'était 3 l'entrée de ce dernier. L'expanseur améliore donc la qua-
lité subjective d'une conversation bruitée. Toutefois, l'expanseur &tant
un circuit non-linéaire, il distorsionne le signal vocal. Pour remédier

d cet &tat de chose, le signal vocal est d'abord passé 3 travers un circuit
non-linéaire complémentaire, au transmetteur, avant d'étre transmis sur le
canal bruité. Ce circuit nommé "Compresseur" réduit la dynamique du si-
gnal vocal par le rapport inverse & celui par lequel 1l'expanseur 1l'élargit.
La figure 3 illustre l'action produite par le compresseur et l'expanseur.
Dans cet exemple, le rapport de compression retenu est de 2:1, c'est-a-dire,

pour x dB de variation & l'entxrée du compresseur, la variation & sa sortie

est 2 fols moindre, soit x/2 dB.

Bien que nous y reviendrons plus tard, il est intéressant de no-
ter en passant que la compression de la plage dymamique d'un signal vocal
facilite la conception du modulateur et de l'amplificateur de puiésance uti-

lisés au transmetteur.
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Canal de
Signal — ] COMPRESSEUR transmission | pypaNsEUR |, Signal
vocal ’ vocal

Fig. 3. Action du compresseur et de l'expanseur sur la
dynamique d'un signal vocal.

Le compresseur étant un circuit non-linéaire, distorsionne le si-
gnal vocal et génére des composantes spectrales additionnelles. Si ces
composantes tombent 3 l'extérieur de la bande de fréquence des filtres, 2
la sortie du transmetteur ou de la largeur de bande du canal, le signal
vocal 3 la sortie de 1'e£panseur sera distortionné. Le compresseur ne peut
donc &tre quelconque. Il doit &tre congu de telle sorte que les composan-—
tes spectrales additionnelles qu'il génére tombent majoritairement & 1'in-

térieur de la bande occupée par le signal vocal lui-m€me.

La fagon traditionnelle [c29] de concevoir des compresseurs et

~

des expanseurs satisfaisant ces contraintes consiste 3 varier le gain de
ces dispositifs non-linéaires, non pas de fagon instantanée en fonction de

-~

l'amplitude du signal vocal, mais plutdt & un rythme plus lent correspon-
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dant 3 celui de la variation syllabique de la puissance du signal vocal,
De tels compresseurs et expanseurs portent alors le nom de compresseurs

et expanseurs syllabiques alors que leur action conjointe porte le nom

de "companding syllabique". La figure &4 illustre, sous forme de schéma

bloc, une réalisation possible d'un compresseur et d'un expanseur.

Amplificateur a

Amplificateur a
gain programmable

gain programmable
Entrée —— Sortie
audio audio

Redres- Redres-
seur & seur &
filtre filtre

(a) compresseur (b) expanseur

Fig. 4. Schéma bloc d'un compandeur syllabique.

Les quatre param@tres de conception d'un tel compandeur sont:

- le rapport de compression et/ou d'expansion,
- le temps d'attaque du filtre,
- le temps de recouvrement du filtre,

- 1le niveau de signal non affecté.

Le rapport de compression recommandé par le CCITIT est de 2:1

comme celui illustré & la figure 3. La valeur de ce rapport est limité
en pratique 3 cause des variations possibles des conditions de propagation

sur le canal. Celles-ci- se retrouvent en effet multipliées par ce rapport

d la réception. Une fagon de contourner cette difficulté@ consiste a uti-

liser un rapport de compression supérieur au rapport d'expansion. En
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théorie cela introduit de la distorsion. En pratique, on rapporte [R15]
qu'un rapport de compression de 10:1 suivi d'un rapport d'expansion de 1:2
s'averent effectifs dans un syst@me FM ol le niveau de signal est une bon-

ne partie du temps pr@s du seuil d'opérationm.

Deux constantes de temps caract@risent un compandeur: le temps

d'attaque et le temps de recouvrement [C29]. Ces temps sont définis com—
me Etant les temps requis 3 la réponse transitoire pour revenir & une va-
leur &gale 3 la moitié de sa valeur initiale suite 3 1'application d'un
échelon de signal d'entrée. Le temps d'attaque optimal ré&sulte d'un com-
promis entre deux optima conflictuels [s24]. si le temps d'attaque est
trop rapide, le signal compressé& occupe une largeur de bande trop grande.
S'il est trop long, les circuits risquent de saturer. En effet, si le ni-
veau de signal 3 l'entré&e augmente subitement, le gain du compresseur va
8tre initialement trop grand. Le temps de recouvrement peut &tre vu comme
gtant la période de temps nécessaire au compresseur pour réajuster son
gain suite 3 une baisse de niveau de signal 3 son entr@e. Si ce gain ne
change pas assez rapidement, le bruit présent entre les syllabes va &tre
amplifié par l'expanseur et peut devenir génant. D'aprds Skevington [S§24],
les temps d'attaque et de recouvrement ont un effet significatif sur 1'a-
vantage subjectif découlant de l'emplpi d'un compandeur. Le CCITT recom-
mande un temps d'attaque de 5 millisecondes et un temps de recouvrement de

22.5 millisecondes.

Il existe sur le marché une version intégrée d'un compandeur syl-
labique; 11 s'agit du NE 570/571 de Signetics. Les deux constantes de
temps mentionnées éuparavant y sont ajustables mais toutefois pas de fagon
indépendantes; elles ont toutes deux la méme valeur. Ce circuit intégré

est justement celui utilis@ par l'@quipe de Lusignan [L16]! Suite 3 ce
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que nous avions mentionné auﬁaravant; nous ﬁensons qu'il serait possible
d'amélibrer les performances du syst@me proposé par Lusignan par 1'em-
ploi d'un meilleur compandeur syllabique. Nous n'avons aucune idée, &
ce stage-ci, toutefois, combien de dB additionnels nous pourrions aller

chercher par cette optimisation.

Le niveau de signal non affecté, dénoné u, est défini comme &étant

celui qui ne subit aucune compression ou expansion. A titre d'exemple, ce
niveau &tait fixé & 0 dBm0 sur.la figure 3. Il s'agit 13 d'une valeur trés
souvent retenue et recommandée par.le CCITT. En théorie, plus ce niveau
est fix@ 3 une valeur &levée, plus le rapport signal sur bruit subjectif
est amélioré au récepteur. En pratique, toutefois, d;aprés Rizzoni [R15],
les résultats subjectifs éont trés peu différents que ce niveau soit &

0 dBm0 ou +5 dBmO. La puissance moyenne du signal 3 lé sortie du compres-
seur dépend par contre de la valeur Ae ce niveau. D'aprds Richards [R13]
et Jonnalagadda [J9], la puissance moyenne est augmentée d'environ 3 & 4 dB
lorsque le niveau de signal non affecté est fix& 3 0 dNm0. Un niveau de

-6 dBm0 n'augmenterait pas la valeur de la puissance moyenne.

2.3 AMELTORATION DU RAPPORT S/N DUE AU COMPANDING

Etant donnée son importance, nous subdiviserons cette section en
deux sous-sections, soit celle traitant de l'amélioration théorique possi-
ble escomptée et celle traitant de résultats de tests subjectifs rapportés

dans la littérature.
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2.3.1 Amélionation théorique

Durant les périodes de silence vocal, l'expanseur réduit de beau-
coup le niveau de bruit entendu par rapport & celui présent dans le canal.
L'amélioration apportée par le companding repose principalement sur ce ‘
point. En effet, lorsqu'un signal vocal est présent, le gain de 1l'expan-
seur est fonction non plus uniquement du niveau de bruit présent & son en-
trée mais aussi et surtout du niveau du signal vocal (cas pratique ol le
niveau du signal vocal est plus grand que le niveau du bruit). Prenant
pour acquis que le canal est actif le 1/3 du temps comme mentionné 3 la
section 1.3, 1'amélioration totale obtenue en dB serait &gale au 2/3 de la
réduction du bruit encourue en absence de signal vocal plus le 1/3 de celle

encourue en présence de signal vocal [R13] soit:

_ 2 1
AdB = 3 [RQJ +3 (R (1)
ol RQ = réduction en dB du niveau de bruit en absence de
signal vocal,
RON = réduction en dB du niveau de bruit en présence

du signal vocal.

Pour évaluer les valeurs de RQ et RON’ nous nous servirons du

diagramme des niveaux dé&ja présenté 3 la figure 3 et repris plus en détail

a la figure 5.

Désignons par S la puilssance moyenne 3 long terme du signal vo-
cal et par U le niveau de signal non affecté. En absence de signal vocal,
l'action de 1'expanseur est régit par le niveau de bruit N sur le canal.
Ce dernier se retrouve 3 une valeur N, en sa sortie deux fois plus basse

Q

qu'elle &tait sur le canal par rapport & U. D'od,
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Action du : Action de
Canal '
compresseur 1l'expanseur
U — —~— U
_t(U—S)/Z' i { *
U-s P -~ U-S
-~ (U-s)/2
i st u I E\«—;— -
T }' 2 (U-N)
¢ N

Effet de la présence du
signal vocal de niveau S
sur le niveau de bruit de
sortie

Fig. 5. Diagramme des niveaux d'un compandeur 2:1.

U-N (2)

=
I

Z v
[
=
1

En présence d'un signal vocal, l'action de l'expanseur est ré-

git par ce signal vocal et non plus par le niveau de bruit. Le niveau de

ON est donc plus bas du niveau de bruit sur le canal N

d'une valeur égale & celle entre le niveau du signal vocal S & la sortie

bruit de sortie N

de 1'expanseur et celle du niveau de signal sur le canal. D'od,
R=N—N=—°2— (3)
Reportant (2) et (3) dans (1), nous obtenons:

A = 5 0u-M1+ 255 )




18.

Le graphique de la figure 6 illustre cette amé@lioration (trait

plein) en fonction du rapport signal sur bruit S/N a l'entrée du récepteur

~12 dBm0 et U = -6 dBm0 (puissance du signal & la

i

pour le cas type ol S

sortie du compresseur = puissance du signal & son entrée).

==}

o

=1

Q

o

3

3]

ol

Q

ol

]

Q)

g 6
4t Richards G = 5.8 dB

— ——._ Campanella S = -12 dBmo
2t o _. Mixte U = - 6 dBmo
0 1 1 1 1
0 +3 +10 +15 +20 dB

Fig. 6. Amélioration en dB en fonction du rapport S/N
4 l'entrée du récepteur.

D'apr&s la relation (4) et la figure 6, plus le rapport S/N se-
rait grand, plus 1'amélior;tion serait grande. Il faut toutefois se rap-
peler que la relation (4) fut &tablie sous 1'hypoth&se qu'en présence de
signal audio, c'est ce dernier qui contrdle 1'expanseur et non le bruit.
Toutefois, en pratique, & niveau de signal S fixe, plus §/N diminue, plus

le niveau de bruit N contrdle en partie 1'&tat de 1'expanseur. A la limi-
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te, lorsque S/N = 0 dB, le signal audio S et le bruit N contrSlent & part

égale 1'état de l'expanseur,

Une autre fagon de calculer théoriquement l'amélioration appor-
tée par le companding est proposée par Campanella [C28]. Cette dernigre
tient compte de l'effet du compresseur sur la puissance moyenne du signal
audio ainsi que de la variance de 1la puissance moyenne. En voici les gran-

des lignes.

Reprenons, encore une fois, 3 la figure 7, le diagramme des ni-

veaux tel que discuté@ précédemment,

CANAL IAMPLIFICATEUR | EXPANSEUR

—— T
|
1
|
|
|
|
|

——
|
!
|
|
|
|
|

__'__._
I
=
&
I
_I,
|
|
|
|
|
|
-
|
|
|
|
|
|
|
|

I
‘Ez(—) +6] | I
—_— _1 —_ ___/__—i { U
A
| — |
, |
| U-N) L .
| | | 2[ U= (N+A) ]
| I A ~~
l N — _ . <~ A ~ -
, s | N
! i l |
| \NQ

Fig. 7. Diagramme des niveaux d'un compandeur 2:1
tenant compte du seull de limitationm.
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Un signal audio de ﬁuissance moyenne S se retrouve & la sortie
du compresseur de rapport 2:1 3 un niveau (U+S)/2., Ceci repré@senterait
un accroissement de puissance sur le canal d'une valeur (U-S)/2. La pro-
babilité d'atteindre le seuil de limitation Tmax fixé a (20+G) augmente.
Pour conserver la ﬁéme probabilité que celle qui.existait 2 l'entrée du
compresseur, il faut donc atténuer le signal d'une valeur A. La valeur
de l'atténuation A requise se calcule en tenant comﬁté du fait que la dé-
viation standard du signal & la sortie du compresseur est réduite de moi-

tié par rapport & ce qu'elle était & son entrée. De la figure 7, il res-

sort:

A = U8 _ g (5)

La réduction en dB du niveau de bruit en absence de signal vo-

cal est donc donnée par:

RQ = NQ-N

u-(N+A) ] - (U-N)

i

20 + S-N (6)

1

Contrairement & Richards [R13], Campanella ne pond&re pas cette
valeur par 2/3 et ne lui ajoute pas 1/3 de la réduction du niveau de bruit
en présence de signal vocal. Il prend plutdt pour acquis que l'améliora-
tion encourue est égale directement 3 RQ‘ De cette valeur, il retranche
toutefois 6 dB de dégradation provenant des salves de bruit entendues

transitoirement 3 la fin d'un signal vocal (passage de NON 3 NQ non instan-

tané). L'amélioration est alors donnée par:

4B RQ - 6 dB

A

20+ S -N-6 )
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Prenant comme valeurs typiques o = 5.8 dB, § = =12 dB et

U = -6 dBm0, nous obtenons la courbe pointillée de la figure 6.

Finalement, si nous utilisons la formulation de Richards soit la
relation (1), ol RQ et RON sont calculées par la technique de Campanella,
nous obtenons:

_ 2 1
Agp T 3 ERQ:| 3 D.‘on:|

= 2 2owsn] + LD - 4]
= -g— [20+s-N] + % [U-s-0]

1 2
G+-§[U+S]--§N (8)

1]

Ce résultat apparait 3 la figure 6 en trait discontinu. Il est
intéressant de noter que ce dernier résultat donne une amélioration cons-

tante de 2.5 dB supérieure & celle prédite par Richards.

2.3.2 Amélionation pratique

Des tests subjectifs récents rapportés par Skevington [s24] res-

sortent les points suivants:

~ L'amélioration subjective encourue n'est pas fonction du volume §
de l'interlocuteur mais plus de sa fagon de parler. Une personne
qui parle sur un ton monotone est plus avantagée qu'une personne
plus dynamique.

~ L'amélioration subjective encourue n'egt pas fonction du rapport
S/N. Cette conclusion est & premigre vue en contradiction direc-

te avec les résultats théoriques précédents., Il faut toufefois
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2

noter que les essais rafﬁortés ﬁar Skevington sont valables
ﬁour des S/N variant d'environ 25 dB & 40 dB, donc beaucoup
plus élevés que ceux calculés précé@demment. Sous ces conditiomns,
Skevington rapporte une amélioration subjective d'environ 16 dB.

Cette quantité constituerait donc une borne supérieure.

2.4 FILTRAGE D'UN SIGNAL VOCAL

Nous savons que nous n'avons pas besoin de transmettre tout le
contenu fréquentiel d'un signal vocal pour que l'oreille (et surtout le
cerveau) puisse entendre de fagon intelligible le message &mis. Nous
pouvons donc limiter volontairement la bande allouée pour un signal vo-
cal. En effectuant des tests subjectifs, il est possible d'arriver &
prédire l'effet subjectif encourue par un tel filtrage. La figure 8
illustre le résultat de tels tests [B18]. Lors de ces tests, des sylla-
bes E&taient prononcées et des &coutants devaieht les identifier. Le pour-
centage d'identifications positives se nomme "Sound Articulation". La
courbe dénommée "high pass'" fut obtenue en variant la fréquence de coupu-
re d'un filtre passe-haut inséré dans le canal; il en va de méme pour
celle intitulée "low-pass" se rapportant & un filtre passe-bas. D'aprés

ces courbes, une bande de 300 & 3,300 Hz suffit.

2.5 PREACCENTUATION D'UN SIGNAL VOCAL

Nous avons déj3 mentionné & la section 1.2 que le spectre d'un
signal vocal présente une différence de puissance assez considérable en-
tre les composantes basses fréquences de haut niveau &nergétique (les

:
voyelles) et les composantes hautes fréquences'de bas niveau énergétique

(les consonnes). En présence de bruit sur le canal, les consonnes seront
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Fig. 8. Effet de la limitation de bande d'un signal vocal
sur son intelligibilité (d'apras [B18]).
donc plus difficilement percevables que les voyelles. Ceci est d'autant
plus génant car nous avons déjd limité la puissance de ces consonnes en

filtrant le signal audio par un filtre passe-bas (voir section 2.4).

Une fagon d'améliorer la qualité subjective & la réception con-
siste 3@ passer le signal vocal dans un circuit de préaccentuation des hau-
tes fréquences au transmetteur avant de les transmettre dans le canal.

Bien entendu, un circuit de d&accentuation complémentaire est introduit

au récepteur pour ne pas introduire de distorsion.

D'apr2s Pappenfus [P18] toutefois, le fait d'utiliser un cir-
cuit de préaccentuation accroit de 4 dB environ le rapport entre la puis-
sance maximale et la puissance moyenne du signal audio. Ceci vient du
fait que bien de puissarce moyenne plus faible que les voyelles, certai-
nes consonnes présentent des pointes de durée tr@s courte pouvant dépas-
ser celles des voyelles. Le circuit de préaccentuation ne fait qu'augmen-

ter davantage ces pointes d'ol augmentation du rapport entre la puissan-
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ce maximale instantanée et la ﬁuissance moyenne., Cet accroissement peut
toutefois &tre facilement ré&duit 3 néant par 1l'utilisation d'un limiteur
(voir section 2.1). Nous avions déja mentionné que 1l'emploi d'un limi-
teur n'affectait que trés ﬁeu la qualité subjective du signal. Licklidér
[119] affirme que la dégradation subjective encourue par l'emploi d'un
limiteur est moindre pour un signal vocal ayant subi une préaccentuation

que pour un signal n'ayant. subi aucun traitement.

Nous n'avons réussi 3 date 3 mettre la mais sur aucune source
d'information relative 3 l'amélioration subjective encourue par 1'emploi
d'un circuit de préaccentuation pour la transmission d'un signal vocal

en bande de base.

3.  TECHNIQUES DE MODULATION ANALOGIQUE DE LA PORTEUSE

Deux techniques de modulation analogique de la porteuse retien-
dront particuli@rement notre attention, soit la modulation de fréquence
& bande &troite (NBFM) et la modulation d'amplitude & bande latérale uni-
que (SSB). Nous ferons ressortir dans les pages qui suivent les avantages

et inconvénients de chacune de ces techniques.

3.1 MODULATION DE FREQUENCE A BANDE ETROITE (NBFM)

Le systime considéré est celui représenté sous forme de schéma

bloc & la figure 9.

Dans les sous-sections suivantes, nous analyserons l'effet de
la présence (ou de 1l'absence) des différents blocs de traitement du signal

vocal sur la qualité du rapport signal sur bruit 8 la sortie du récepteur.
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3.1.1

RECEPTEUR

Fig. 9.

Rapport S/N sans aucun traitement

Schéma bloc du syst&me de communication NBFM 3 l'étude.

Plusieurs expressions mathématiques différentes existent dans

la littérature, approximant plus ou moins bien la valeur véritable du

~apport signal sur bruit présent 3 la sortie d'un discriminateur FM en

présence de bruit blanc gaussien additif dans le canal.

La plupart sont

assez exactes en-dessus du seuil de dégradation rapide mais tré&s peu mode-

lisent bien ce qui se passe en-dessous de ce seuil ou dans son voisinage

immédiat.

La meilleure portée 3 notre attention jusqu'd ce jour, est cel-

le due 3 Shimbo [S25, S26] et utilisé@e entre autre par Campanella [C28,



C30]. Son expression est la suivante [s26]:

. 2.C
3(2Fe) A (ED

S
— =
N -C/N
3 2 C e A .2 C
1+ —= - FO\g —mz[l+2 G @]
\/—B?T e N (1_e—C N} 2 ZFe N
BIF
ol 2Fe = | Bande de bruit &quivalente du filtre ra
{ IF, normalisé@e par rapport & la fré- ) n
quence maximale du signal modulant
: £
A = | Déviation de fré&quence RMS de la por- ;ms
{ teuse, normalisée par rapport a3 la o
fréquence maximale du signal modulant
!
C/N = Rapport signal sur bruit & 1l'entrée
du récepteur
S/N = Rapport signal sur bruit 3 la sortie

du discriminateur.

Il est important de noter que cette formule fut établie sous

1'hypoth&se que le signal modulant &tait gaussien.

Dans ce qui sult, nous assumerons que la bande de bruit &quiva-

lente du filtre IF est donnée par la régle de Carson, soit:

Q

=14

Hn
It

o]
]

+
BIF ) 2(fm fp)
fm £

m

fréquence maximale du signal modulant,

- déviation maximale de la fréquence porteuse,
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(9)

(10)

Le rapport signal sur bruit C/N 3 l'entrée du récepteur est relié

au rapport signal sur la densité& de bruit C/No par:

C

N

o

= @ By

(11)
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3.1.0  Efdet du Limitewr sun £e Adppont S/N

A largeur de bande BI

laquelle est ajusté le seuil de 1imitétion (voir section 2.1), a un effet

F fixée (fm et fp constantes), la valeur a

direct sur la valeur du rapport S/N. En effet, pour conserver la dévia-
tion maximale fp constante 3 mesure qu'on augmente la quantité de limita-

tion, il faut remonter la valeur du niveau du signal modulant.

Utilisant comme param@tre de conception, le rapport entre la va-
leur créte instantanée et la valeur RMS du signal audio &8 la sortie du li-

miteur soit L, nous pouvons poser:

L = fp/fRMS (12)
Reportant (10), (11) et (12) dans (9), nous obtenons:
£ 2
YR N I I o
2. 3] {N
s _ L fm o
T = T (13)

2
- ——— 2
B . N B £
e [ VR VE | |l
3r\ "m IF o ‘ LB o

- NOBIQ) ¥

La figure 10 illustre 1l'effet de L sur le rapport S/N pour une

situation typique soit fm = 3.3 KHz, fp = 12 KHz d'ol BIF = 30 KHz.

A l'examen de cette figure, nous constatons que plus nous limi-
tons le signal plus le rapport S/N augmente, 2 C/No fixe. Cette augmenta-
tion est toutefois plus lente pour des C/N0 en~-dessous du seuil que pour
des valeurs de C/No en-dessus,

Il est également important de noter que ces courbes sont vala-
bles sous l'hypoth@se que le signal modulant réste 3 peu prés gaussien

3 la sortie du limiteur. Donc, plus L, exprimé en dB, est faible, moins
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Fig. 10. Effet du rapport de limitation L sur le rapport

S/N pour une situation typique.
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3.1.3 " Effet de &'i@néaccembh"idﬁ"ié. mpjobu S/N

La fonction de transfert H(f) du circuit de pr&accentuation qui

maximise le rapport SN 2 la sortie du démodulateur FM est donnée par:

l l2 Gn(f) 3
H(f) TTEY
opt GS(f)
oli Gn(f) = gpectre de ﬁuissance du bruit présent i la sor-
tie du démodulateur,
Gs(f) = gpectre de puissance su signal avant pré&accen-

tuation.

La difficulté dans l'application de cette relation vient du fai

29.

14

t

que GS(f) varie d'une personne & l'autre et en plus, pour une personne don-

née, GS(f) change en fonction du temps.

Jakes [J7] a étudié l'effet ae quatre types différents de cir-
cuits de préaccentuation. Il est arrivé 3 la conclusion pratique qu'une
préaccentuation de +6 dB/octave du signal audio sur toute la bande audio
donnait des résultats satisfaisants. Le circuit de préaccentuation est
donc un dérivateur. Comme le signal audio ainsi préaccentué attaque un
modulateur FM, 1'ensemble formé du dérivateur et du modulateur FM consti-
tue un modulateur de phase. Ceci explique pourquoi dans la littérature
certains parlent de "Narrow Band Phase Modulation" (NBPM) plutdt que de

NBFM.

D'apr2s Campanella [C28], 1'augmentation du rapport S/N due &
la présence d'un circuit de préaccentuation de +6 dB/octave sur toute la

bande audio (* 300 Hz & 3.3 KHz) serait de l1l'ordre de 5 dB.

Nous avons représenté 3 la figure 1l le rapport S/N en fonction

du rapport C/No pour trois syst®mes typiques. Ces courbes ont &té obtenues



§

2 1l'aide de la relation (13) auquelle 5 dB furent ajoutés pour tenir comp-
te de 1l'effet du circuit de préaccentuation. Le niveau de limitation L

fut fixé & une valeur typique de 12 dB comme pour le syst&me Spade.

5o
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-10 A R I I SR
45 (] $5 1] 65 k4
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Fig. 11. Rapport S/N vs C/No pour
BIF = 30 KHz, 15 KHz et 10 KHz

(effet de la préaccentuation prise en compte).
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Prenant comme objectif 1'obtention d'une qualité de communica-
tion comparable & celle d'une liaison té&léphonique interurbaine, dénommée
"toll quality" en anglais, le S/N requis serait de l'ordre de 25 dB. Les

C/No correspondants, tirés de la figure 11, sont:

systéme A - C/No = 53 dB-Hz
systéme B -+ C/N° = 59 dB-Hz (15)
systéme C - C/No = 65 dB-Hz

11 faut toutefois noter que le systéme A opére légérement sous le
seuil de dégradation rapide. Dans cette zone, le bruit impulsionnel aug-~
mente rapidement avec une diminution du C/No ét la qualité subjective de
la communication se dégrade considérablement. Selon Campanelle [C28], il
n'est pas recommandé d'opérer en-dessous d'un C/N de 10 dB. Nous avons in-
diqué ce seuil par ume fl&che pour chaque syst@me représenté A la figure

11 (C/No = C/N + 10 Log; BIF)’ Nous obtenons:

systéme A -+ C/No = 54,7 dB-Hz
systéme B - C/No = 51.76 dB-Hz (16)
systéme C -+ C/No = 50 dB-Hz

Le niveau C/N° du systé&me A n'est donc pas fix& par l'objectif
d'un S/N de 25 dB mais plutdt par le seuil de 10 dB sur le C/N. Les C/No

requis sont donc les suivants:

systéme A -~ C/No = 54,7 dB-Hz
systéme B -+ C/No = 59 dB-Hz Qa7
systéme C - C/No = 65 dB-Hz
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5.1.4 Efdet du companding sun ke rappont C/N

Etant donné son importance, nous subdiviserons cette section en
deux sous-sections soit celle traitant de l'amélioration th&orique possi-

ble escomptée et celle traitant de résultats de tests subjectifs.

3.1.4.1 Améliornation théorique

L'amélioration apportée par le companding se calcule de la fa—
¢on suivante:

S Yaora
- (N)dB calculd’ d'aprés la relation (13),
S, s )
- (& = ‘ ,
(N)dB = (4B calculg T 3 9B, pour tenir compte Egalement

de l1l'effet du circuit de préaccentuation,

S
- Ngg Sap = Fap
- = - - ' a
NdB nouveau 2NdB ZOdB‘ SdB + DdB ,» d'aprés la relation (7),
) -
B (ﬁodB nouveau - SdB ~ NdB nouveau.

Nous avons représenté & la figure 12 le rapport S/N ainsi obtenu
en fonction du rapport C/N° pour les trois systémes étudiés précédemment.
L'amélioration due au companding est telle que le rapport C/N° requis
pour atteindre l'objectif visé d'un S/N de 25 dB est fixé par la contrain-
te d'un C/N minimal de 10 dB, soit celui déj3a trouvé pour chaque systéme,
3 la relation (16).

La conclusion majeure qui découle de cette €tude est la suivante:

Sans companding, le syst2me qui rencontre 1l'objectif
visé d'un S/N de 25 dB avec un C/N° minimum est celui

ayant un BI maximal. Avec companding, c'est 1l'inverse

F




]

Z\N®N

qui se produit et le C/No requis ne dépend plus
de 1'objectif visé (S/N = 25 dB) mais de la con-
trainte sur le C/N le fixant 2 10 dB, Le syste-

me ayant un BIF-minimal est le meilleur.

100

40

29

45 50 L1 (] ] 65 70

dB-Hz
C/NO

- Fig. 12. Rapport S/N vs C/No pour BIF = 30 KHz, 15 KHz
et 10 KHz. (Effets de la préaccentuation et du

companding prises en compte).
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Un autre point important mérite d'@tre mentiomnm&. La figure 13
illustre les performances du systéme A (BIF = 30 KHz) avec companding
(cas 2) et sans com@anding (cas 1), Bien que d'une fagon absolue, les
performances sont améliorées de beaucoup par la présence du companding,.
le taux de décroissance des performances est plus rapide avec la présence
du companding qu'il ne l'é&tait en son absence. Ceci est vrai aussi bien
en-dessus du seuil qu'en-dessous, le seuii demeurant 3 la méme place dans
les deux cas. Comme la relation mathématique utilis@e pour tracer ces
courbes est de moins en moins valable en-dessous du seuil plus C/No di-
minue, il est permis de croire que les asymptotes trac&es en pointillé se
rapprochent plus de la réalité. Nous tirons alors une autre conclusion

importante:

Un systéme NBFM avec companding est moins performant
qu'un syst2me NBFM sans companding lorsque son point

d'opération se situe assez en bas du seuil C/N = 10 dB,

Enfin, nous avons tracé 3 la figure 14 la valeur du C/No minimum
requis pour rencontrer notre objectif (S/N > 25 dB avec C/N = 10 dB) en

fonction de la largeur de bande B Evidemment BI est bornée inférieu-

IF’ F
rement par la valeur 2fm. Ce cas limite correspond & un signal NBFM occu-
pant le méme spectre qu'un signal AM. Le C/N0 minimum requis est de 1l'or-

dre de 48 dB-Hz lorsque fm = 3.3 KHz.
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Fig. 13. Graphique comparatif des performances d'un sys-
téme NBFM (BIF = 30 KHz) avec et sans companding.
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3.1.4.2 " Amélionation pratique
La figure 15 raﬁporte les résultats de deux tests d'intelligi-
bilité effectués par Wishna [W6] auprés de 20 personnes.
% 2
@ 100?' Avec companding 100 C Avec companding
2 80l /--""’_;'i:; S 80p
i L oman ~ L
3 6ol ~sane 67T 2 ol
2 4ol B 4ol
— 40t :!:(‘ 40-
3 0 .
8 20; s 20t
& =i 5
= 0 1 ] 1 ] - | 1 = Q 1 (] 1 1 | S 1
41 45 49  4B-HZ 37 41 45 49 9B-HZ
C/N C/N
(a) ° ‘ (b) °

Fig. 15. Résultats de tests d'intelligibilité [W6]
(a) mots tests types '"rhyme"
(b) mots tests phonétiquement balancés.

Malheureusement, bien qu'il soit ﬁentionné dans la référence en
question que les tests ont &té effectués sur un systéme de communication
NBFM, aucun autre détail n'est ajouté en ce qui concerne les valeurs de
BIF’ fP et fm' Aussi est-il tr@s difficile d'en tirer des conclusions si
ce n'est que, dans ce cas, le companding améliore les performances.

Plus récemment, Hansen [H24, H25] a effectué des tests d'intelli-
gibilité comparatifs sur deux syst2mes NBFM avec companding et sans com-
panding. Dans ce cas, fP = +5 KHz, fm = 3 KHz et BIF = 15 KHz. Les mots
empioyés pour ces tests &taient monosyllabiques de types "rhyme". Son au-
ditoire était composé& d'uniquement 5 personnes. Le résultat apparait 3 la

figure 16. Comme nous pouvons le constater, les ré&sultats obtenus sont en

opposition avec ceux de Wishna présentés précédemment. Pour expliquer
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cette différence, nous Emettons l'hybothése suivante: Les tests effec~
tués par Wishna l'ont &té sur un systéme NBFM opérant en-dessus du seuil

de dégradation rapide, alors que ceux d'Hansen ont &té obtenus avec un sys-
t8me NBFM opérant en-dessous du seuil de dégradation rapide. Aucun &lé-
ment nous permet de vérifier la premi&re partie de notre hypothése alors
que la seconde partie se vérifie facilement en comparant les figures 11 et
12, courbes C avec la figure 15. Les.résultats d'Hansen confirment la con-
clusion 3 laquelle nous &tions arrivés 2 la section précédente 3 savoir que
le companding dégrade les performancés si le systéme op&re assez en bas du

seuil C/N = 10 dB.

|

80 |
\Q
b
j 60 L
o
o
1]
o
240k
3
o £ = *5 KHz
= P

20 L fm = 3 KHz

1F - 15 KHz
0 | ! [ S T | 1 1 Lt e pV
0.1 -~ 0.3 0.7.1 2 3 5 710

L 1 2 _
26 46 g5 C/N,  dB-Hz

Fig. 16. Résultats de tests d'intelligibilité sur un
systdme NBFM avec et sans companding [H24, H25].

Hansen présente &galement le ré&sultat de deux tests, 1'un effec-
tué sur un systéme NBFM ayant un BIF de 15 KHz; 1l'autre, un BIF de 7.5

KHz. Le résultat apparait & la figure 17.




Intelligibilité

0 ! I > C/N dB-Hz
26 46 - ° '

- Fig. 17. Résultats de tests d'intelligibilité sur deux
systémes NBFM sans companding.

Pour la plage de valeurs de C/NO d laquelle les tests furent ef-
fectués, le systéme ayant un BIF de 15 KHz opére plus loin sous le seuil
de dégradation rapide que celui ayant un BIF de.7.5 KHz. Il est donc nor-
mal, suite & ce que nous avons dit antérieuéement, que le systéme ayant

une largeur de bande la plus faible soit le meilleur.

Enfin, Campanella [C28] rapporte lui aussi le résultat de tests

effectués sur un systéme NBFM ayant un BIF de 25 KHz. Sa méthode consis-

_tait 3 comparer subjectivement la qualité d'une liaison té&léphonique nor-

male 3 divers niveaux de bruit avec une liaison NBFM en présence de bruit
gaussien additif et de bruit d'intermodulation en provenance de d'autres
porteuses FM. Les auditeurs devaient estimer sous quelles conditions ils
percevaient la méme qualité de signal. Les tests furent effectués avec et
sans companding. Le résultat apparait 3 la figure 18. Les courbes théori-
ques obtenues par la méthode théorique exposée 3 la section 3.4 et 3.5.1

sont tracées en pointillé,
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I1 est intéressant de noter que les points expérimentaux sont
trés voisins de la courbe théorique. Campanella rapporte que l'utilisa-

tion d'un circuit activé par la voix améliore de 5 dB les performances en

‘absence de companding mais prodult aucune amélioration perceptible en pré-

sence de companding.

60 - I 1 T
//
50 L go /+/ + + i
ﬁ
g
P
a/ -
40 5l - ~
” . -
z ol - + -~ Point expérimental
= gl o T ——— Théorie
30 L gl PR i
+ oy o.@Q‘b' Brp = 25 Kiz
//‘bo.;, ¢ C/I = 21.5 dB
20 /® - S = -16 dBm0
/
/
10 L 1 ] 1
45 50 55 60 65 70
C/N dB-Hz

- Fig. 18. Résultats de tests subjectifs sur un systéme NBFM
(BIF = 25 KHz) avec et sans companding.
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3.2 MODULATION D'AMPLITUDE A BANDE LATERALE UNIQUE (SSB)

Nous &tudierons dans les pages qui suivent deux syst&mes de mo-
dulation d'amplitude & bande lat&rale unique proposés dans la 1ittérature
comme alternative au syst@me NBFM. Ces deux systémes font actuellement
1'objet d'essais expérimentaux. Le premier systéme porte le nom de ACSB
("Amplitude Cbmpandored SideABand"). Ce systé@me origine du "Communication
Satellite Planning Center" de 1'Université de Stanford sous la direction
de Bruce Lusignan. L'autre systime, connu sous le nom de VHF/UHF SSB ori-
gine d'une &quipe de chercheurs de 1l'Université de Bath en Angleterre, an-
ciennement sous la direction de William Gosling, maintenant directeur tech-
nique 3 la compagnie Plessy. Son successeur est J.P. McGeehan. Ces deux
syst&mes requilrent une largeur de bande de 5 KHz par opposition au 25 KHz

requis par les syst@mes FM bande &troite conventionnel.

Nos recherches nous ont &galement permis de découvrir que les
chercheurs des laboratoires de'recherches Philips ainsi que ceux des labo-
ratoires d'application Mullard en Angleterre s'intéressent de pré@s a3 cette
technique (W14, W15, W16]. Les prototypes construits pour fin d'essais le
sont par la compagnie Pye Telecommunications Ltd [ ]. Des recher-
ches et essais sont également patronnées par le "Home Office's Directorate
of Radio Technology" [W16] ainsi que le "British Telecom Research Labora-

tories [M36].

Mentionnons également en terminant que les Russes s'intéressent
aussi 3 ce type de modulation [B17]. Pour sa part, bien que trés discré-
te, la compagnie "American Telephone and Telegraph" n'en poursuit pas moins

ses études sur le sujet [L17J.
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3.2.1 Le syst@me ACSB

3.2.1.1 Description du sysiéme

La figure 19 illustre sous forme de schéma bloc les &léments cons~

tituant le syst®me ACSB [L16].

Le signal audio subit un traitement avant d'attaquer le modula-
teur SSB. Ce traitement est constitué& d'un circuit de préaccentuation de
12 dB/octave suivi d'un compresseur syllabique de rapport 2:1, Comme op-
tion, un circuit d'ajustement automatique de niveau peut &tre ajouté, Il
permet de compenser les variations de niveaux d'un interlocuteur & 1'autre.
Un filtre passe-bande limite la bande du signal audio. Un filtre 3 réjec-
tion permet &galement une tr@s bonne réjection du signal audio dans la ban-
de utilis@e par la tonalit& pilote. Cette tonalit@ pilote est nécessaire
pour permettre une démodulation de qualité acceptable du signal SSB. Ce
signal pilote provient d'un VCO modulé en fréquence par une tonalité de
50 Hz. L'indice de modulation est de 2.4 de telle sorte que la porteuse
est supprimée. Le signal pilote est positionné en bout de bande du signal
audio. Dans les premiers essais rapportés par Lusignan, la fréquence cen- .
trale du VCO &tait de 2.85 KHz et le signal audio &tait filtré & 2.65 KHz.
Dans la version intégrée que Lusignan se propose d'essayer sous peu, la
fréquence cgntrale du VCO sera de 3.3 KHz et le signal audio sera filtré
a8 3.1 KHz. Enfin, Lusignan propose une valeur de 3.6 KHz pour obtenir une
qualité téléphonique avec un signal audio filtré 3 3.4 KHz. Ce signal FM
avec porteuse supprimée est ensuite filtré pour ne pas interférer avec le

signal audio auquel il est subséquemment sommé. Le niveau de ce signal

pilote est ajusté & 7 dB en-dessous de la puissance cré€te du signal audio.

Le tout attaque par la suite un autre compresseur syllabique de rapport
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Fig. 19. Schéma bloc du systeéme ACSB.
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2:1 avant de moduler la porteuse en SSB. Avec cet arrangement, le rapport
de compression totale est de 4:1 pour des signaux audio jusqu'd 28 dB en
bas de la valeur maximale et de 2:1 pour les signaux de plus faible ampli-

tude.,

D'aprés Nocedal [N8], la raison majeure de 1l'emploi d'un circuit
de préaccentuation de 12 dB/octave ainsi que du second &tage de compres-
sion est la réduction de la distorsion d'intermodulation générée par 1l'am-
plificateur de puiséance. Selon ses dires, plus le spectre du signal au-
dio traité est uniforme, plus la distorsion d'intermodulation est faible
et moins il y a de l'interférence entre canaux. De son cdté, l'emploi d'un
second &tage de compression permet de contrdler le niveau de la tonalité
pilote. En effet, lorsque le niveau du signal audio augmente, le niveau
de cette tonalité pilote diminue, réduisant ainsi le taux d'intermodula-
tion produit. Il est bon de noter que les variations de niveau de la to-
nalité pilote sont interprétées au récepteur comme si le signal RF regu
subissait de l'affaiblissement. Le circuit d'AGC du récepteur doit donc
avoir un temps de réponse aussi rapide due celui du compresseur syllabique.
La premidre expansion, au ré&cepteur, est donc effectuée par 1'AGC et non
par un expanseur 3 proprement parlé. Une description détaillée du prin-

cipe de fonctionnement du récepteur est donnée en [L16].

3.2.1.2  Penfommances du systéme

Il est important de bien définir de quelle fagon et sous quel
critdre le systéme ACSB fut comparé avec le systéme NBFM &tudié précédem-
ment. Lorsque Lusignan rapporte des résultats de mesures comparatives,
la puissance constante du signal FM était égale 2 la puissance créte syl-

labique du signal ACSB. Cette puissance créte syllabique fut mesurée avec
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un dé;ecteur de 100 KHz de largeur de bande suivi d'un enregistreur de
100 Hz de largeur de bande. D'apré&s Lusignan, cette puissance créte
syllabique serait inférieure de 3.5 dB & la valeur créte instantanée.

De plus, lorsque le niveau de la tonalité pilote est ajusté 3 7 dB en-
dessous de la puissance créte du signal audio, la puissance moyenne d'un
signal ACSB est de 7 dB inférieure 3 la puissance cré@te syllabique ou de
10.5 dB inférieure 3 la valeur créte instantanée. Les spécifications des

deux radios utilis@es lors des tests sont les suivantes [L15]:

Radio NBFM : Modeéle = Motorola Micor # X71RTA4413AA
"20 dB quieting level" = 0.32 uvolts
+ C/N = 8 dB dans 14 KHz
NF = 7.2 dB

Radio ACSB : Qualité équivalente au radio NBFM au niveau "20 dB
quieting" dans les conditions suivantes:
Niveau de signal regu = 0.08 pvolts
+ C/N = 7 dB dans 2.6 KHz
NF = 5.2 dB

Afin de neutraliser l'effet d'avantage que posséde la radio ACSB
par rapport 3 la radio NBFM en ce qui concerne son NF, tous les tests en
laboratoire furent réalisés en injectant une source de bruit de puissance
identique 8 l1l'entrée de chacun des radios. Les deux radios ont alors un

NF effectif identique.

Les courbes présentées par Lusignan [L15] sont référencées par
rapport 3 la puissance du signal FM produisant un niveau de 20 dB "quieting'".
Sous ces conditions, le C/No équivalent pour chacun des systémes serait le

suivant:



NBFM

ACSB : C/No = C/N -7 dB + 10 Loglo BIF =7-7+10 Loglo(2.6 KHZ) =34.15 dB

>
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C/N° = C/N + 10 Log10 BIF =8 + 10 Loglo(14 KHz) = 49.46 dB-Hz

Les tests subjectifs effectués furent du type "Diagnostic Rhyme

Tests" (DRT) sous la responsabilité de la compagnie Dynastat Corp. de

Austin, Texas.

Dans ce test, des syllabes sont transmises. L'auditoire

essaie de reconnaitre pour chacune des syllabes entendues 3 laquelle elle

correspond parmi les cinq suggérées par écrit. Le ré@sultat de ces tests

apparait 3 la figure 20.
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Fig. 20.
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Résultats comparatifs de tests subjectifs (Lusignan).
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D'autres tests d'intelligibilité furent effectués de fagon in-

dépendante par Hansen [H24, H25]. Ce dernier fait remarquer, comme nous

‘1'avons dé€ja mentionné auparavant, que la puissance moyenne d'un signal

ACSB est d'environ 10 dB inférieure 3 la puissance créte instantané&e. La
valeur de la puissance moyenne ne serait donc pas, d'apré&s lui, pertinen-
te comme &l&€ment de comparaison entre les deux systémes. Ses tests sont
donc foﬂction de la puissance créte et non de la puissance moyenne. La
figﬁre.21 nous donne le résultat d'un de ses tests comparatifs d'intelli-
gibilité. Dans ce cas-ci, nous constatons que le systé&€me ACSB se trouve

fortement désavantagé par fapport au systéme NBFM.

A
80 [

70 |

60 t
50

30 ¢
20 ¢
10 ¢

a

&/ acs_(3 KHz)
tn
N4

Intelligibilité

] [l Il "l 1

0.1 0.2 0.5 1 2 3
signal regu (uv)

w }
~ L

Fig. 21. Résultats comparatifs de tests subjectifs (Hansen).

Donc, dépendant de quel point de vue nous nous plagons, les per-
formances du systéme ACSB peuvent €tre meilleures ou pires quéscelles du
sysﬁéme NBFM, Afin d'illustrer ce point, nous avons reproduit intégrale-
ment dans les pages qui suivent, des figures extraites des &tudes de Lu-

signan et de Hansen. Nous ne les commenterons pas; elles parlent d'elles-
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mEmes! Les spécifications des radios employés apparaissent en premier,
Suivent ensuite, sur chaque page, les résultats obtenus par Lusignan puis

ceux obtenus par Hansen. La divergence des points de vues est tr&s nette.




LusIiGuAN
™
ACFM ACSB
Receiver noise
figure (dB) 7.2 5.2
IF bandwidth (KHz) 14 2.6
Audio bandwidth (KHz) 0.3-
2.65
RF level needed to
produce 20 dB quieting 0.32 0.08
level (uv)
C/N in 4B in paren-
theses 8) 7)
HANSEN
PM PM/ AM
125 {ACPM | SSB | ACSB | 125
kHz {25 kHz kHz
recsiver noise : :
figure (dB) 58 | 74 | 32 | 32 | 60
IF bandwidth
(kHz) . 7.5 15.0 30 3.0 7.5.
sudio bandwidth
(kMz) 0.3-2.6{0.3-3.0/0.3-3.0{0.3-3.0{0.3-2.0
input level at
C/N=1(dBm) -129.5{-12481-135.0/-135.0/-132"*
peak modulation +25
leve! kHz |5 kHz| — — 890%
RF leve! nesded
to produce 12 dB8
SINAD
(C/NindBin
parenthases)
— psophometric -125.2}-1225]-1240] -122 | =116
(g;m) ° (43) | 2.2) | (11) | (13) | (16)°
- non-psoph -122.2(-120.2{=-122.0{ -112 | -114
metric (dBmc;‘ (7.3) | (4.6) | (13) (23) | (18)"

* Noise bandwidth =2 x 2 = 4 kHz.
Figure 4.5—System characteristics

49.




{(a} Voice Peak-to-Quieted Noise Ratio [db]

L USIGUAN
50 _ y
! / e
40 d— - — - —— —— -
. \
fJ i
30
!
- _,! ACSB
‘[ 1 f signal
0 oss of signa
! Transmit Power fdB]
N Relative to 20 dB Quieting
: ' Level of FM
° = WA : — | :
20 _.-7 o .10 20 30 40
~ 7 10 20 30 40 50 C/n-ACSB[dB]
-0 ) i) 70 30 30 C/N-FM[dB)
1 1 . X 1 i [

Fig. 18, Comparison of amplitude compandored ¥M and FM

with ACSB radios in quieting.

25 kH ACSB
ACPM, 125 kH/ ACS8 _
—7 EM7 12.5 kMz non gsophomaetric
PM g r""r
;ﬁy //%' /;65;
/ AM
é/,r/’ ,///

4

0 81 0203 05071 23 5 7
recaivar input voltage (pv}

[ %]
(=]

=

-y
=]

voice peak 1o ciuinnd noise {dB)
N
o

Figure §5.3—Voice peak 10 qm’e{.ed noise. Constant signal

50.



1

LUS\GNAN
~—
[==]
N
° 20 - ,
per
< ’
(-'4 P
3 .
-vz‘s 10 4. /f
8 M
2
2 ot .
=, loss qf signal
[Va)
=3
g
=3 "10 —Jr—
2 ' Transmit Power [dB]
S ‘ Relative to 20 dB Quieting
/ Level of FM

5 % { ', 1 1 d { {

y L ) e ]

-20 _.-10 Q20 +10 +20 +30 +40

Fig. 18 Comparison of Amplitude Compandored FM with ACSB Radios
in Quieting and Weak Syllable-to-Noise Ratios.

HANSEN
30 T Bl - L) v -
' Icss i
" ey /“r
. non psophomaetrict
20 _74(

. ‘ / - AM Zs58
V2 ==
VAT

005 01 0203 0507 1 2V @ NF P T
mnwormputvolugo Wv) | o L e

Figure 5 4—Weak syllable to noise ratio. Constant sxgnaI

\i

“ woak s_y!llbla 1o noiss ratio (dB)




007

F:gure 62---Speech mlel!:g:b:luy Monsyllabzc rhyme lest Ray

leigh fading

mnn receiver input signal iV}

LUSIGNAN ~ 52,
(a) DRT Intelligibility ,
e T ¢
Q.-——- ﬂ
no noise
80 4
60 1L
40
20 - Transmit Power [dB]
Relative to 20 dB Quieting
Level of 1
-t ¢ } } 4 ]
~15 -10 -5 Doy +5 +10
fig.10. ORT Results for FM and ACSB Radios.
HANSEN
i 90 v - — . —
%0 . — : - | zsnememi R
’ . au - 25 kHz x .. b 7 W .
sor /25 kHz PM ] 70l pai. 2| AckM o B
705 125 kHz ol g D /_g,cgg_, / ]
P 26 kHz ACPM “ Z sof / < AM
-.-’:'_BO"_ ; . % 858 / '
g / / 1 £ 50 7
£ 5O - £ ' / ‘ ’ PACHivar noise
£ - A - -  receivit noise | E 401+ A N figuram 7.4 d8 J -
zaop ° fiqure=7.4.d8 J 8 - / no fading
2 “Rayleigh fading | _ & 30t '
3 3o} max, Doppter 1 E
: - frequency 20+ r
20b - =35 Hz -
- ' - i0s . -+
10 . 1 11 1 i _l>
- L . S _ 005 01 02 03 0507 1 zZ 3 6 7
.. 005 01 02 03 0507 1 2 3.8 7 .- 0.07 recsiver input voitage (uV) :

Figure 6.1—=Speech mteihglbduy Monosyllabic rhyme rest
Consiant signal ,




i

53.
fLusiGNAN
Protection [dB] ; ACSB on FM e
70 -le ACSB on ACSB /’— ",
) 7 R
60 - F1 on ACSB
T FM on FM
40 4
30 <+
20 -pe
10 4
Frequency Separation [kHz]
0 1 1 1 3 1 |
: mid
near edge i
2.5 5 7.5 10 12.5 15
Fig. 3 . Protection Ratio vs. Frequency Separation for FM and ACSB Radios.
tH ANSEN
- e | | T T T L AN J T i ' ’ ‘ B I‘IZ.SI:HzPMl l

25 kHz PM/ACPM 25 kHz PM/ACPM |

12 dB SINAD levei+ 10 dB

b
o
T

12.5 kHz

25 kHz

Rayleigh

-
T

12 dB SINAD levei+ 10dB :
25 kHz 1

— — = "~ no fading

protection margin {dB}
‘ o
—

protection margiv; M (dB}
R

ACPM J 02 03 0507 1 2 3 5 7
p— tadin
1 i 3 1 AcIPM ‘m lg ]
0.1 02 03 0507 1 2 3 5 7.
* recaiver input voltage (V) . . - T y T Y T T T Y T
. . - .. . BkHz SSB/ACSB
S BkHz SSB/ACSE. sor 12 B SINAD level+ 10 dB 1
- . . . 4} I
8
2r20 12d8 SIN?D levei+ 10dB Rayleigh - e 25t Raylsigh -
= ‘ Acss re \_ ACSB
£ no fading & . —_— .
g‘ =15 b ,Ezo" . no fading T
E el - — ﬂlvlﬂﬂh .
; - 10 — :’n— e no fading SsB §_ 15 —— Rayleigh by
R : | sss
) E— - i
E el -+ § 10 no fading
Lt { o PR e st -
01 02 03 0507 1 2 3 8 7 - :
receiver input voltege (V) . ST PR P ——
Figure 81—Co-channel protection margin M. Voice modula- 02 03 0507 1 2 3 57
recevair input voltage (uV)

tion. Average of 5 listeners
Figure 7.1—Co-channel protection margin, Tone modulation



ks

£}

3.2.2  Le systdne VHF/UHF SSB

3.2.2.1 Description du sysiéme

La figure 22 illustre sous forme de schéma bloc les &léments
constituant le syst2me en question [G8]. La différence majeure avec le
systdme ACSB repose sur la localisation de la génération de la tomnalité
pilote. Ici, il s'agit simplement d'une sinuso¥de de 1.667 KHz (5/3 KHz)
localisée au centre de la bande aﬁdio. Un filtre & réjection d'une lar-
geur de 350 Hz (& -3 dB) centré sur cette fréquence produit une zone 1li-
bre de signal audio pour permettre l'addition de cette tonalité& au spectre

original du signal audio., Originalement congu sans companding syllabique,

ce syst@me est maintenant proposé avec un companding syllabique similaire

54.

3 celui utilisé dans le systéme ACSB [M37].

-

Signal |rimi- Compres- Filtre a Compres— Nodulns
audic—™1 teur seur 2:1 réjectio seur 2:1 [ |teur SSB -1
Ampli de
' puissan-
ce
TRANSMETTETUR l
' RECEPTEUR |
‘ |
i | Signal Expanseur Filtre a Récep- |
audio 1:2 réjection B teur SSB
LCommande
l . du AGC &
AFC
I ) Fig. 22. Schéma bloc du syst2me VHF/UHF SSB,
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3.2.1.2 Penformances du sysiéme

Nous n'avons pas réussit 3 mettre la main sur aucun document
rapportant les résultats de tests subjectifs comparatifs de ce systeme.
Le seul résultat porté 3 notre connaissance [M37] rapporte l'amélioration
subjegtive apportée au syst@me original par la présence du companding tel
que proposé par Lusignan. La conclusion 3 laquelle McGeehan arrive est

que l'amélioration due au companding est de l'ordre de 7 dB & faible rap-

_'port S/N et de 1'ordre de 11 dB 2 plus haut rapport S/N.

A la lecture des documents recueilli; jusqu'ad ce jour, il nous
semble que la philosophie suivie par cette &quipe de recherche est tout 2
fait différente de celle suivie par 1'équipe de Lusignan. L'équipe de Lu-
signan s'est attaquée au.probléme en traitant le signal audio le mieux
possible alors que cette &quipe s'est beaucoup plus attardée a optimiser
la conception proprement dite de la radio [M34, R12, W13, M33, G8, G2,
M35]. Le mariage du fruit de la recherche de ces deux équipes donnerait

slirement d'excellents résultats.
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CHAPITRE 2

TECHNIQUES D'ENCODAGE NUMERIQUE DE LA

VOIX ET MODULATION NUMERIQUE DE LA PORTEUSE

Ce chapitre va porter sur les méthodes numériques de trénsmis-
sion de la voix humaine., La premiére partie va résumer assez succintement
les principales techniques d'encodage numérique, i.e. de conversion analo-
gue 3 numérique, des signaux vocaux et s'attardera plus particuli&rement
aux processus du type LPC (Linear Predictive Coding) qui promettent une qua-
1ité acceptable pour des applications radio tout en s'accommodant de dé-
bits numériques trés ;éduits. Cette méme partie examinera aussi différents
aspects technologiques qui auront une influence déterminante dans l'accep-

tation ou le rejet de ces processus.

Dans la seconde partie, on considérera différentes méthodes de
modulation apparaissant comme les mieux adaptées aux débits numériques en-

visagés et aux contraintes imposées par le systéme global.

1.  ENCODAGE NUMERIQUE DE LA PAROLE

On peut diviser les différentes techniques existantes en deux
grandes classes: la représentation par forme d'onde et la représentation
paramétrique. La représentation par forme d'onde s'intéresse uniquement
38 la sauvegarde de la forme du signal analogique et utilise des procédés
d'échantillonnage et de quantification. On retrouve dans cette catégorie
le DPM, le DM, le DPCM, etc... Ces techniques permettent généralement une

bonne qualité pour des débits variant entre 64 Kbits/sec et 16 Kbits/sec.
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En contrepartie, la représentation paramétrique considé&re la pa-
role comme la sortie d'un modéle de reproduction de la voix; assez para-
doxalement la premi&re démarche pour obtenir une représentation paramétri-
que implique souvent une numérisation de la forme d'onde par le biais d'é-
chantillonnage et de quantification. Ce n'est qu'apr@s que l'on pourra
traiter le signal de voix pour en extraire les param@tres. Ces paramé-
tres sont classés, soit comme param@tres d'excitation si relatifs 23 1la
source des sons, soit comme paramétres du canal vocal si relatifs aux sons
individuels. On retrouve dans cette catégorie les différentes variantes
de LPC, le LSP, les "channel vocoder", etc... Ces techniques permettent
une qualité de bonne & passable pour des débits variant entre 9600 bits/

sec et 1200 bits/sec. La figure 1 schématise ces quelques considé&rations.

1.1  REPRESENTATION PAR FORME D'ONDE

-

La plupart des techniques appartenant & cette catégorie ont fait
1l'objet de nombreux essais et la littérature sur le sujet est abondante.
C'est pourquoi nous ne ferons ici que reprendre quelques unes des conclu-

sions les plus générales.

Le PCM permet de Sonnes performances pour des débits se situant
entre 48 et 64 Kbits/sec. A la limite on peut aller jusqu'a 32 Kbits/sec,
point 3 partir duquel on observe une dégradation rapide de 1l'intelligi-
bilité.

Plusieurs versions de DM donnent une qualité acceptable entre
16 et 32 Kbits/sec, l'intelligibilité inhérente 2 ces techniques &tant su-
périeur% a celle du PCM méme lorsque la qualité se détériore. Pour le
DM il existe ceﬁendant~un effet de seuil aux environs de 10 Kbits/sec,

valeur en-dessous de laquelle on n'a pu jusqu'd présent obtenir de résul-
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tats satisfaisants.

Enfin, diverses techniques de DPCM, surtout du type adaptatif,

offrent des performances excellentes pour des débits se situant entre 16

et 32 Kbits/sec.

En fait, ces performances sont souvent identiques 3 cel-

les du PCM 3 64 Kbits/sec lorsqu'un débit de 32 Kbits/sec est utilisé

et meilleures que celles du DM lorsqu'on consid&re des débits plus fai-

bles. Il est intéressant de noter que la qualité des codeurs ADPCM s'a-

méliore @ mesure que leur structure se rapproche de celle utilisé en pré-
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diction ling&aire [C32].

En terminant, il faut remarquer que toutes les considérations
précédentes s'appuient sur une &valuation subjective de la qualité de la

voix et non par sur des calculs théoriques de rapport signal-a-bruit.

Ainsi, dans 1'hypoth@se d'un espacement entre canaux de 30 Khertz
(bande requise en NBFM), il serait possiBle avec des méthodes de modula-
tion appropriées d'utiliser des codecs de type ADM ou ADPCM opérant & des dé-
bits compris entre 16 et 32 Kbits/sec. Pour des applications radio-mobiie,
il est pfoBable qu'un codec CVSD & 16 Kbits/sec ferait l'affaire; 1'avan-
tage de cette technique provient de ce que plusieurs versions existent dé-
jd sous forme intégrée. Pour de la radio-téléphonie, on pourrait envisa-

ger un codec ADPCM 3 32 Kbits/sec qui assurerait une qualité commerciale,

1.2  REPRESENTATION PARAMETRIQUE

Lorsque ce sont les paramétres d'un modéle de simulation de 1la
parole plutdt que les caractéristiques de la forme d'onde qui sont trans-
mis, on utilise le terme générique de "vocodeur" pour référer aux diffé-
rents éléments du systéme qui permet l'encodage et le décodage de la voix.

Un schéma général des vocodeurs est montré en figure 2.

Le principe des vocodeurs s'explique aisément en considérant
la partie décodage ou "synth&se". Celle-ci est constituée d'un circuit
d'excitation et d'un filtre variable, dont les paramétres de commande,
réunis dans une trame numérique, sont renouvelés 3 tous les 15 3 25 msec.
environ. Chaque trame est 1'image d'un film dont le déroulement donne 1'il-
lusion d'une parole continue et dont le rythme de défilement peut &tre
_accéléré ou ralenti sans déformation des sons émis. Ce circuit d'excita-

tion fournit une source qui reproduit celle du locuteur.
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Fig. 2., Schéma général des vocodeurs.

v

Les paramétres du filtre commandent sa fonction de transfert et
traduisent les résonances de la bouche et du nez. Une trame comporte ex-
plicitement ou implicitement les informatioms suivantes: existance. d'une
périodicité dans le signal, valeur de la pé&riode, puissance et enveloppe

spectrale 3 court terme.

Dans un vocodeur 3 prédiction linéaire, le filtre est un filtre
transversal récursif ou un filtre en treillis a 8, 10 ou 12 coefficients.
Dans un vocodeur 3 canaux, la synth&se de la fonction de transfert est
réalisée par un banc de.filtres, résonateur d'ordre 2, au nombre de 12,

14 ou 16, dont on additionne les sorties aprés une pondération variable.
La densité@ spectrale de puissance du signal synthétisé est em principe la
méme dans les deux cas 8 une seule différence pré&s: la prédiction linéai-

re fournit une approximation globale de l'enveloppe spectrale tandis que
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1'approximation réalisée par le synthétiseur 3 canaux est une fonction en

escalier.

La fonction codage se décompose en deux parties: 1l'analyse spec-
trale et la caractérisation de l'excitation; cette derni8re fonction
reste et restera la partie la plus délicate des vocodeurs car la moindre
erreur d'é&valuation peut se traduire par des effets assez marqués 3 la ré-
ception. En ce qui concerne 1l'analyse spectrale, on retrouve dans un vo-
codeur 8 canaux un banc de filtres analogues & celui du synthétiseur tan-
dis que dans un vocodeur & prédiction linéaire, elle est réalisée par un
filtre de structure voisine du filtre de synthi&se, auquel s'ajoutent des

calculs d'autocorrélation.

Aux quatre fonctions déja citées, soit 1'analyse spectrale, la
caractérisation de l'excitation, l'estimation de l'excitation et le filtre
de synthése s'ajoufent les fonctions de compression et multiplexage & 1'&é-
mission et les opérations inverses 8 la réception. On peut ainsi adapter
le débit aux caractéristiques du signal, si on utilise de la commutation

par paquets par exemple, ou modifier au besoin le compromis débit-qualité.

Cette &tude ne discutera pas davantage lés vocodeurs & canaux
(channels vocoders) qui, malgré certaines caractéristiques attrayantes,
semblent de plus en plus délaissé@s par les chercheurs au profit des voco-
deurs 3 prédiction linéaire; il s'agit 12 d'une tendance qui va s'accrois-
sant depuis les trois dernidres années. On va plutdt s'arr@ter un peu 3
la description des principales configurations de vocodeurs 3 prédiction
lin8aire et de leurs caractéristiques, suggérer certains axes de recher-
ches apparaissant comme particulilrement prometteurs et terminer par un

rapide tour d'horizon sur 1l'é@tat actuel de la technologie et son &volution

prévisible & court terme.
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1.1.1  Vocodeuns PELP

I1 s'agit 13 de la version originale qui a donné naissance &
toutes les techniques de type LPC et le "PE" gignifie "pitch excited".
On trouvera un exemple de matérialisation d'un tel type de vocodeur en fi-

gure 3. Le syst@me illustré est celui de Lipreder des laboratoires Bell.
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Fig. 3. Vocodeur PELP.
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1
' Dans ce cas-ci, le signal d'excitation est partagé en voisé/
. non-voisé, les sons voisés étant caractérisé&s par une vibration périodi-
que alors que les sons non-voisés sont assimilés 3 du bruit. Il suffit
' alors de transmettre l'information voisé/non-voisé et la valeur du fonda-
mental dans le cas de signaux voisés pour définir le signal d'excitation,

Cette méthode caractérise donc l'excitation par un catalogue de fonctions
P

de ne nécessiter que des débits de l'ordre de 2400 bits/sec.

' trés réduit, et par conséquent, assez peu précis, mais offre l'avantage

Pour l'exemple qui nous intéresse, les parametres utilisés sont

. ' les suivants:
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‘Longueur des segments
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Fréquence d'échantillonnage ¢+ 8000 Hz

Nombre de coefficients du filtre : 12

16 msec.

Nombre de bits par segment : 72

On obtient ainsi un débit de 3600 bits/sec. Par ailleurs les

72 bits par segment sont répartis comme suit:

Voisé/non-voisé :
Fondamental

Gain :
Coefficient kl, k2
Coefficient k3 a k8 :

Coefficient k., & kl

9 2 ¢

1 bit

8 bits

5 bits

6 bits

5 bits

4 bits

Le TSP-100 de Time and Space Processing Inc. constitue un autre

exemple de vocodeur PELP. Il op&re 3 un débit de 2400 bits/sec et ses

principaux paramétres :sont:

Longueur des segments

avec une répartition:

Non-voisé :
Fondamental :
Gain :
Coefficent kl, k2

Coefficient k3

Coefficient k4 a k9

Fréquence d'échantillonnage : 8000 Hz

Nombre de coefficients du filtre : 9

22.5 msec,

Nombre de bits par segment : 54

Etat 0 des 7 bits du fondamental
7 bits moins 1'&tat O

6 bits

6 bits

5 bits

4 bits
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Cette version a &té soumise aux tests DRT (Diagnostic Rhyme
Test) et permettrait une intelligibilité de 927 sur un &change té&lépho-

nique local.

1.2.2 Vocodewr RELP

Ici le "R" est l'abréviation de "résidual", Cette méthode a pour
avantage d'éviter la distinction vois&/non-voisé. A l'analyse, on déter-
mine les coefficients du filtre et on obtient ce que l'on appelle le ré-
sidu en passant le signal d'entrée dans ce méme filtre; il s'agit en fait
d'une opération de filtrage inverse. Les paramétres transmis seront donc
les coefficients du filtre et le résidu du signal d'entrée. La partie
basses fréquences de ce résidu est encodée grAce 3 un processus de déci-

mation et de partage en paires de sous-bandes.

Du c8té du synthétiseur, on décode et recombine les sous-bandes
et, par interpolation, on regén&re la partie basses fréquences du résidu.
La partie hautes fréquences du résidu est obtenue en faisant subir 3 la

partie basses fréquences une opé&ration non-linéaire.

Les paramétres utilis&s pour le vocodeur de la figure 4 sont

les suivants:

Fréquence d'é&chantillonnage : 8 KHz
Nombre de coefficients du filtre : 8
Longueur des segments : 20 msec.
Nombre de bits par segment : 96

Des 96 bits disponibles, on en réserve 64 pour l'encodage des
sous-bandes, 20 pour les coefficients du filtre et 12 pour la détermina-

tion des segments et la caractérisation de l'énergie pour la partie hau-
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tes fréquences du spectre. La valeur de 4800 bits/sec constitue normale-

ment le débit minimum auquel sont opérés les vocodeurs de type RELP,

Les RELP sont considérés comme des vocodeurs permettant des per-
formances relativement bomnes dans un environnement bruyant, Ils résiste-
raient bien aux erreurs de transmission et permettraient un son plus natu-

rel que les PELP.

1.2.3 Vocodeuns VELP

Comme son nom l'indique le VELP (Voice Excited) utilise comme
excitation la partie basse fréquence du signal original. Encore ici, on
évite de la sorte d'avoir & distinguér entre sons vois&s et sons non-voisés,
La figure 5 représente de fagon schématique le diagramme-bloc d'un voco-

deur VELP.

La bande de base doit &tre assez &troite pour qu'il n'y ait pas
plus d'une fréquence harmonique de la fondamentale. Le signal "bande lar-
ge" est regénéré par distorsion non-linéaire de la partie basses fréquen-
ces, ce qui a pour effet de reproduire de fagon approchée soit un spectre
plat de bruit soit des fréquences harmoniques de la fondamentale, Le pro-
bléme essentiel du VELP est celui du lissage du spectre. Tout comme le
RELP, le VELP implique habituellement des débits d'au moins 4800 bits/sec.
A titre d'exemple, une version proposée par le "Lincoln Lab" op&re 3 un
débit de 8072 bits/sec; 5950 de ces bits sont ré&servés pour 1l'encodage

de la bande de base.



67.

Parole | Tiitre ENCODEUR DE BAN-
: passe- . M
bas DE DE BASE U
L
T
1
P —— — — —>
L
E
X
E
ANALYSEUR U
R
ENCODEUR
D ‘ Distor- _ .
| E DECODEUR DE BANDE sion Lissa Filtre
- | M . ge du passe~-
U DE BASE non-1i- spectre haut
L neailire
T
I
P
L
% !
5
R SYNTHETISEUR Parole
DECODEUR

Fig. 5.

Vocodeur VELP.



68.

1.2.4 Vocodeurs LSP

Le LSP (Line Spectrum Pairs) est ume nouvelle méthode d'analyse
de la parole proposée par Itakura [C33]. En LSP le canal vocal est consi-
déré comme une cavité ré&somnante avec deux fréquences extr€mes de résoman-
ce: une qui correspond & la condition glotte ouverte, l'autre 3§ la condi-
tion glotte fermée. Ce sont ces deux fréquences qui caracté&risent la fonc-
tion de tramsfert du syst@me vocal. Lorsque cette paire de fréquences est

déterminée, les résonmances pour d'autres conditioms peuvent €tre reprodui-

tes par amalyse.

Cette technique est développée actuellement au Japon par la NTT
et on prétend que, pour une qualité domnée, elle permet de réduire le dé-
bit numérique requis de 407 par rapport au PELPC. A part la référence
mentionnée précédemment, la litté&rature sur ce sujet semble inexistante.
La figure 6 représente la partie dé&codeur du vocodeur LSP de la NIT qui

fonctionne 3 2400 bits/sec.
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1.2.5 Prné-traitement analogique de La parole

Dans toutes les sections précédentes, nous avons volontairement
omis de discuter du traitement analogique des signaux de parole, traite-
ment préalable 3 la conversion analogue 3 digitale., Il s'agit essentiel-

lement d'opération de filtrage.

Le premier de ces filtres est un passe-haut de fréquence de cou-
pure aux environs de 200 Hz qui sert 3 rejeter le 60 Hz, les bruits de
respirations et d'autres bruits 3 basse fréquence. La figure 7(a) montre

la réponse d'un passe-haut 3 2 p8les qui remplit cette fonction.

-20 -20 -201

100 300 1k 3K 100 300 1x K 100 X0¢ 1K XX

a) Passe-haut b) Pré-emphase c) Anti-aliasing

Fig. 7. Filtres de pré-traitement typiques.

Un second filtre que l'om retrouve fréquemment est celui de pré-
emphase. Il réduit la sensibilité de la section analyse du vocodeur aux
variations de niveau du signal d'entrée ct permet une meilleure caractéri-
sation des hautes fréquences qui auraient tendance a €tre masquées par les
basses fréquences plus puissantes. A noter cependant que la pré-emphase
s'effectue trds souvent de fagon numérique. La réponse d'un filtre de ce

type est illustrée en figure 7(b).

Enfin il faut aussi prévoir un filtre anti-aliasing avant la
conversion A/D. Il s'agit d'un passe-bas dont la fréquence de coupure se

situera autour de 3.5 KHz. La figure 7(c) représente la réponse d'un
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Chebyshev & 4 pdles avec un ronflement de 2 dB.

I1 existe 8videmment d'autres filtres analogiques qui seront
utilisés selon le type de vocodeur envisagé mais comme ces filtres ont
des fonctions bien précises il n'est pas dans notre intention de les dis-

cuter ici.

1.2.6 Développements théoriques prévisibles

La revue rapide des principales techniques de LPC le plus sou-
vent considérées que l'on vient d'effectuer n'est pas exhaustive; de nom-
breuses autres variantes ont &té proposées par différents auteurs. Cela
est tout a fait normal compte tenu que les &quations du codage pré&dictif
peuvent &tre obtenues et résolues par l'une ou l'autre des approches sui-
vantes: un raisonnement temporel, un raisonnement fréquentiel, un raison-

nement 1ié 3 la théorie de l'information et un raisonnement statistique.

Nous allons cependant clore ici cette discussion et nous arréter
plutdt 8 comsidérer certains points susceptibles d'améliorer les perfor-
mances des vocodeurs PELP et RELP qui semblent les plus prometteurs en ce

qui concerne la transmission 3 tré&s bas débit.

-

La quantification vectorielle proposée & peu prés simultanément
par Adéul[}BZ] et Gray [L20] exploite un dictionnaire de filtres ou de
formes d'onde déj3i mémorisés pour réduire de fagon dramatique le nombre
de bits requis pour une qualité donnée. Il s'agit, en termes trés sim-
ples, d'identifier dans le dictionnéire le filtre ou la forme d'onde qui
ressemble le plus & celui ou celle spécifié 4 l'analyse et de transmettre
uniquement le code correspondant; 1le synthétiseur, possédant en mémoire

le mé@me dictionnaire, ¢hoisira le bon filtre ou la bonne forme d'onde 3




partir du code transmis. Ce scénario couplé 3 une proc&dure sous-optimale
de recherche dans le ou les dictionnaires conduit & des résultats assez

spectaculaires comme 1'indique la figure 8 [B20]. L'algorithme de re-

T T T 1 1 T T T

T+ COMPARISON OF SUB-0PTIMAL VECTOR -
QUANTIZATION WITH SCALAR QUANTIZATION

SCALAR QUANTIZATION

SPECTRAL ERROR (d8)
»

——== 27 BITS/FRANME

FULL-SEARCH )

0 1 i L ] 1 1 ! 1
] 1o 20 30 40

BITS/FRAME FOR SPECTRAL COEFFICIENTS

Fig. 8. Quantification vectorielle vs scalaire,

cherche optimale, méme s'il permet des résultats encore meilleurs, ne
présente qu'un intérét académique 3 cause de la puissance de calcul qu'il
requiert., Par contre la procéddure hiérarchique (binary reach) sous-opti-
male implique une quantité de calculs moindre que dans le cas de la quan-
tification scalaire. On gagne donc et du point de vue débit numé€rique et

du point de vue puissance de calcul & mettre en oeuvre,

On peut juger de 1'intéré&t suscité chez les spécialistes du do-
maine par la quantification vectorielle en examinant le programme de
ICASSP 82 (International Conference on Acoustics, Speech and Signal Pro-
cessing) qui prévoit consacrer & ce sujet une session particuliére. Plu-
sieurs présentations porteront sur des vocodeurs PELP & 800 bits/sec.

dont certains ne sont que des versions modifiées au niveau de l'algorith-

me de quantification de vocodeurs 3 2400 bits/sec., qui existaient depuis
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un certain temps; on prétend que les performances sont & peu pré&s &qui-

valentes.

Jusqu'd présent, la plupart des chercheurs ont appliqué la
quantification vectorielle au PELP. On en est ainsi arrivé & des voco-
deurs assurant une qualité acceptable et une bonne intelligibilité & des
débits de plus en plus bas. Il reste cependant un problZme important en
ce qui concerne le PELP et c'est celui de ses piBtres performances en pré-
sence de bruit. Plusieurs mé&thodes pour améliorer les performances en
présence de bruit ont &té proposées et ces méthodes ont &té comptabilisées
dans le tableau 1. Ragle générale, ces techniques s'avérent relativement
complexes et ne produisent pas de résultats spectaculaires. En fait cela
n'est pas étonnant si l'on considére que le mod&le de la prédiction lingé-
ai;e assume que le signal de parole peut &tre représenté par une transfor-
mée en Z ne possédant que des pdles alors que le spectre d'un signal per-

turbé par du bruit comporte et des pdles et des zéros (K20 ].

On en conclut que pour combattre de fagon effective les effets
néfastes du bruit il faut intervenir le plus t8t possible dans la chaine
analyse-synth8se. Une premidre démarche consiste 3 traquer le mal 23 sa
racine, en soignant particuli@rement la prise de son. Ainsi, Brouns
[B22 ] obtient une atténuation globale du bruit par gapport au signal de

-~

27 dB grace d l'utilisation d'un microphone 3 gradient, du second ordre,
comprenant plusieurs ouvertures disposées de mani8re & ce qu'une source
éloignée soit plus atténuée qu'une source proche. D'autre part, des

travaux entrepris par Adoul pour le compte de la Thomson-CSF et poursui-
vis par cette corporation [P1Y] sur la discrimination parole-bruit pour-

raient aussi &tre exploités. En effet, des bruits importants pourraient

8tre &liminds par un tel dispositif: mfme si la parole &tait &liminée
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méthode hypothése auteur Taboratoire année
Filtrage optimal de WIENER séquences voisées M.R. SAMBUR I.T.T. (New-dersey) | 1978
3}
=
o
a Filtrage optimal de WIENER bruit connu S.F. BOLL University of Utah 1977
:?J:
2
- Soustraction spectrale . . .
= de puissance bruit connu H.KOBATAKE et al. |Tokyo University (Japon)) 1978
3
. PV . RAYTHEON Company
Fﬂ.trage répétitif bruit blanc S.M. KAY (Rhode Island) 1978
[0} 1
pon ]
Qo
A . , bruit blanc
%g Maximum de vraisemblance connu et gaussien J.S. LIM M.I.T. 1978
O @
)
(7]
Utilisation de coefficients
:§ de covariance non dégradés bruit peu corrélé S.M. KAY R’?ggﬁg”ﬁ??ﬂﬁ? 1980
o par le bruit
+ s
52
« 3 J.S. LIM M.I.T. 1978
E,'_U Soustraction sur la covariance bruit connu
E Central Research
5 C.K.UN et K.Y.CHOI Laboratory (Corée) 1981
35
% Soustraction sur les . RAYTHEON Company
5@ coefficients de reflexion | OMU1* blanc connu S-M. KAY (Rhode Island) 1980
2o¢ 3

Tableau 1. Techniques d'améliorations des performances de vocodeurs PELP en présence de bruit.
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en méme temps, il en résulterait des perturbations trés réduites pour le

vocodeur.

Jusqu'ici nous avons considéré la quantification vectorielle et
certaines méthodes pour combattre l'effet du bruit en vue d'une applica-
tion PELP., 11 nous reste maintenant 3 examiner l'utilisation de ces mé-
mes techniques dans des vocodeurs RELP, Ces vocodeurs sont normalement
congus pour opérer & ées débits de 1l'ordre de 4800 bits/sec. ou méme da-
vantage et sont réputés offrir une qualité de son plus ﬁaturelle-et des

performances moins sensibles au bruit.

Les résultats de simulations obtenus par le professeur Adoul de
Sherbrooke et son &quipe indiquent clairement qu'il serait possible de
réaliser un vocodeur RELP & 2400 bits/sec. assurant des performances équi-
valentes ou méme supérieures i celles des RELP actuels d 4800 bits/sec._
En effet, 1l'utilisation d'un dictionnaire pour les caractéristiques du
filtre et d'un autre dictionmaire pour spécifier le résidu permet une ré&-
duction encore plus considérable du débit numérique dans ce cas-ci. En
outre, puisque le signal d'excitation est mieux défini que dans le cas
du PELP, on n'a pas besoin d'autant de pré&cision en ce qui concerne le
filtre modélisant le canal vocal, Un autre avantage de la quantification
vectorielle est qu'il est théoriquement possible de minimiser la répercus-
sion des erreurs de transmission sans recourir 3 des bits supplémentaires
de parité, i.e. sans augmenter le débit. Cette technique consiste i ex-
ploiter les paralliles entre distances de Hamming d'une part (ambiguité

binaire due aux erreurs de canal) et les distances entre formes d'ondes

et entre filtres d'autre part.
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Toutes ces considérations nous amé&nent & conclure que l'appli-
cation de la quantification vectorielle au RELP apparait comme un champs
d'action des plus prometteurs & court terme et devrait faire l'objet
d'investigations beaucoup plus poussées. La méme remarque vaut aussi en
ce qui concerne les moyens & mettre en oeuvre pour réduire l'influence du
bruit dans les vocodeurs RELP et, en particulier: 1la prise de son, la

détection parole-bruit-silence et la structuration des dictionnaires,

1.2.7 Développements technologiques prévisibles

Il existe sur le marché& depuis deux ou trois ans plusieurs ver-
sions commerciales de vocodeurs LPC. A titre d'exemple, le TSP-100 de
Time and Space Processing Inc., est un vocodeur PELP & 2400 bits/sec.
[M40 ] construit 3 partir de 270 circuits int&grés standards; ces cir-
cuits sont répartis sur'4 plaquettes de circuits imprimés de densité
moyenne et dissipent 40 watts. Deux microprocesseurs 8080-1 sont utili-
sés, l'un servant & l'analyse et l'autre & la synth@se. La figure 9
montre la taille du TSP-100.

pemptery

| tj] ‘:?.Hiﬁi~7*;3
S

Fig. 9. Vocodeur TSP-100.

On ne peut donc songer & utiliser pareille matérialisation du
LPC en vue d'applications courantes en radio-mobile; 1la taille, la con-
sommation et le colit devront &tre réduits. Il s'agit 13 essentiellement

d'un probli&me d'é@volution suffisamment importante et suffisamment rapide
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de la technologie et c'est la question que l'on va aborder maintenant.

I1 existe présentement deux catégories principales de technolo-
gies, le bipolaire et le MOS (Metal Oxide Semi-Conductor). On ne discu-
tera pas davantage ici du bipolaire parce que cette technologie, quoique
trés rapide, s'avére plus coliteuse et se préte mal & des réductions im-
portantes au niveau de la consommation et de la taille de ses composants

de base.

-

Par contre, on s'accorde 3 prévoir que le MOS, couplé i des
techniques d'intégration 3 trd&s grande &chelle, permettra d'ici peu d'in-
tégrer sur quelques '"chips" des syst@mes tres complexes avec des avanta-
ges importants au niveau du coiit, de la taille et de la consommatiom.

En effet, la plupart des experts s'entendent pour prévoir des développe-
ments particuli@rement intéressants de la téchnologie MOS & cause de la
structure relativement simple de ses éléments de base et de l'améliora-
tion des performances qui est obtenue chaque fois que l1l'on arrive & ré-
duire les dimensions de ces éléments de base (transistor). Le paramétre
le plus souvent cité pour caractériser la technologie MOS est la largeur
du canal ( channel length) qui, selon Mead et Conway [M41], pourrait &tre
diminuée jusqu'3d une limite approximative de 0.3 um (microms). Or, ce
péramétre évolue tré&s rapidement: en 1978, on en &tait &8 6 um en 1982
on en est arrivé 3 2 4 3 rem et on prévoit atteindre 0.7 a 0.8 um en

1985.

En ré&alité, entre 1970 et 1980, on a doublé le nombre d'é&léments
par circuit intégré a4 chaque année. (e processus est quelque peu ralen-
ti maintenant et requiert plutdt une année et demi; malgré tout on envi-

sage pour 1990 des circuits intégrés comportant jusqu'a 10,000,000 d'é-

léments distincts. Par comparaison, mentionnons que les circuits intégrés



actuels les plus complexes, tels les microprocesseurs 16 bits et les
mémoires RAM 64K, contiennent approximativement 100,000 transistors.
Vers 1985-86 des circuits intégrés supportant 500,000 transistors de-

vraient &tre disponibles.

La réduction des dimensions de base des é&léments MOS a plusieurs
autres conséquences. D'abord les tensions d'alimentation doivent aussi
€tre diminuées et elles se situeront probablement aux environs de 2 volts
en 1990; la vitesse d'opération augmentera par un facteur de 10 alors
que la puissance de calcul devrait s'accroitre de 25, toujours en suppo-
sant une alimentation # 2 volts. Si l'on admet que la largeur de bande
des signaux pouvant &tre trait&s par des circuits MOS-LSI aujourd'hui est

de 1l'ordre de 10 KHz, cette largeur de bande devrait passer & quelques

Mégahertz en 1990.

Toutes ces projections ne pourront se ré&aliser cependant que si
l'on améliore en méme temps l'utilisation que l'on fait des &léments des
circuits MOS-VLSI. Ceci impliqﬁe 1'emploi d'architectures permettant le
traitement simultané sous diverses formes, telles le traitement parallé&-
le, formes qui, 3 leur tOur; exigent des algorithmes de traitement de si-
gnal ne comportant qu'un nombre trés restreint de points de branchement
et d'étapes décisionnelles. Les meilleurs algorithmes ne sont pas né-
cessairement ceux qui contiennent un nombre minimum de multiplications
ou d'opérations arithmétiques car souvent on ne fait qu'échanger de 1l'a-
rithmétique pour du contrSle plus complexe. A ce point de vue aussi 1'é-

volution actuelle est trés rapide.

Plusieurs circuits intégrés dédiés au traitement de signal sont
apparus récemment sur le marché& ou ont &té annoncés. Sans vouloir les

énumérer tous, nous allons en mentionner quelques uns apparaissant comme
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plus importants [B23],

Il y a d'abord le DSP-1 de Western Eléctric. La seconde par-
tie du Bell Systems Technical Journal de septembre 1981 est consacrée
entiérement 3 la description de ce circuit et de certaines applications
potentielles. Il semble cependant que le DSP-1 soit trop lent pour du

LPC.

Un autre circuit qui devrait €tre disponible sous peu est le
UWD7720 de NEC (Nippon Electric Co.). Le Lincoln Lab utilise 3 de ces
circuits dans un vocodeur PELP, Ce circuit a un temps de cycle d'ins-
truction de 250 nsec. par rapport & 800 nsec. pour le DSP-1. Sa princi-
pale limitation provient de ce qu'on n'a pas prévu la possibilité d'a-
dresser une mémoire externe et que la ROM interne doit €tre programmée
par masques; néanmoins une deuxiéme génération est annoncée qui corri-

gerait ces difficultés,

Le SPC de Texas Instruments est annoncé depuis dé&ja un bon bout
de temps et provoque Eénormément d'intér&t. Ce circuit aurait un temps
de cycle d'instruction de 200 nsec. et ré@aliserait une multiplication 16
x 16 en 200 nsec. Il posséderait une mémoire interne pour les données de
144 x 16 bits, un programme interne et supporterait une mémoire externe

de 4096 x 16 bits.

Notons enfin que le CNET & Grenoble aurait lui aussi développé
un circuit processeur de signal plus flexible et plus performant que le
uD7720 de NEGC; de plus, des rumeurs circulent 3 l'effet que Matsushita
travaillerait dans le méme sens alors que Hitachi expérimenterait avec
un processeur rapide dont les opé&rations arithmétiques seraient en point

flottant.
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En résumé, on peut retenir que, d'ici trois ou quatre années,
il devrait &tre possible de ré@aliser des vocodeurs PELP ou RELP 3 par-
tir d'un nombre trés restreint de circuits int&grés. Pour un environne-
ment du type radio-mobile, ces matérialisations devraient permettre des
performances raisonnables en présence de bruit ou d'erreurs de transmis-

sion; leur colit devrait &tre abordable et la consommation acceptable.
Ces conclusions s'appuient sur les faits suivants:

1. Des développements th€oriques tels la quantification vecto-
rielle vont conduire i des ré&ductions importantes de la
puissance de calcul requise, possiblement au prix d'un ac-
croissement de la taille des mémoires; mais le prix des
mémoires continue 3 baisser rapidement.

2. L'8&volution de la techmologie MOS va permettre 1l'intégra-
tion de processeurs spécialisés de plus en plus performants.

3. Il est maintenant courant d'intégrer sur un m@me "chip" de
la logique et des filtres analogiques grace 3 la technique

des condensateurs commutés.

2.  TECHNIQUES DE MODULATION NUMERIQUE DE LA PORTEUSE

Les principales métﬁodes de modulation numérique sur lesquel-
les portent nos &tudes sont celles dites & enveloppe constante. Ces mé-
thodes sont particulidrement bien adapt@es aux non-linarités rencontrées
dans un systdme radio-mobile par satellite. En effet, ces non-lin€arités
proviennent non seulement du TWT du satellite mais aussi de l'Etage de
sortie du transmetteur mobile, habituellement opé&ré en classe C pour une

plus grande efficacité sur la puissance utilis@e. Il semble clairement

8tabli et accepté maintenant que 1l'étalement spectral 3 la sortie de tels
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étages non-lindaires est tr&s réduit si le signal transmis est & enve-

o
o

loppe constante.

La technique numé@rique de transmission i enveloppe constante
la plus connue est le Minimum Shift Keying (MSK). Cette technique a tou-
tefois le désavantage d'occuper une largeur de bande assez considérable.
Par contre, sa mise en oceuvre est des plus simple. D'autres techniques,
occupant moins de bande mais plus ou moins difficiles d'application ont
vu le jour ces derniéres années.- En gros, nous pouvons les classifier

de la fagon suivante:

1. Signaux types MSK sans interférence entre symboles et enve-
loppe constante.

2. Signaux types MSK avec interférence entre symboles contrd-
lée et enveloppe quasi constante.

3. Signaux types FSK A phase continue (CPFSK) avec ou sans
interférence entre symboles.

4, Signaux PSK ou FSK utilisant 1l'encodage corrélatif.

Nous dé&gagerons les grandes lignes de ces diverses techniques

dans les pages qui sudivent.

Z.1  PRINCIPE D'UN MODULATEUR TYPE MSK SANS INTERFERENCE ENTRE
SYMBOLE ET A ENVELOPPE CONSTANTE

La fagon la plus simple de saisir le principe de fonctionnement
de la modulation numérique & énveloppe constante consiste 3 représenter
cette derni&re comme &tant du méme type que la modulation "Offset QPSK"
classique 8 laquelle un circuit supplémentaire de fagonnage d'onde fut
ajoutd. La figure 10 illustre sous forme de schéma bloc le principe de

-~

fonctionnement d'un tel modulateur num@rique & enveloppe constante.




82.
. “ 2T
Canal 1
R'=1/2T ‘ (4\«¢\R$ﬂ t :
eylt) Faconneur . Sg}f)/sz\
. > £1) ! X
53 | cos wgt 4 {
: 32 | B
m23456 t et 2s | \ s(t)
t LJ 'LJI i I~ 4 z:>_—9_-
22l oo | 50° |
Q . N .
O w [ (-sin wgt)
Données NRZ JIRetard|, | Fagonneur{_ || X
R= /T T fit) I l sqlt
2 /:\/;\ t
‘R'z 1/72T Canal Q

Fig. 10. Schéma bloc d'un modulateur numérique &
enveloppe constante.

La caractéristique principale de cette famille est que la ré-
ponse temporelle f(t) du fagonneur & une impulsion NRZ & son entré&e est de
durde finie 2T. Il n'y a donc aucune interférence entre symboles. De

plus, pour que le signal de sortie s(t) alt une enveloppe comstante, £(t)

doit satisfaire la contrainte suivante:

£2(-t) + £20-(t+T) ]

I
| el
|
|

i t i 0
@
£2(-t) + £20~(t-T)]

1]
oy
-
o

< t<T

Diverses formes de f(t) satisfaisant cette contrainte ont é&té
proposées jusqu'd ce jour. Dans les sections qui suivent, nous discute-

rons de quelques unes d'entre elles.
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2.1.1  Le "Minimum Shift Kegi,ngf' {MSK)

Inventé par Doelz et Heald en 1961, ce type de modulation pro-

pose comme f(t), une demi~période de sinusolide:

f(t) = cos

41
(21‘ . t) (2)
La variation de phase ¢(t) provoquée sur la porteuse varie

lin8airement dans le temps.

Le spectre du signal s(t) résultant & la méme allure que le
spectre de f(t) soit:

T
F(f) = 4T cosZ'rrsz2 3)
1-16£"T

I1 présente une décroissance asymptotique de 12 dB/octave. La
figure 11 présente l'allure de £(t), la variation de phase associée ainsi

que son spectre normalisé.

2.1.2  Le "Sinusoldal Frequency Shift Keying" (SFSK)

Inventé par Amoroso [A31], ce type de modulation propose comme
f(t):
21t

f(t) = cos[g% - %-- sin == (4)

La variation de phase ¢(t) associée est la suivante:

_ w1 . 2nt
o) = gz -7+ sin T (5)

La figure 12 présente l'allure de f£(t), ¢(t) ainsi que le

spectre résultant présentant une décroissance asymptotique de 24 dB/octave.
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2.1.3 La proposition de Simon
Simon [S28] propose comme f(t):
f(t) = cos E% (l-cos g%)] (6)
La variation de phase résultante devient:
o(t) = %-(l—cos E%—) (7

La figure 13 illustre 1l'allure de £(t), ¢(t) ainsi que du spec-

tre associé décroissant asymptotiquement de 10 dB/octave,

2.1.4 Le "Double Sine Frequency Shift Keying" (DSFSK)

Bazin [B19] propose comme f£(t):

f(t) = cos Eg% - %-sin Z%E-+ f%-° sin 4¥t -] (8)

La variation de phase ré&sultant devient:

_omt 1 . 2°mt 1 _. 47t
(L) = 7 - 7 sin T + oy sin = (9)

Son spectre décroit de fagon asymptotique de 36 dB/octave.

La figure 14 illustre 1'allure de £(t), ¢(t) ainsi que le spectre résultant.

2.1.5 Le "Continuous Shift Keying" (CSK)

D'abord introduite par Reiffen et White [(R18], cette idée fut
ensuite reprise par Kalet [K18] et exploitée par Eaves et Wheatley CE18].
Le critdre d'optimisation retenu dans ce cas est la minimisation de 1l'in-
terférence entre canaux. Il n'existe pas une forme d'onde f(t) en parti-
culier mais plutdt une famille de formes d'ondes, chacune optimale pour

une valeur du produit BT retenu. Ce facteur BT est un indicateur de
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1'espacement intercanal choisi. Le f(t) retenu est de la forme:
£(t) = cos [zp t + 6(6)] (10)
oli
.e(t) = a sin(gTTr—t-) + 1-?1::1 an(-,ti:,- - %—) ? A (11)

La figure 15 illustre & titre d'exemple 1l'allure de £(t), ¢(t)

et de F(f) pour le cas ol BT = 1,

Nous avons comparé 3 la figure 16 1la valeur du pourcentage de
1l'énergie hors-bande du spectre des cinq types de modulation numérique
3 enveloppe constante décrits précédemment. Comme nous pouvons le consta-
ter, le MSK est supérieur jusqu'3d un &cartement normalisé fT d'environ
1.2 au deld duquel le signal proposé par Simon prend la reléve jusqu'd une
valeur fT de 2.2 environ puis vient le SFSK proposé par Amoroso. La cour-
be (a) est la borne minimale donnée par les fonctions d'ondes sphériques

et elle ne conduit pas 3 un signal 3 enveloppe constante.
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Figure 11,

Forme d'onde du MSK
(a) Amplitude £(t/T),
(b) Variation de phase associe T(t/T),

(c) Spectre normalisé: 20 loglo_ F(fT)/F(o)[.

fT
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Forme d'onde d'AMOROSO
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2.2  PRINCIPE D'UN MODULATEUR TYPE MSK AVEC INTERFERENCE ENTRE
SYMBOLES ET A ENVELOPPE CONSTANTE

Le schéma de principe estAexactement le méme que celui du cas
précédent. La seule différence réside dans le fait que la réponse impul-
sionnelle f(t) du fagonneur n'est plus contrainte d'&8tre de durée limitée
a 2T. L'avantage majeure du délaissement de cette contrainte est la dimi-
nution de la largeur de bande occupée par le signal s(t) par rapport au
cas précédent. Par contre, &tant donné que f(t) est de durée supérieure
d 2T, il y a chevauchement temporel, d'oli interférence entre symboles et
légére fluctuation de l'amplitude de l'enveloppe du signal de sortie s(t).

Deux de ces types de signaux ont particuli&rement retenu notre attentionm.

2,2.1  Le "Staggered Quadrature Overlapped Raised-Cosine” (SQORC)

Introduit par Austin et Chang [A23, A24], ce type de modula-
tion propose un £(t) d'une durée deux fois supérieure & ceux décrits aupa-

ravant. Ce £(t) est un "raised-cosine" donné par:
- Tt
£(t) 1 COS(ZT) (12)

Le spectre résultant est domné par le produit du spectre d'un
signal MSK tel que décrit en 2.1.1 et celui d'un signal QPSK classique de
méme débit. L'avantage immédiat est donc que le lobe principal est de mé-
me largeur que celui d'un signal QPSK avec décroissance beaucoup plus ra-
pide des lobes secondaires. Les figuresl7 (a) et (b), extraites des ré-
férences [A24] et [D15], illustrent l'allure du spectre d'un tel signal &
l'entrée et 3 la sortie d'un "bandpass-limiter". Nous constatons que con-—
trairement au QPSK classique, ce signal demeure & bande limitée & la sor-

tie du limiteur. La figure 17(c) donne une idée de la valeur et de 1l'al-
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Fig. 17. Caractéristiques du SQORC.
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lure de la fluctuation d'enveloppe existante sur le signal s(t).

A cause de la présence d'interférence entre symboles, les per-
formances d'un tel syst&me sont moins bonnes que celles du MSK si un ré-
cepteur conventionnel est employé [D15]. Pour obtenir des performances
comparables & celles du MSK, il faut utiliser un récepteur plus complexe,

genre corrélateur [A24]., Il s'agit 13 d'un inconvénient assez majeur.

2.2.7 Le "Quasi-Band-Limited MSK" ({QBL)

Proposé par Amoroso [A25], ce type de modulation utilise encore
ici une réponse impulsionnelle f(t) de durée deux fois supérieure & celles
de la section 2.1, La famille proposée est de la forme:

n
sin(EEO
f(n)(t) 2T

1

-2T < t < 2T
Tt - =

2T (13)

= 0 ailleurs

Selon Amoroso, le cas particuli@rement intéressant est celui

correspondant & n = 3,

La figure18 (a) illustre l1l'allure de f(B)(t) alors que la fi-
gure 19(b) donne une idée des spectres correspondant & l'entrée et 3 la
sortie d'un limiteur. La figure 18(c) donmne la valeur du pourcentage d4'é-

nergie hors-bande [A27]. Enfin, d'apr&s Amoroso, une dégradation d'uni-

' quement 0.64 dB résulterait de l'emploi de ce type de réponse impulsionnelle

de durée 4T [A25].
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2.3  PRINCIPE D'UN MODULATEUR TYPE FSK A PHASE CONTINUE (CPFSK)
AVEC OU SANS INTERFERENCE ENTRE SYMBOLE

Jusqu'3d maintenant nous avons regardé le signal MSK et ses for-
mes dérivées comme provenant d'un modulateur OQPSK auquel un circuit de
fagonnage avait été ajouté dans chacune des branches (voir fig. 10). Vu
sous cet angle, aussitdt que nous essayons d'augmenter la durée de la ré-
ponse impulsionnelle de ce fagonneur pour obtenir un meilleur spectre,
nous perdons la propriété de comstance d'amplitude sur l'enveloppe du si-

-

gnal émis. Une facon de s'en sortir consiste 3 regarder plutdt le signal
MSK comme étant un signal FSK avec un indice de modulation h égal i 0.5.

Le schéma bloc d'un modulateur MSK prend alors l'allure de celui illustré

a8 la figure 19.

Signal NRZ

l l ' l ‘ vco Signal FSK
h = 0.5
~—’l’]_‘r<——

Fig. 19. Schéma bloc d'un modulateur FSK (h = 0.5).

Afin de diminuer la largeur de bande occupée par le signal FSK,
il suffit alors d'ajouter un circuit de facgonmnage d'onde transformant le
signal NRZ en un signal plus lisse comme nous l'avions fait précédemment.
Nous constatons ici toutefois que la contrainte d'amplitude constante se-
ra respectée peu importe l'allure du signal attaquant le modulateur FM.
De plus, nous pouvons é&galement généraliser le concept pour des indices de
modulation h différents de 0.5. Le schéma bloc résultant apparait 3 la

figure 20.
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Signal NRZ

L

. Fig. 20. Schéma bloc d'un modulateur FSK & bande limitée.

Facgonneur . vCo Signal FSK

|, Signal .
f(r) filtré h ajustable

I1 est important de se rappeler que les schémas des figures
19 et 20 ne sont pas nécessairement des schémas de circuits fonctionnels.
En pratique, afin d'éviter les problémes d'instabilité associés & un os-
cillateur contrdlé par tension (VCO), il est possible de matérialiser le
modulateur FSK d'une toute autre facon. Les schémas présentés ne servent

uniquement qu'd aider le lecteur 3 saisir le concept.

Encore ici, il est possible de classifier les diverses propo-
sitions suggérées dans la littérature en fonction de la durée de la ré-

ponse impulsionnelle f(t) du fagonneur,

2.3.1 Réponse impulsionnelle bornde suwr un intervalle de signalisation

Ce type de systéme porte &galement le nom "Full Response'
[A28]. Lorsque l'indice de modulation h est fixé & 0.5, nous retrouvons
alors exactement le cas discuté 3 la section 2.1 soit la modulation type
MSK sans interférence entre symboles et & enveloppe comnstante. Lorsque
1'indice de modulation h est quelconque et que les trajectoires de pha-
se sur chaque intervalle de signalisation sont linéaires, alors le systé-
me porte le nom de "éontinuous Phase Frequency Shift Keying" (CPFSK) [A28].
Un indice de modulation h = 0,715 conduit & un taux d'erreur minimal.

Toutefois, dans ce cas, la période d'observation au récepteur doit &tre

étendue 3 3 bits plutdt que 2 comme c'est le cas du MSK. De plus, le
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spectre résultant est plus large que celui du MSK. Dans cette famille,

h = 0.5 représente donc le compromis le plus acceptable.

2.3.2 Réponse impulsionnelle bornge sun deux intervalles de sdgnalisation

Dans ce type de systéme, la réponse impulsionnelle f(t) du
fagonneur occupe deux intervalles de signalisation. Ce type de systéme
porte &galement le nom "Partial Respomse" [A30]. La figure 21 illustre
1'allure de quelques réponses impulsionnelles suggérées jusqu'd ce jour
[A30]. Les figures 22 et 23 nous donnent respectivement l'allure des
spectres correspondants ainsi que le pourcentage d'énergie hors-bande pour
le cas ot h = 0.5. Encore ici, plus h est &levé, plus la largeur de ban-—

de occupée par le signal FSK est grande.
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En principe, le taux d'erreur de ces syst&mes FSK dépend 3
la fois de la valeur de l1l'indice de modulation retenu, de la forme de la
réponse impulsiomnelle choisie et du type de récepteur employé. Le récep-
teur optimal est celui exploitant & la fois la propriété de continuité de
phase du signal et 1l'interférence entre symbole présente. Ce type de ré-
cepteur opére une détection par maximum de vraisemblance (MLSD) et utilise
entre autres, comme algorithme de dé&cision, celul proposé par Viterbi.
Pour un méme récepteur, les performances ne dépendent donc que de f(t) et
h. ~Un bon indicateur du comportement du taux d'erreur est la distance eu-
clidienne minimale [A30]. Plus cette dernidre est grande, plus le syst&me
posséde une grande immunité au bruit. La figure 24 illustre de quelle fa-
gon se comporte la valeur quadratique normalis&e de la distance euclidien-
ne minimale en fonction de 1'indice de modulation h pour chacune des diver-

ses réponses impulsionnelles discutées précédemment [A30].

Une fagon de comparer les performances de ces systémes FSK
avec ceux de types MSK consiste i reporter les performances de chacun des
systémes comme un point sur un graphique & deux dimensions. L'&chelle
verticale de ce graphique représente le gain en puissance encouru sur le
Eb/No relativement & celui du MSK classique alors que 1l'&chelle horizonta-

le représente la largeur de bande occup&e, normalisée par rapport au débit

numérique. La figure 25 représente un tel graphique [A30].

Les appellations 1TRI, 1CRS, 1HCS et 1RC référent aux mémes
formes d'ondes que celles décrites 8 la figure 21 i 1l'exception qu'elles

sont de durée T au lieu de 2T d'ol le 1 au lieu du 2. Nous constatons,

-~

comme nous devions nous y attendre, que tous les systémes i réponse impul-

sionnelle de durée T ont les mémes performances, c'est-8-dire, requiBrent

le méme Eb/No 3 taux d'erreur égale. Tel n'est pas le cas des systémes i
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Fig. 24. Comportement de la valeur quadratique normalisée
de la distance euclidienne minimale en fonction
de h pour divers f£(t).
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Fig. 25. Performances relatives de divers systé&mes FSK.
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réponse impulsionnelle de durée 2T. En gros, des indices de modulation
h < 0.5 demandent un Eb/N0 plus grand que celui requis pour le MSK alors
que pour des h > 0.5, c'est l'inverse qui se produit., On note encore ici

toutefois que plus h est grand, plus le signal occupe une bande plus grande.

2.3.2 Réponse impulsionnelle bornée surn pfus de deux intervalles
de signalisation

I1 est possible d'étendre le concept introduit & la section
précédente & des réponses impulsiomnelles f(t) de durée supérieure & 2T.
Pour donner une idée des résultats pouvant &tre obtenus, considérons la
réponse impulsionnelle £(t) suivante de type "Raised-Cosine" (LRC) s'éten-

dant sur L intervalles de signalisation:

1 2Tt ,
E—T- (l—COS [—ﬁ—]) 0 i t _:.LT

£(r) = (14)

0 ailleurs

La figure 26 illustre l'allure du spectre résultant pour di-

verses valeurs de L lorsque l'indice de modulation est fixé& & 0.5 [Aa29].

Encore ici, 1'étude du spectre résultant ne suffit pas & dé-
finir compl&tement les performances du systéme. Il faut également regar-
der le gain relatif encouru sur le Eb/No' La figure27 1illustre cette
comparaison [A29]. Ici, la largeur de bande indiquée correspond & celle

pour laquelle le spectre bilatéral est atténué de -60 dB.
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de

M=2

05 10 15 20

Fig. 26. Spectres du signal FSK résultant d'un f£(t)
de type "Raised-Cosine'" de diverses durées.

-

Bien que les performances puissent &tre supérieures &a celles
du MSK, il n'en demeure pas moins que le ré&cepteur requis pour atteindre
ces performances est,de loin, beaucoup plus complexe que celui requis pour

les systémes de types MSK.

-

Une piste de recherche intéressante consisterait a &étudier

quelle dégradation serait encourue par l'emploi de récepteurs sous-opti-

-~

.mum d'une complexité comparable & celle d'un récepteur MSK.
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- Fig. 27. Performances relatives de divers systémes FSK.

2.3.4 Réponse impulsionnelle non bornée

Le fagonneur de réponse impulsionnelle f(t) peut tré&s bien

@tre remplacé par un filtre passe-bas comme l'indique la figure 28,

Signal N
Filtre
—nd

> vCo

passe-bas
4-IT|-<—

L >Signal FSK
filtré

Fig. 28. Schéma bloc d'un modulateur FSK & bande

limitée.
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Afin d'obtenir un spectre le plus compact possible sur le si-
gnal FSK de sortie, le filtre passe-bas devrait possé@der les caractéris-

tiques suivantes:

1. Faible largeur de bande,
2. Atténuation raide,
3. Réponse impulsionnelle monotone,
De plus, afin de permettre une démodulation cohérente aussi
simple que celle employée pour les signaux types MSK, la contrainte sui-

vante devrait &tre &galement respectée:

4. Préservation de la surface sous la courbe de la ré-
ponse impulsionnelle du filtre afin qu'elle produi-

se un déphasage de /2.

Un filtre passe-bas satisfaisant toutes ces exigences a &été

proposé [M327]. 11 s'agit du filtre de type gaussien donné par:

H(E) = exp(- o)
ki ﬁz 2
h(t) = o exp(- =5 t7) (15)
a
_ 1.1774
B, = a

ol Bb = largeur de bande 3 -3 dB.

Le signal FSK résultant porte le nom de "Prémodulation
Gaussian Filtered Minimum Shift Keying' (GMSK). La figure29 donne 1l'al-
lure du spectre résultant pour diverses valeurs de largeur de bande nor-
malisée du filtre passe-bas alors que la figure 30 nous donne les pourcen-

tages d'énergie hors-bande correspondants.
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Fig. 29, Spectre du GMSK.
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Encore ici, pour tirer partl au maximum de ce type de modula-
tion, une détection par maximum de vraisemblance serait de mise. Toutefois,
dans le but de simplifier au maximum la complexit& du récepteur, il est
possible de démoduler ce signal & 1l'aide d'un récepteur similaire & celui
utilisé pour un signal MSK. Une dégradation en découle mais, comme 1'indi-

que la figure 31 elle n'est pas si grande que cela.

DEGRADATION {dB)

0 0.2 0.4 0.6 0.8

LPF BANDWIDTH : BbT

Fig. 31, Dégradation th&orique du Eb/N par rapport
au MSK lorsque démodulé avec récepteur similaire.

La figure32? donne les ré&sultats de mesures de taux d'erreurs
effectudes sur ce type de syst@mes FSK [M32]. Nous constatons que les ré-
sultats obtenus sont assez pr&s de ceux prévus théoriquement. La largeur
de bande normalisé&e B.T des filtres passe-bas du ré&cepteur &tait fixée

i

lors de ces tests 3 0.63 alors que celle du transmetteur &tait ajustable.

L'application de ce type de modulation au secteur de la ra-

dio mobile est discutée & la référence [M39].

Une variante du GMSK est proposé@e par Asakawa et Sugiyama

[A227]. Elle est connue sous le nom de "Compact Spectrum Constant Envelope

Phase Shift Keying" (CCPSK).
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Fig. 32. Taux d'erreur mesuré sur un modem GMSK
expérimental.

2.4 UTILISATION DE L'ENCODAGE CORRELATIF (CORPSK)

Introduite par Lender en 1963, l'idée de 1l'encodage corréla-
tif refait surface de plus belle aujourd'hui soit sous la mEme appellation
ou encore sous le nom de "Partial-Response Signaling" (PRS). Une des
plus récentes applications de cette idée porte le nom de "Correlative Phase
Shift Keying" (CORPSK) [M38]. Il s'agit en fait d'une généralisation des

travaux antérieurs dans le but de réduire le plus possible le spectre oc-

cupé par un signal PSK ou FSK. La figure 33 nous donne le schéma de prin-

cipe d'un modulateur CORPSK.



fom},0tt) {bm), bU 1} {em),ctt) elt)
FREQ CORPSK

CORR ~,
PR . IPRASEY .
EC ENC ~ MOD €05 {we t+¢ (41)

Hiw}

CONTR

Fig. 33. Schéma bloc d'un modulateur CORPSK.
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Le principe de fonctionnement du CORPSK repose sur les trois

points suivants:

lo

L'information de la séquence {am} est encodée par des dépla-

cements de phase A¢m. Sur un intervalle dg signalisation T,

la valeur de A¢m est donnée par:

Ap = ¢TI - ¢Gn] = C_ -

m

oli n est un nombre entier positif &gal aux nombres de positions
de phase possibles 3 l'instant t = mT.

Cm véhicule l'information. ICmI‘i Qmmax

Les déplacements de phase successifs sont corrélés de tel sor-

te que le déplacement de phase encouru sur un intervalle de si-
gnalisation dépend de la valeur du bit a présent A cet instant
ainsi que d'au moins celle du bit précédent. Ceci est réalisé

par l'encodeur corrélatif.(CORR.ENC.)

D'un &tat & l'autre, la phase varie de fagon continue. Ceci

est réalisé par le filtre passe bas H(w).

Le signal ainsi défini passe par des points de phase fixes,

multiples de 2m/n, 3 la fin de chaque intervalle de signalisation. La

phase reste au voisinage de ces points fixes durant tout 1l'intervalle



de signalisation lorsque Cm = 0. Ceci se produit suffisamment souvent
pour €tre en mesure de regénérer la porteuse au récepteur et d'effectuer

une démodulation cohérente.

Le précodeur (PREC) est &quivalent 3 1l'encodeur différentiel
utilisé en PSK et sert 3 éviter la propagation des erreurs, Le signal
{bm} 3 sa sortie poss@de le méme nombre de niveaux que le signal {am}
d'entrée.

Le modulateur proprement dit peut &tre un modulateur de pha-
se ou un modulateur de fréquence. Le filtre H(w) est ajusté en consé&quen-
ce. Pour s'assurer que la phase du signal modulé& atteint bien la bonne
valeur 3 la fin de chaque intervalle de signalisation, un contr8leur (CONTR)
est ajouté au circuit de base.

‘Pour faciliter la description mathématique de ce modulateur,
i1 s'avi8re utile de représenter la séquence d'entrée {am} sous la forme
suivante:

_ 2 3
a(D) = a + alD + a2D + a3D + ... (16)

ol D est un opérateur représentant un dé€lai &équivalent 3 un intervalle
de signalisation T.

De son cBté, l'encodeur corrélatif peut &tre schématisé de

la fagon illustrée 3 la figure 34 [K19].

DELAY-LINE

c(t)

Fig. 34. Schéma de principe de 1l'encodeur corrélatif.
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Cet encodeur corrélatif est caractérisé complétement par le
polyndme f£(D) de degré (N-1) suivant:

- 2 N-1
£() = £+ £D+ £,D07 4 ...+ £ D (17)

Le filtre passe~bas H(w) ne peut €tre quelconque. En effet,
la phase du signal modulé doit passer par des valeurs précises 3 la fin
de chaque intervalle de signalisation. Lorsque le filtre est suivi d'un
modulateur de phase, H(w) doit satisfaire le premier critére de Nyquist,
a savoir:

1 pour K = 0

hy XT) = (18)
0 pour K entier # 0

De méme, lorsque le filtre est suivi d'un modulateur de fré-

quence, H(w) doit satisfaire le troisi&me critére de Nyquist, & savoir:

(2R+1)T/2 1 pour K = 0
~/~ hypp(t) dt = (19)
(2K-1)T/2 0 pour K entier # 0
ou, exprimé autrement,
Wl
- 2
B = Hi(w Wl (20)
sin (—2—)

Enfin, il est bon de noter qu'un encodeur corrélatif caracté-

risé par le polyndme f£(D) suivi d'un modulateur de phase est &quivalent &
un encodeur de polyndme f£(D) (1-D) suivi d'un modulateur de fréquence.
Ceci peut &tre d'une tr&s grande utilité lorsque nous comparons divers

systémes proposés par des auteurs différents.
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Dans ce qui suit, nous donnerons quelques exemples de sys-

témes CORPSK actuellement suggérés dans la littérature.

2.4.1 Le MSK duobinaire

Prenant pour acquis qu'un modulateur de fréquence est employé,

ce systéme est caractérisé de la fagon suivante:

f£M) = 1+0D

HIII(w) = aucun [e(t) = impulsion rectangulaire de durée T

°, + m/2

1
o

A

Une réalisation différente de celle suggérée a la figure 34
fut récemment proposde par Rhodes [R17]. Elle porte le nom de "Frequency
Shift Offset Quadrature Modulation'" (FS0Q). Comme le mentionne bien Rho-

des, il ne s'agit que d'une autre technique de réalisation du MSK duobi-
naire. Le spectre correspondant apparait & la figure 35.
Lorsqu'un récepteur similaire & celui d'un systé&me MSK est

utilisé plutdt qu'un récepteur avec détection par maximum de vraisemblan-

ce, une légére dégradation est encourue comme l'indique la figure 36.



POWER SPECTRAL DENSITY, S,(f) (dBW/Hz)

- ]
NOTE: RS 'Rblz"ﬁ

40 L 2 N
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NORMALIZED FREQUENCY OFFSET, t/Rg

Fig. 35. Spectre d'un signal MSK duobinaire ou FS0Q
comparé A ceux du MSK et du QPSK ou OQPSK.
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Fig. 36.

2.4.2 Le "Tamed
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QPSK FOR AWGN CHANNEL
ya

4 FSOQ FOR AWGN CHANNEL

; }
0 2 4 s 8 10 12
£y /N, (98}

Taux d'erreur du MSK duobinaire ou FS0Q

-

comparé 3 celui du QPSK ou MSK.

Frequency Modulation'" (TFM)

Proposé par les chercheurs du "Philips Research Laboratories",

et abondamment décrit dans la littérature [J2, D4, M12, M20, M30, D14, M38],

ce systdme est caractérisé par les param@tres suivants (avec modulateur

de fréquence):

2
£(D) = (14D)° = 1+2D+D2
_ wl/2 i
B @ = [ wT:l el 27
Sin(*-z—')
[c(t) = impulsion rectangulaire de durée T]
A = 0°, % m/4, x m/2
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Le spectre correspondant apparait a la figure 37 alors que la
figure 38 illustre la dégradation encourue par l'emploi d'un récepteur de

type MSK plutSt qu'un récepteur avec détection par maximum de vraisemblance.

Pover Density (dB)

Duobinary Coded HSK

-50 |-

fT

~60 ! \ . 1
9.5 1.0 1.5 2.0 2.5

. Fig. 37. Spectre du TFM comparé & ceux du MSK
duobinaire et du MSK.

Nous pourrions nous étendre encore longuement sur la descrip-
tion de d'autres systémes mais nous croyons qu'ils ne présentent qu'un

faible int&rét pour une application éventuelle en radio-mobile.

De tout ce que nous venons de dire, il ressort que l'intro-
duction volontaire d'interférence entre symboles diminue la largeur de
bande occupée par le signal modulé., De plus, si nous limitons la durée

de la réponse impulsionnelle du filtre passe-bas & une valeur finie, il



n'existe qu'un nombre fini de formes d'ondes possibles. Ces derniéres
peuvent alors €tre mises en mémoire dans des ROM. Une réalisation trés

simple en découle comme 1'indique la figure 39.

10-‘..1

- Fig. 38. Taux d'erreur du TFM comparé & celui
: du MSK (49).

T
-
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I L"‘ / ~, fsingin

| D/A ~
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Fig. 39. Réalisation possible d'un modulateur de
phase 3 enveloppe constante,

L'introduction volontaire d'interférence entre symboles dé-
grade toutefois les performances, comme nous avons pu le constater plus
haut, lorsqu'un ré&cepteur du méme type que celui employé pour un signal

MSK est utilisé (figure 40).
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Fig. 40. Schéma bloc d'un récepteur type MSK.

Il reste donc beaucoup de place.pour l'innovation dans ce
domaine. L'Etape logique suivante consisterait & rechercher quel type
d'interférence entre symboles ou quel type de faconnage d'onde donne le
meilleur compromis entre une réduction substantielle de la largeur de
bande requise et une dégradation relative du Eb/No acceptable, &tant don-

né l'utilisation d'un récepteur de structure similaire i celui représen-

té & la figure 40.

Une autre piste de recherche consisterait & concentrer les
efforts sur la réalisation d'un autre type de récepteur dont la complexité
se situerait entre celle du récepteur classique et celle du récepteur
avec détection par maximum de vraisemblance, utilisant le fait par exem-

ple que la réponse impulsionnelle est de durée finie plutdt qu'infinie.

Dans le but de simplifier encore davantage le récepteur, il
serait &galement tr&s intéressant d'étudier les performances des divers
systémes proposés lorsque la détection est non-cohérente et est réalisée,

par exemple, par un simple discriminateur FM.
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Enfin, un dernier point et non le moindre, qu'advient-il

des performances (largeur de bande et taux d'erreur) de tous ces systé-

mes lorsque qu'ils sont transmis 3 travers des canaux non-linéaires comme

ceux engendrés par l'emploi d'amplificateurs de puissance opérant en clas-

se C ou de TWT de transpondeurs de satellites?



CHAPITRE 3

SIMULATION SUR ORDINATEUR DES PERFORMANCES SUR

UN CANAL DE TRANSMISSION PAR SATELLITES

Une série de programmes ont été développés pour permettre
une analyse des performances des méthodes de modulation BPSK, QPSK, OQPSK
et MSK sur un canal de transmission par satellite, et c'est ce dont il se-
ra question dans ce chapitre. L'approche adoptée est similaire.a celle
qui est exposée dans les références [C31, H28, $29], mais les modifications

apportées ajoutent davantage de flexibilit& et de facilité d'interprétation.

Avec ces progrémmes on peut simuler plusieurs systémes de mo-
dulation numérique accommodant différents débits binaires, diverses carac-
téristiques de canal (i.e. lin@aire, non-linaire simple et non-lingaire
cascadé) et plusieurs types de filtres. On peut de plus obtenir le tracé
du spectre de puissance des signaux et du diagramme de 1'oeil apré&s le pas-
sage 3 travers chaque composante du canal de telle sorte qu'il est possi-
ble d'&tudier 1l'influence individuelle de chacune de ces composantes au
niveau de la transmission. Enfin, on peut aussi faire tracer directement
les courbes de Pe vs Eb/NO dans un environnement de bruit gaussien pour

chacune des quatre méthodes de modulation dé&ja mentionnées.

Ce chapitre comportera cinq sections principales: 1la pre-
midre exposera bri&vement la démarche générale qui a été suivie, alors que
les deux suivantes décriront l'ensemble des programmes divisé en deux par-
ties; la quatridme partie traitera des sous-routines et la derni&re de

1'utilisation des programmes.
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1.  DEMARCHE GENERALE

Le modéle de simulation est montré en figure 1. Dans ce mo-
déle, le type des filtres peut &tre spécifié par 1'usager et les conditiomns

d'opérations du HPA (High Power Amplifier) et du TWT (Travelling Wave Tube)

imposées en termes de valeurs de "back off" i l'entrée. Le décodeur est

supposé constitué d'un comparateur de seuil suivi d'un échantillonneur.

r l
. \ ! Echantillonneur
Entrée . - l . );Eo_r_t_:i_._e

- - -

Fig. 1. Modéle de simulatiom.

La simulation est basée sur le concept de bande de base com-
plexe équivalente, c'est-d-dire qu'au lieu de modéliser un signal modulé
d travers la bande passante d'un syst@me de communication, on génére plu-
tdt un signal complexe dans la bande de base et on transforme les caracté-

ristiques des filtres passe-bande en filtres &quivalents passe~bas de fré-

quence centrale 3 0. On obtient la réponse d'un filtre dans le domaine

fréquentiel en effectuant le produit entre la transformée de Fourier du
signal complexe & l'entr@e et la fonction de transfert complexe du filtre.
Ensuite, comme la simulation du passage d'un signal i travers le HPA, le
TWT et le décodeur requiert une représentation temporelle, on revient au

domaine temporel en reprenant la transformée de Fourier inverse de la

sortie de chacun des filtres.
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On peut simuler le bruit de deux fagons différentes: par
méthode directe et par méthode indirecte. L'approche directe implique la
génération d'un &chantillon de bruit gaussien dans la bande de base et
sous forme complexe pour chaque &chantillon de signal. La variance du
bruit est inversement proportionnelle au rapport signal-bruit. Le signal
et le bruit qui lui est additionné sont alors passés & travers le systéme,‘
démodulés et comparés au sigﬂaL d'entrée, Les symboles erronés sont comp-
tés et le rapport erreur-sur-nombre-total-de-symboles est &valu&; on ob-
tient ainsi une probabilité d'erreur moyenne en fonction du rapport S/N
et du débit binaire. L'avantage de cette m&thode est qu'elle ne dépend
que tr@&s peu de la théorie sur le bruit; en consé&quence elle s'adapte

facilement 3 des environnements bruités différents. Par contre, comme

il faut faire le calcul pour tous les échantillons, le temps de calcul

devient extr@mement long et le plus souvent carrément prohibitif,

Avec la méthode indirecte,le bruit est injecté& i la sortie
du filtre de réception et sa puissance &quivalente &valuée selon la théo~
rie classique. La génération du signal s'effectue donc en l'absence de
bruit, la probabilité& d'erreur pour chaque symbole est calculée & par-
tir de l'énergie par symbole et du rapport signal-bruit nominal spécifié.
La probabilitéd d'erreur sur l'ensemble est obtenue en calculant la moyen-
ne sur toutes les distributions possibles du signal d'entrée. Le princi-~
pal désavantage de cette méthode provient de ce qu'elle dépend &normément
du moddle théorique utilisé&, ce qui en limite beaucoup le champ d'applica-

tions.

A cause de la taille de la mémoire disponible sur notre sys-
t&me PDP-11/60, les programmes ont di &tre divisés en deux sous-ensembles.

Le premier sert au calcul et au tracé des courbes de probabilité d'erreur



pour les quatre méthodes de modulation considérées et comprend 5 program-
mes (SIMB, SIMQ, SIMO, SIMM, DRAW) ainsi que plusieurs sous-routines.

Le second sous-~ensemble permet le calcul et le tracé.des spectres de puis-
sance et des diagrammes de l'oeil et est constitu& d'un programme prin-
cipal appelé DSP et d'un certain nombre de sous-routines. De méme aussi
on fait usage de certaines sous-routines appartenant i la librairie

PLOT 10 de TEKTRONIC.

2,  PREMIERE PARTIE DU PROGRAMME

L'organigramme correspondant au premier sous—ensemble du
programme est montré en figure 2, Il peut &tre divisé en deux sections:
la premidre (de START & TF(I)) sert A spécifier le modéle du canal simulé

alors que la seconde (de LOAD 3 END) modélise la transmission du signal.

Tout d'abord, l'ordinateur demande la valeur du débit bi-
naire en Kbits/sec. et du "back-off" en dB pour le HPA et le TWT. Le dé-
bit binaire est alors transformé en taux de transmission de symboles
(bauds) et on calcule la bande de traitement nécessaire pour la simulation
(SBANDW = BAUD x LSAMPL, avec LSAMPL signifiant le nombre d'&chantillons
qui vont représenter chaque symbole). Par la suite, on appelle un index
d'identification (ID) qui servira 3 caractériéer le type des filtres Fl

a F4. Les filtres possibles sont les suivants:

1. La racine carrée du cosinus élevé avec &galisation
x/sin x (RCOSE).

2. Le cosinus 8levé (RCOS).

3. La racine carrée du cosinus &levé (RCOSR) avec des facteurs
de pondération (roll-off) arbitraire o (ALPRE, ALPRC, ALPRO)

et avec des délais de groupe arbitraires (GDRE, GDRC, GDRO);
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Fig. 2. Organigramme pour SIMB, SIMQ, SIMO et SIMM et le
tracé des courbes de P, vs EB/NO.
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la caractéristique du délai de groupe &tant supposée para-
bolique.

4, Chebyshev (CHEBY) avec un nombre maximum possible de pdles
égal & 10. On peut aussi modéliser des filtres de Butter-
worth ou tout autre filtre standard s'exprimant en terme de
coefficients d'un polyndme (maximum = 11 coeff.).

5. Tout filére arbitraire (MEASUR) dont les caractéristiques
d'amplitude et de phase peuvent s'exprimer sous fqrme poly-

nbmiale d'ordre inférieure & 15. (CA(N), CP(N)).

Une fois décidé le type de chacun des filtres et sa bande

passante 8 3 dB (FBW), on calcule et mémorise leur fonction de transfert
discréte (TF(I), (I = 1,2048)).

D'autre part, la simulation des signaux dans le mod&le de

canal s'effectue en appelant diverses sous-routines. D'abord on appelle

LOADB (ou LOADQ, LOADO, LOADM) pour charger les signaux modulés dans le
systéme; on appelle maintenant FILTER (TFl) pour la filtration des si-

gnaux au niveau de Fl; POWER (MPl) pour le calcul de la puissance moyen-

ne de signal qu'il faut normaliser & l'entrée du HPA si 1l'on veut que le

modéle du HPA soit indépendant de la puissance de saturation absolue; on

appelle enfin HPA pour amplifier les signaux..

La méme séquence est suivie pour F2, TWT et F3. Ainsi on

appelle: FILTER (TF2), POWER (MPZ), TWT, FILTER (TF3)., L'étape quil suit

fait appel & ENERGY (FB) pour le calcul de l'énergie moyenne par symbole

qui sera utilisée comme facteur normalisé pour 1'évaluation de Pe; on

appelle ensuite HHGG (PNOISE, TF4) pour le calcul de la puissance de bruit

i la sortie, FILTER (TF4) pour la filtration par F4 et SYNC pour la compen-
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sation du délai occasionné par les filtres et du déphasage provoqué par
les non-linéarité&s, Finalement, on décode les signaux regus gracg a
DECODB (ou DECODQ, DECODO, DECODM). A la sortie on obtient une table des
valeurs de Pe en fonction de Eb/No de méme qu'une liste de toutes les

spécifications du systéme comme 1l'indique la table 1,

Pour un débit binaire donné&, le passage dans l'ordinateur
de chacun des quatre programmes $IMB, SIMQ, SIMO et SIMM séparément va
générer A la sortie quatre tables de Pe vs Eb/ﬁo; 1'exécution du pro-
gramme DRAW peut alors €tre command@e pour obtenir le tracé des courbes
Pe vs Eb/N0 sur le terminal TEKTRONIC 4010 et une copie permanente sur
1'appareil approprié (TEKTRONIC 4631). La figure 3 illustre les courbes

ainsi générées.




SIMULATION OF MSK SYSTEM

BIRATE=

THE FILTER 1

2+4 EBAKOFH=

7.0 BAKOFT= 2.0

IS RCOSE FILTER

ALFRE=0,40 GDRE=0,0000"
THE 3DR EBANDWIDTH IS
THE FILTER 2 IS A RCOS FILTER
ALFRC=0.10 GDRC=0.0000

THE 3DE

BANDWIDTH 1S3

4.0

4,0

THE FILTER 3 IS A RCOS FILTER
ALFRC=0,20 GDRC=0.0000

THE 3DE

THE FILTER 4

RANDWIDTH IS¢

4,0

IS A RCOSR FILTER

ALFR0O=0.40 GIRDO=0.0000

THE 3DE
FNOISE=
THE

RANIWIDTH IS:
3.994

HFA®*S TWTIN=

4,0

0.446684 TUTOUT= 0.784204 FSHIFT=
NFUT FOWER= 0.1995826

0,794328 TWTOUT= 1,202776 FSHIFT=
NFUT FOWER= 0.630957

1

FROE. OF ERROR

THE HFA®S NORMAL I
THE TWT"®"S TWTIN=
THE TWT"S NORMAL I
THE TIME DELAY=
EE/NO
-2.0 0,
"'100 0.
0.0 0.
1.0 0.
2.0 0.
3.0 0,
4.0 0.
5.0 0.
6.0 0.
7.0 0.
8.0 0.
2.0 0.
10.0 0.
11,0 0.
12.0 0.
13.0 0.
14.0 0.
158.0 0,
16.0 0.
17.0 0,
18.0 0.
192.0 0.
20,0 Q.
21.0 0,
22.0 0,

THE ERROR IWUE TO I

Table 1

J6TP24E4+00
321534E+400
274929E400
227293E+400
180245E+00
135757E400
?592318E-01
626443E-01
370981E-01
194633E-01
878581E-02
328914E-02
?74907E-03
215739E-03
330936E~04
320427E-05
174032E~-06
457027E-08
481426E-10
160836E-12
000000E+00
000000E+00
000000E+00
000000E+00
000000E+00
SI IS 0

. Sortie générée par le programme SIMM.
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0,282958

0.756977
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Fig. 3. Exemple de courbes Pe vs Eb/No'

BIRATE=4.8KB/S

F1=RCOSE
FBU1=4KHZ
ALPRE=.4,GDRE=0

HPA AT 7DB BACKOFF

F2=RCOS

FBU2=4KHZ
ALPRC=,1,GDRC=8

TUT AT 2DB BACKOFF.

F3+=RCOS
FBU3=4KHZ

ALPRC=.2,GDRC=8

F4=RCOSR
FBU4=4KHZ

ALPRO=.4,GDR0=0

"8¢1



3.  SECONDE PARTIE DU PROGRAMME

L'organigramme correspondant au deuxi®me sous—ensemble de
programmes est représenté en figure 4. On commence par spécifier le débit
binaire (BIRATE) et un index qui identifie la méthode de modulation
(Is = 1 pour le BPSK, = 2 pour le QPSK, = 3 pour le OQPSK, = 4 pour le
MSK). Une fois choisi IS, on calcule le taux de transmission en bauds
(BAUD) ét la bande de traitement SBANDW. Le programme appelle alors la
sous-routine appropride (LOADB, LOADQ, LOADO, LOADM), puis il calcule et
trace le spectre de puissance (SPEéT) et le diagramme de l'oeil (DEYE)
des signaux # l'entrée du filtre Fl. Il faut alors décider du type de
filtre Fl en suivant la méme procédure que dans la premi&re partie, appe-
ler la sous-routine appropriée pour le calcul de la fonction de trans-
fert discréte du filtre, utiliser FILTER pour filtrer les signaux et en-
fin, évaluer et tracer le spectre de puissance et le diagramme de 1l'oeil

du signal de sortie de Fl.

La m8me procédure est suivie pour le passage des signaux a
travers HPA, F2, TWI, F3 et F4. Apré&s chaque passage & travers un des

€léments du systéme on fait 3 nouveau appel 3 SPECT et DEYE.

La table 2 représente les valeurs obtenues lors du calcul
du spectre de puissance dans un cas spécifique alors que les figures 5
illustrent les variations dans le spectre de puissance et le diagramme
de 1l'oeil apr&s passage du signal i travers chacun des &léments du mod&-

le de simulation.

On trouvera un "listing" des programmes de la premiére et

de la seconde partie tout de suite aprés les figures 5.
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LOG FOWER SPECTRUM ( AT THE INPUT)

1
S5
?

13
17
21
29
29
33
37
41
45
49

53

. 97

61
65
69
73
77
81
85
89
?3
97
101
105
109
113
117
121
125

129

1

S

?
13
17
21
25
29
33
37
41
4%

49

0.00000 2 -0,35659
-0,25383 6 =1.67404
~-8,56126 10 -11.31622

-24,31389 14 -25.87692
-23,44547 18 -24.62784
-36,94454 22 -35,64716
-30,25220 26 -32,03203
-37.05319 30 -37.86355
-35,20551 34 -35,91673
-44,84911 38 -44,53321
-38.10174 42 -40,06878
—42,47849 446 -43.42122
-41,15141 S0 -41,80740
-47,82817 5S4 -48.91430
-42,48274 S8 -44,58986
~45,71520 42 -44,75188
-44,73795 66 -45.48834
~49,43562 70 -51,29243
~45,18798 74 -47.32661
-47.85877 78 -48.93484
~47,01275 82 -47.92213
-50,39127 86 -52,61578
~46,89487 90 -48.97848
-49.,31756 94 -~50,39285
-48,43071 98 -49,52254
~50.90228 102 -53,27989
-47,91344 106 -49,88353
-50,27995 110 -51,32203
~49,21295 114 -50,48958
~51,04442 118 -53,45377
~48,39204 122 -50,20872
~50,84053 126 -51.81719
~49,46344

LOG FOWER SPECTRUM CAFTER Fi)

0+,00000 2 -0.,35287
-0.18216 6 -1,57438
-8,28272 10 -10,98002

-23,75668 14 -25,01540
-22,16950 18 -23,29551
~35,42976 22 -~34,00133
-28,87345 26 -30.65520
~36.76010 30 -38,22709
~37.30539 34 -38,55759
~44,10068 38 -46,02896
~44,83694 42 -~47,43001
-45,58963 46 -48,15796
-46,25373 S50 -48,80421
Table 2.

3

7
11
15
19
23
27
31
35
39
43
47
o1
S5
59
63
67
71
75
79
83
87
?1
25
99
103
107
111
115
119
123
127

3

7
11
15
19
23
27
31
35
39
43
47
91

~0.60741

~-4,14654
-15,18952
—-24,54489
-27.58485
-31.89760
-33.,63512
-36.51953
-37.99068
-40.,00204
—-40.,78605
-42,09931
-43.054964
-44,346002
~44.,77254
-45,34522

' -46,00554

-47,001335
-47.23445
-47.38649

-47.83706

—-48, 65617
-48,.78%944
-48.67300
-48,95581
~-49.64548

. ~49.,71498

—-49.,409%1
~-49.54657
-50.11953
-50.14122
~4%.6%9110

~0.58665

~-4,00608
~14,79430
-23.48703
-26,17%937
~30,45225
~32.53603
~37.46394
-40.83417
~44,15673
=-45.22678
-45.93084
-46,56018

4

8
12
16
20
24
28
32
36
40
44
43

52

56
60
64
68
72
76
80
84
88
92
96
100
104
108
112
116
120
124
128

12
16
20
24
28
32
36
40
44
48

o2

-0,149%0

-6 . 59545
~19.92612
-23.74949
-32.27916
-30,30988
~36.34192
~36,34689
-42,40598
~-38.,45978
-43,09145
—-42,69952
~-46.,97523
-43,12652
—-47.,04635
~46,47669
-49,42293
-46,11253
~4%,62923
-48.79168
-50.83290
-48, 08091
-51.37369
-50.,15236
-51.60896
-49.33593
-52.52457
~950.81744
=-31.91572
~50.02498
-53.20116
~-50.91455

-0.10331
~-6.,38520
~17.46654
~22,52850
-30.69682
-28.87280
-395.49127
~38.12249
-45.49551
~47.0154%5
-47 .80455
-48.48971
-49,10289

Exemple de calcul- du -spectre de puissance
pour un signal MSK.
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53 -46.85133 5S4 -49.,3868B4 55 -47.12829 56 -49,65697
57 -47.39178 S8 -49.91411 59 =-47,64267 60 -50.15894
61 -47.88160 62 -=50.39213 43 -48.10921 44 -50.61423
65 —-4B,.32598 66 -50.82585 67 -48,53252 48 -51.,02742
49 -48,72922 70 =51,21939 71 -48.91647 72 -51,40213
73 -49.,09479 74 -51,57608 75 -49.26449 76 -51.74159
77 =-49,42581 78 -51,89884 79 -49.57908 80 -52,04821
81 =-49,72444 82 -52,18997 83 -49.,86248 84 -52.32438
85 -49,99342 86 -52,45155 87 -50.,11718 88 -52.57185
89 -=50,23397 90 -52,68530 91 -50.34416 92 -52,79219
93 -50,44774 94 -52,89246 95 =50.54506 96 -52.98676
97 =50,63611 98 -53,07478 99 =-50.72104 100 -53.15670
101 -50.79996 102 -53,23272 103 -50.87311 104 -53.30290
105 -50.94042 106 -53,36735 1072 ~-51.00201 108 .-53,42615
109 -51.05798 110 =-53.,47936 111 -51.10853 112 -53,52714
113 -51.,15347 114 -53,56933 115 -51.19300 116 -53,60621
117 -51,22722 118 -53,63771 119 -51.25606 120 =53,66397
121 -51.27964 122 -53.68489 123 -51.29799 124 -53.70056
125 -51,31098 126 -53.71096 127 -51,31889 128 -53.71625
129 -51.32146
THE MEAN FOWER= 1.017671
THE HFA'S TWTIN= 0.4444684 TWTOUT= 0.784204 FSHIFT= 0,282958
THE MEAN FOWER= 0.199526
THE HFA®S INFUT FOWER= 0.199526
LOG FOWER SFECTRUM CAFTER HPA) ,
1 0.00000 2 -0.,09736 3 0.13324 A 0.72849
5 0.464540 6 —0.64281 7  -2,86413 8 -4,87543
9 —6.52049 10 -9,16340 11 -13,05606 12 -18.12725
13 -22,82824 14 -23.87438 15 -22,97960 16 -22,39704
17 -22,15101 18 -23.19929 19 =25,69270 20 -29.846562
21 -34,19262 22 -32,85298 23 -29,24918 24 -27,23491
25 -27,09056 26 -28,81965 27 -30.91758 28 -34,43394
29 -24,00470 30 -37.27929 31 -34.88836 32 -37.44350
33 -36,48190 3I4 -37,64772 35 -39.62179 36 -43,85147
37 -43,37744 38 -45,41508 39 -43,28022 40 -45,62633
41 —44,01201 A2 -46.69784 43 -44,20684 44 -46.62340
45 . -44,69213 46 -47,26112 47 -45,01826 48 -47,93233
49 -45,85255 S50 -48.02478 51 -45.87366 52 -48.,28764
53 -46,09441 54 -48,67986 55 -446,58988 56 -49,02959
57 =-46.71709 58 -49.21326 59 -46.97354 60 -49.51862
61 -47.26610 62 -49,77655 63 -47.48972 b4 -49.93476
65 =47.68621 66 -50.16121 67 -47.88487 68 ~50.36243
69 -48,07614 70 -50,54655 71 -48,29876 72 -50,75731
73 -4B8.,45167 74 -50.90845 75 ~4B.62737 76 ~51,09115
77 =-48.79500 78 -51.24857 79 -48.94911 80 -51.38051
81 -49,07968 82 -51,53059 83 -49.22710 B84 -51.66874
85 -49.35724 86 -51,79280 87 -49.,48112 88 -51,91542

89 -49.59806 20 -52,02733 21 -49.70821 72 -5852,13475

23 ~-49,81212 ?4 -52.,23575 ?5 -4%9.90983 96 =-52.32869
?7 -49,99245 ?8 -52.41751 29 -=50.08368 100 -52.49976
101 -50.16442 102 -52.57550 103 -50.23733 104 -52.64605

Table 2. (suite)
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105 -50,30518 106 -52.71042 107 -50.36647 108 -52,746%909
109 -50,42255 110 -52,82245 111 -50.47311 112 -52.87029
113 -50,51811 114 -52,91253 115 -50,55767 1146 -52.94939
117 =-50.59189 118 -52.98094 119 -50,62074 120 =-53.00722
121 =50,644346 122 -53.02814 123 -50.66271 124 -53,04382
125 =50.67570 126 =-53.05423 127 -50,683646 128 -53.05952
129 =-50,68619
LOG FOWER SFPECTRUM (AFTER F)
1 0.00000 2 -0,09738 3 0,13320 4 0.72854
5 0.64558 6 -0.64271 7 -2.86428 8 -4.87548
?  -6,52043 10 -9.163462 11 -13.05638 12 -18.12644
13 -22,82791 14 -23.,87911 15 -22,.98034 16 -22.39723
17 -22,15051 18 -23.19752 19 -25,469236 20 -29.86%920
21 -34,20159 22 -32.85251 23  -29,27260 24 -27.30141
25 =27,27117 26 -29,31757 27 -=31,79587 28 =-346.32939
29 -39.91961 30 -44,48365 31 -42,11232 32 -44,44824
33 -42.30936 34 -44.90650 35 -42,76656 36 -45.37065
37 -43,22342 38 -45,81842 39 -43,45942 A0 -46.24248
41 -44,07159 42 -446,64320 43 -44,46069 44 -47,02131
45 -44,82821 44 —=47.,37865 47 -45,17578 A8 -47.,71467S
49 =-45,50478 S50 -48,03704 S1 -45.814648 52 -48,34082
53 -44.11261 54 -48,62916 55 ~44.39347 56 -48.90310
57 —44,646076 58 -49,16356 59 -46.91475 460 -49.41128
61 -47.,15641 62 -49,64701 63 -47,38641 64 =-49,87133
65 =47.60529 b6 =50,08493 67 -—-47,81372 68 -50.28828
69 -48,01208 70 =50,48179 71 -48,20084 72 -50.,66592
73 -48,3804%9 74 -50.84116 75 -48.5513%9 76 -51.00777
77 -48.71381 78 -51,16608 79 -48.868046 80 -51.31635
81 -49.01451 82 -51.,45900 83 -49.15338 84 -51.59411
85 -49,28484 86 -51,72203 87 -49.40927 88 -51,84294
89 -49.52671 90 =51.95700 91 -49,63741 92 -52,06438
93 -49.,74155 94 -S52,146537 95 -49.83929 946 -52,25988
97 -49,93076 98 -52.,34831 99 -=50,01611 100 -52,43055
101 -50,09538 102 -52.50692 103 -50.14884 104 -52,57744
105 -50.23641 106 =-52.,6464212 107 -50.29826 108 =52.70116
109 -50.35448 110 ~-52.75457 111 -50.,40521 112 -52.80257
113 -50,45034 114 =-52,84488 115 -50.49003 1146 -52,88197
117 -50.52438 118 -52,91356 119 -50,55330 120 -52.93991
121 -50,57701 122 -52,960%91 123 -50.59541 124 -52,97647
125 ~50.,60843 1246 -52.98716 127 -50.461639 128 -52,99239
129 -50.61903
THE MEAN FOWER= 0.,535125
THE TWT"S TWTIN= 0.794328 TWTOUT= 1.2027746 FSHIFT= 0.754977
THE MEAN FOWER= , 0,630956
THE TWT"S INFUT FOWER= 0.630956
LOG FOWER SFECTRUM (AFTER TWT)
1 0.00000 2 0.19556 3 0.34764 4 -0,17749
5 -1,23046 & -2,07141 7 =2.99520 8 -4,23061
? -5.,91837 10 -8.58488 11 -12,4086% 12 -17.54251
13 -22,45326 14 -23,44543 15 =-22.460807 16 -22,09538
17 -22,34169 18 -23,55030 19 -25.70047 20 -29,34993

Table 2. (suite)



21
29
29
33

37

- 41

45
49
3
57
61
&3
69
73
77
81
85
89
?3
97
101
105
109
113
117
121
125

i29

i

]

?
13
17
21
29
29
33
37
41
45
49
53
57
61
65
69
73
77
81
85

-32,79948 22 -32,04585 33
-27.,57604 26 -29.346074 27
~-41,36459 30 -42.47560 31
-41,54841 34 -42,48220 35
-44,78781 38 -45,41882 39
-47,756466 A2 -48,28228 43
~50.,434659 46 -53.17186 47
-51,49780 S0 -54,09191 51
-51,81943 5S4 -54.,04107 S5
-52,86686 S8 -54,57799 59
~53,30517 &2 -55,64362 463
-53.31707 66 =-55.82437 47
-54,03880 70 -5S6.2826%9 71
-54,32510 74 ~56.63672 75
~54,49909 78 -56.95484 79
~54,98595 82 -=57.24040 83
~-55,27747 86 -57.51934 87
-55.50191 90 -57.75178 91
-55,72170 94 ~57.95168 95
-55,91882 98 -58.13977 99
-56,07725 102 -58,29827 103
~56,21915 106 -58.433463 107
-56.33662 110 ~58.,54598 111
~56,43303 114 -5S8.63666 115
-56,50671 118 -58.70525 119
~56,55952 122 -58.,75270 123
-54.59084 126 -58.77899 127
~56.60131

LOG FOWER SPECTRUM (AFTER F3)

0.00000 2 0.19555 3
-1.23049 6 -2,07141 7
-5,91848 10 -8.58494 11

-22,65344 14 -23,44671 15
-22,34238 18 -23.55093 19
-32.81261 22 -32.,12897 23
-28,19116 26 =-30.33630 27
-43,76446 30 -47.38482 31
-48,02700 34 -50,14020 35
-48,95891 38 -51.391646 39
-49,84735 42 -52,24939 43
-50. 62555 44 -53.00518 47
-51,31771 S0 -53,67823 Si
~-51.93735 54 -54,28139 55
~52,49469 S8 -54,82433 59
-52,99768 42 -55,31459 43
~53.45244 46 -55.75796 &7
-53,86406 70 -56.15924 71
-54,234642 74 ~56,52223 75
-54,57304 78 -56.85011 79
-54,87648 82 ~-57.14555 83
-55.14914 86 =-57.41071 87

Table 2. (suite)

-29.49448
-32.274645
-42,214699
~43.487468
~45.,09487
-48, 66582
-50.97541
-51078404
-52.,00187
-52,767211
-533.50615
~53.75618
~-54.,17997
~-54,55099
-54,84859
-55.13464
-55.32040
~55.62170
-55.81422
-55.292704
~-56.15097
-56.,28035
~06.47243
-56.53587
-56.,97796
-546.,99%03

0.346762
=2,99523
-12.40856
-22.,60858
-25.70045
-29.70232
-33.,54746
-47.75539
-48,40456
-49.41985
-50.24828
~-50.98144
-51.,63585
~52.,22328
+ 75254
-53.,23077
~53.66340
-54.05489
-54.,40904
~54.72874
-95.01657
~05.27462

~52

24
28
32
36
A0
44
A8
52
56
&0
b4
68
72
76
80
84
88
92
94

100

104

108

112

116

120

124

128

12
16
20
24
28
32
36
40
44
A8
52
56
&0
64
68
72
76
80
84
88

=27.61vy93
-37.18530
-42,53101
~45.29392
-47.,69703
-51.24820
-53.,04556
~53.66524
-54.89145
-55.30896
-55.28820
-56.10153
-56.40040
~-56.79964
~357.09957
-57.39583
-57.61934
-57.,85252
-58,05602
-58.22012
-58.34892
-58,49251
~-58,59438
-58.67347
-58.,73180
-58.76841
-58.,78411

-0.17755

-4,23066
-17.54203
~22.,09528
~29.34793
=-27.99938
~38,74512
=-50.49923
~50.90659
~51.83504
-52,6386480
-53.,35118
~33.987%4
-54,95991
-55.07570
-55.54181
~35.946362
-56.34529
-06.69044
-57.00177
-57.28181
-57.53254
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89 =-55.39290 90 -57,44743
93 -55,60944 94 -57.85727
97 -55,79994 98 -58.04140
101 -55,94572 102 -58.20110
105 -56,10772 106 -58.33718
109 -56,22458 110 -58.45035
113 -56,32298 114 -58.54109
117 -56.39753 118 -58,61021
121 -56.450446 122 -58.65780
125 -56,48210 126 -58,48422
129 -54,49259 o
LOG FPOWER SFECTRUM (AFTER F4)
1 0.,00000 2 0.19554
5  -1,23045 & -2,07146
9 -5,91843 10 -8.58486
13 -22,65351 14 -23,44802
17 -22,35204 18 -23,57822
21 -33,19029 22 -32,93425
25  -29,40230 26 -32,06219
29 -45,13848 30 -48.48197
33 -48.,06400 34 -50,34899
37 -49,00959 38 -51,43378
41 -49,88910 42 -52,28550
45 -50,66417 46 -53,03821
49 -51.35422 S50 -53.,70916
53 -51.97232 54 -54,31076
57 -52,52851 58 -54.85256
61 -53,03064 62 -55,34185
65 -53.48471 46 -55.78451
69 -53,89571 70 -=56,18517
73 -54,26757 74 -54.54770
77 -54.60382 78 -=56,87520
81 -54.90698 82 -57,17029
85 -55,17938 86 -57.43523
89 -55,42289 90 =57.47170
93 -55,63922 94 -57.88133
97 -55,82944 98 -58,06541
101 -55,99529 102 -58,22490
105 -56.13714 104 ~58,34083
109 -56.25588 110 -58.47397
113 -56,35225 114 -58,56464
117 -56,42678 118 -58,63375
121 -56.,47948 122 -58,48134
125 -56.51123 126 =58,70749
129 -54,52180
Table 2.

21
25
99
103
107
111
115
119
123
127

3
7
i1
15
i9
23
27
31
35
39
43
47
91
55
59
63
67
71
75
79
83
87
21
25
?9
103
107
111
115
119
123
127

(suite)

-55.50448
-55.70789
-55.88601
-56.03979
~56.1699%
-54.27764
~-56.36303
~-56.42665
~-54.46904
-546.4%9017

0.36760
-2.99527
-12.40838
~22.60966
-25.,75809
~30.,77672
-35.,41550
-48.044661
-48.494678
-49.46430
-50.2882%5
~51.,01894
-51.67160
-52,25769
-52,78592
~53.26329
~-53.69532
-54.,08632
-54.44006
-54,75938
~55.04689
-55.30472
-55.593440
-55.73763
-55.91555
~-56.06919
-56.19935
~56.+30696
~56.39225
-56.45584
-546.49815
-56.51928

?2

?6
100
104
108
112
1164
120
124
128

12
16
20
24
28
32
36
40
44
48

o2

oé
60
64
68
72
76
80
84
88
P2
26
100
104
108
112
116
120
124
128

-57.73562
-57.952446
-58.,12428
-58.27207
-58.39655
-58.,49856
~-58.57841
-58.63672
-58.67366
-58.68%744

~-0.17753

-4,23064
~17.54148
-22.09748
~29.47350
-29.22948
-40,69685
~-50.46866
-50.95935
-51.87340
~52.67301
~-53.38304
-54.01800
-54,588664
-55.,10341
~55.56867
~55.98993
-56+37103
~56471566
—-57.026468
=-57.30650
~57.55692
~-57.77%980
-57.97648
-58.14817
~-58.29586
-58.+42022
-58.52208
-58.60194
~58.66015
~58.69711
-58.71289
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PARTIE 1 DU.PROGRAMME

NESCRIFTION QF SIMULATION PROGRAMS

IN ORDER TO SIMULATE THE FERFORMANCE OF & NOMLINEAR
SATELLITE CHANNEL FOR THE BFSKyQFSK.ORFSK AND MEK
BYSTEMy FOUR FROGRAMS ARE USED.THAT aRE:R

SIMRBIFOR SIMULATING BPSK. THE RELATED SPECIAL
SURROUTTNE I8 SURECINCLUDING LOALE-THE
SIGNAL LOANING SURROUTINE aND DECQUE-
THE SIGNAL DECORING SURROUTINE)D .

SIMAIFOR STMULATING QFPSKy THE RELATEDR SFECIAL
SUBRDUTINE I8 SUBRCINCLUDING LOATN AND
TECOOR)

SIMOIFOR 3IMULATING ORFSK, THE SFECTAL SUBR-
ROUTINE I8 SUBRDCINCLULDING LQADD AND
QECODCD »

SIMMIFOR STMULATING MSK,THE SFPECIAL SURROLU-
TINE IS SUBMOINCLUDING LO&DM AND DECOTM? .

THE COMMON USED SUBRQUTINES ARES
RCOSEIRODT RATSED COSINE FILTER WITH REVERSE SINC FUNCTION
EQUALTZATION,

RCOSIRALSED CQEIME FILTER.

RCOSEIROUT RATSED COSINE FILTER,

FHERY $ CHERYQHEVY FILTER,

MEASUR I MEASLIRED FILTER,

FOWERISTIGNAL MEaAN FOWER,

HEATHIGH FOWER AMPLIFITATER,

TWTITRAVEL WAVE TUBE TRANSFONDER.

FILTERIQIGENAL FILTERING,

SYNCISYNCHRONIZATION OF TRANS, AND RECEIVED SIGNAL.

FOUREASFAET FOURIER TRANSFORHM,

HHEG T OUTHUT NI FOWER .

ERFCICOMPLEMENT ERROR FUNCTION,

ENERGY I AVERAGE BIT ENERGY,

URAW OR DRaWl 1DRAW POEY U8 ER/ZNO,

I ORER TO SIMULATE THE POWER SFECTRUM AaND EYE UIAGRAM OF
BFSK QFSK, QAFSK AND MER SIGNALS PASSING EVERY UNIT OF THE
CHANNEL » THE PROGRAM DEP T8 USED. THE RELATED SUBRDUTINESG ARE!

LOADT s LOADE y LOA0D « LOATDM » RCOSE » RUDEy RODER » THERY o MEASLIR
FOWERy MG TWT» FILTERy FOURES  SFECT CORAW FOWER SPECTRUM) »
DEYECHRAN EYE DLAGR&M) » LEGEND,

IN ADUITION: 8DME SUBROUTINES TN THE LIBRARY PROGRAM PLOTLIO
ARE USED.

THE PROGRACMS ARE WRITTEN BY FOTRSE TU-PLUS LANGUAGE  GTRTHAL
pREAYSE ARE USED, TN FRORFMING TASK ITMaGE. OUERLSY METHOD TS USED,
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151.

SYMERIOL DESCRIPTION

ALEPRCTTHE BROLLOFF FaACTOR OF RAISED COSINE FILTER,
ALFRE 2 GaME MEAMHING BUT FOR ROOT RATSED COSTHE FILTER
WITH REUERSE 8THN0 FUNCTION EQUALLIZATION,

ALFROIFOR THE RODT R&AISED COSIHE FILTER.
BARKOFHITHE INFUY OPFFRATION FOINT BACKDFE OF HPACIN DRI,
BARKOFTYTHE INFUT OFERATION FOINT BACKOFF OF TWTOIN DR
BRAUDI THE SYMBUOL RATE QF SIGNALS. )
BIRATEITHE BITRATE OF SIGHALS(IN KB/S).
COMYITHE POLYHOMIAL COEFFICIENTS OF CHEBYSHEY FILTER,
CACNY ITHE AMPLITUDE CHARACTERISTICS COEFFILDIENTS OF
MEASLIRED FILTER,
CEONY 3 THE PHASE CHARADTERISTICS COEFFICIENTS OF MEASURED
FILTER,
DATAILOATDING STGENAL .
ERISYHMEBOL ENERGY.
EEREANQISTGHAL TO MOQISE RATIO.
FRWIFILTER 3UE BAMDUMIDTHOIN KHZI,
GrECnrROUP DELaY COEFFICIENT OF RCOS FILTER.
GORE : SAME AS BEFORE BUT FOR RCOSE FILTER.
GUROIFOR RCOSK FILTER.
ICINUMBER OF FOLES OF CHEBYSHEY FILTER,
IDITOENTIFICATION OF FILTER TYFES,
ITFNTIT CHANREL SIGNAL BUFFER (USED IN DECODING.
IFNuéu CHAONNEL S16NAL BUFFER USED IN DECODING,
JLABTISHIFT REGISTER LENGTH,
JThP'hHlFI REGISTER Tak LOCATION,
LOTMITHE SIMULATION DIMEMSION.
LOAMPL P SaMPLE NUMBER OF EACH SYMROL.
MELPTHE MEANM SIGNaL POUER BEFORE HFa.
MEQITHE MEAN SIGHaL PQUER BEFORE TWT.
MEHITHE MORMEL INFUT FOWER OF HPa.
METETHE SORMAL THPUT POWER OF TWT.
MNIOFLAY CIN SAMPLEY ISIGNAL DELAY IN PABESING THE SYSTEM.
HERORE Qe O M THE ERROR SYMBOL HUMEBER DUE TO INTER-
SYMEBOL IHTERFERENCE FOR RBPOSK, PSR
OOFSK AND HSK SIGNALS.
NENRITHE SNR MUMBER TO BE CALCULATEL.
MOYMEITOTAL SYMEOL NURBER TO BE PROCESSED,
MMYISHIFT REGISTER GEMERATING 1 CHaMMEL STGMAL .
MY PEHIFT lF" v GENERATING Q CHANMEL SIGMNAL.
FEITRy GeQe MIFRDEARTLITY OF ERROR FOR BRFSK PSR ORFESK
SR S TENaLS.
MOTSE FPOWER AT THE RECETVER,
o SEIFT DUE TO HFA,
PEHIF2IFHA HTFT DU 10 TWT .,
SRANIIISYSTEM PROCESSTING BaNIWIDTH.
TEFIFTLTER TRANSFORM FUNCTIOQN,
TWTINIHFEA OR THT NORMaAL INPUT.
TWTOUTSHEA OF TWT MNORMal, QUTRUT.
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11
111

112

113

THIS

FROGRAM SIME

FROGRAM IS TO SIMULATE THE ERFSK SYSTEM FERFORMANCE.,

VIRTUAL TF1(2048),TF2(2048),TF3(2048),»TF4(2048)
VIRTUAL DATA(2048)»DATAL(2048)

COMFLEX TF1»TF2,TF3»TF4,DATADATAL

ODIMENSION IFNICI28)yERNOR(IS)SFEIR(2S)
DIMENSION C(11)sCACL14)CF(14)

DATA NONRyNSYMEsLSAMFLLDIM/25,127y16,2048/

TYFE 1

- WRITEC(L21)

FORMAT(2Xy ‘SIMULATION OF EFSK SYSTEM’)
TYPE 2

FORMAT (2Xy “INFUT RIRATE’)

ACCEFT %sBIRATE

TYFE 3

FORMAT (2Xy * INFUT BARKOFH AND BAKOFT’)
ACCERT X, RAKOFH» RAKOFT

WRITE(1s6) RIRATE» BEAKOFH»BAKOFT

FORMAT (2Xy *EIRATE='sF3.1 92Xy ‘BAROFH="»F4.,1+2X>
1 BAKQFT=/+F4.1) '
SEANDW=RIRATEXLSAMFL

ng 25 Js=1i-4

TYFE 7+J8

FORMAT (2X» DECIDE THE TYFE OF FILTERZ»IZy»2Xy / ID=1 CHEE,

1=2 RCOSEy=3 RCOS»=4 RCOSKRs=5 MEASUR‘)
ACCEFT %, ID

TYFE 8 :

FORMAT(2X» “INFUT FRW’)

ACCEFT X»FBUW

IF(ID.EQ.1) GO TO 11

IFCIDLWZEQR.2) GO TO 12

IFCIDWER.3)Y GO TO 13

IFCID.EQ.4) GO TO 14

IFCID.ZGEQR.S) GO TO 1S

TYFE 11148

WRITEC(L,111) JS

FORMAT(2Xy ' THE FILTER‘ +I2y2Xs’IS A CHEE FILTER’)
TYFE 112

FORMAT(2Xs INFUT IC=’)

ACCEFT %»IC

TYFE 113 :
FORMAT (22X " INFUT CIN)yN=1,IC)

ACCEPT Xs (C(N)sN=1+IC)

WRITE(1»114) 1IC
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117

118
119

126

127

13

131

132

133

FORMAT(2Xy ' THE NUMBER OF FOLES IC=’,I2)
WRITE(1:115)

FORMAT(2XsTHE COEFFICIENTS OF FOLY.ARE!’)
WRITE(LyX) (C(N)yN=1,1I0C)

IF(JS.EQR.1) GO TO 116

IF(JS.EQ.2) GO TO 117

IF(JSWEQ.3) GO TO 118

IF(JS.EQ.4) GO TO 119

CALL CHERY(SEANLDW»FRW, TF1»LDIM»C»IC)

GO TO 20

CALL CHERY(SEANIW,FRWyTF2+LDIMsC»IC)

GO TO 20

CALL CHERY(SEANDWsFRW,TF3,LOIMC»ILC)

GO TO 20 .

CALL CHERY(SEANLW:,FRW»TF4,LOIMsC»IC)

GO TO 20

TYFE 121,J8

WRITE(1,121) JS

FDRHAT(”X;’THE FILTER’»12s2X,’I8 RCOSE FILTER')

TYFE 122

FORMAT (2Xy ' INFUT ALFRE’)
ACCEFT XyALFRE

TYFE 122
FORMAT(2Xy " INFUT GIRE ‘)
ACCEFT %»G8BDORE
WRITE(L,124)ALFRE»GDRE
FORMAT(2Xy "ALFRE='yF4.2»2X» ‘GIRE="yF6.4)
IF(JSWEQ.1) GO TO 126
IF(JS.EQR.2) GO TO 127
IF(JS.ER.3) GO TO 128
IF(JS.EQ.4) GO TO 129

CALL RCOSE(SEANDWsFEW> TF1ALFREyGDREyLSAMFLy RIRATE»

ILDIM)
GO T0O 20

CALL RCOSE(SEBANDWsFEW,» TF2y ALFREyGIRELSAMFLyRIRATEy

1LDTM)
GO TO 20

CALL RCOSE(SBANDWyFRW,TF3sALFRE GIREy LSAMFL BIRATE;

1LDIM)
G0 TO 20

CALL RCOSE(SEANDWsFRW» TF4yALFREy GDRE s LSAMFLyBIRATE y

1L0TMD

GO TO 20

TYPE 131,J8
WRITE(1,131) JS

FORMAT(2X» ‘THE FILTER’»I2,2Xy’IS A RCOS FILTER’

TYFE 132

FORMAT(2Xy 7INFUT ALFRC’)
ACCEFT XsALFRC

TYFE 133
FORMAT (2Xs “INFUT GDRC’)
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134

136

137

138

139

14

141
142

143

144

1446

147

148

ACCEFT X»GDRC

WRITE(1,134)ALFRCyGLRC

FORMAT(2Xy ALFRC="yF4.,2+2Xy ‘GIRC="+F&6.4)
IF(IS.EQ.1) GO TO 134

IF(JS.EQ.2) GO TO 137

IF(JS.EQ.3) GO TO 138

IF(JS.EQ.4) GO TO 139 .

CALL RCOS(SEANDW,FRW, TFLyALFRCyGIRC,LSAMFLsRIRATE
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SRANDW,FRWy TF2y ALFRC,GIRC, LSAMFLY RIRATE
LLIOIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SEANIWsFEWsTF3rALFRC,GIRC» LSAMFL » RIRATE
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SEANDWsFRWsTF4sALFRCyGIRCY LSAMFLYBIRATE
1LDIM)

GO 7O 20

TYPE 141,48

WRITE(1,141)J8

FORMAT(2Xy’THE FILTER’sI2,2X,»’I8 A RCOSR FILTER’)
TYFPE 142

FORMAT(2X» “INFUT ALFRO‘)

ACCEFT XsalFRO

TYFE 143

FORMAT(2Xy /1 INFUT GIRO’)

ACCEFT X,GDRO

WRITE(1,144)ALFROsGLRO

FORMAT (22X ALFRO='yF4.2y2Xy 'GIIRO="yF6.,4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 146

IF(JS.EQ.2) GO TO 147

IF(JS.EQ.3) GO TOQ 148

IF(JS.EQ.4) GO TO 149

CALL RCOSR(SEANDW,FEWs TF1sALFRO» GDROY LSAMFL» BIRATE
1LI0IM)

GO TO 20

Call. RCOSR(SEANDIWFRWs TF2yALFROGDIROy LSAMFL » RIRATE
1LnIM

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANDWYFERWsTF3»ALFROGIRO LOAMFPL Y BRIRATE»
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANIDW,FRWs TF4s ALFROsGDROy LSAMFL Yy BIRATE
1ILDIM)

GO TO 20

TYFE 151,48

WRITE(1y151) JS

FORMAT(2Xy 'THE FILTER/»I2:2X»’IS A MEASUR FILTER‘)
TYFE 152

FORMAT (2X» Y INFUT CA(N)sN=1,14")
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?0

ACCEFT %, (CAIN) »N=1,14)

TYFE 133

FORMAT(2Xy “INFUT CP(N)sN=1s14")

ACCEFPT Xy (CF(N)sN=1,14)

WRITE(LsX) (CA(N)sN=1+14)
WRITEC(LsX)(CR(N)sN=1,14)

IF(JS,EQR.1) GO TO 156

IF(JS.ER.2) GO TO 157

IF(JS.EQR.3) GO TO 1958

TF(JE.EQ.4) GO TO 159

CALL MEASUR(SRBRANIWsFRW:TFL1.LOIMs,CAsCF)
GO TO 20

CALL MEASUR(SRANDW,FEW, TF2yLIOIMyCAYCF)
GO 70O 20

CALL MEASUR(SRANDW:FEW:TF3sLUIM»CAYCF)
GO TO 20

CALL MEASUR(SEANUW:FEW:TF4,LDIMsCA»CF)
CONTINUE

WRITE(1s201)FEW

FORMAT(2X» 'THE 3DR BANDWIDTH IS!‘sFé6.1)
no 202 I=1-,11

C(I)=0.

no 203 I=1s14

CACI)=0.

CR(II=0.

CONTINUE

CALL HHGG(TF4,PNOISEsLSAMPL,LDIMySEANDW)
CALL LOADBRCDATA, IFNILSAMFLLDIM)

CALL FILTER(DATA»TF1,LDOIM)

CALL POWER(DATALIIM,MF1)

CALL HFACDATAYLDIMY RAKOFHy FSHIF1sMF1)

CALL FILTER(UATA»TF2,LDINM)

CALL FOWER(DATA>LIIMyMF2)

CALL TWT(DATAsLDIM» BAKOFT s FSHIF2yMF2)

CaLl FILTER(UATAsTFILDOIM)

CaLL ENERGY(IATAsERsRIRATELDOIM)

CALL FILTER(DATA,TF4,LIIM)
FSHIFT=FSHIF14+FSHIF2

no 50 I=1,L0INM

DATAL(I)=DATACI)

CALL SYNC(DATALsDATAsFSHIFTsTF1»TF2,TFI9 TF4,
LLSAMFL » LDIM)

CALL DNECODE(DATAyLSAMFLyFNOISEy IPNI s NSYMEEENOK Yy
IFETEs NSNRYER)

sSTOR

END
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L2

113

114

LLS

11é

Lz

THIS

FROGRAM

FROGRAM

VIRTUAL
VIRTUAL
COMPLEX

SIMR

IS TO SIMULATE THE QFSK SYSTEM FERFORMANCE.

TF1(2048) yTF2(2048),TF3(2048),TF4(2048)

DATA(2048) yIATAL(2048)

TF1sTF2,TF3»TF4IATAsDATAL

DIMENSION IFNI(128)yIFNQC128)yEENOQ(RS)yPEIQ(ZD)
LDIMENSION C(11),CAC14)CF(14)
NATA NEMRyNSYMERLBAMFL LOIIM/25,127516,2048/

TYFE 1

WRITE(191)
FORMAT(2X, ‘SIMULATION OF QFSK SYSTEM')

TYPE 2

FORMAT (2X» “INFUT RIRATE’)
ACCEFT X+:RIRATE

TYFE 3

FORMAT (2X» / INFUT EBARKOFH AND EBAKOFT)

ACCEFT ¥sBAKOFH» BAKQFT

WRITE(1s4) RIRATE:RAROFHsRARKOFT ) .
FORMAT(2Xy "RIRATE="»F5. 12Xy "BAROFH="sF4,1s2X,
1/BAKOFT='+F4.1)

BAUD=,SXRIRATE

SEANDW=RAULDXKL.SAMFL

D0 25 JS=1r4

TYPE 7»J8

FORMAT(2Xy ‘DECIDE THE TYFE OF FILTER‘»I2y2X,’ID=1 CHEE,

1=2 RCDSE,=3 RCOS,=4 RCOSKR,=5 MEASUR’)
ACCEFT X»ID

TYFE 8

FORMAT (2Xy “INFUT FERW’)

ACCEFT X,FRUW

IFCIDLEQR.1) GO TO 11

IFCIDLER.2) GO TO 12

IF(IL.EQ.3) GO TO 13

IF(ID.EQ.4) GO Tid 14

IFCINLER.S) GO TO 19

TYFE 111,.8

WRITE(L111) JS

FORMAT(2X» THE FILTER’»I2,2X»’IS A CHEER FILTER’)

TYFE 112

FORMAT (2X» INFUT IC=")
ACCEFT %, IC

TYRE 113

FORMAT (2Xy “INFUT C(N)sN=1,IC)

ACCEFRT

R (CIN) o N=1+1I0C)

WRITE(1s114) IC

FORMAT (2X» ' THE NUMERER OF FOLES IC=‘,I2)
WRITE(1y1135)

FORMAT(2X,'THE COEFFICIENTS OF FOLY.ARE? ‘)
WRITE(L»%) (C(N)sN=1+1IC)

IF(JS.EQ.1) GO TO 1146

IF(JS.EQR.2) GO TO 117

TF(JS.EQ.3) GO TO 118

IF(JS.EQ.4) GO TO 119

CALL CHERY(SEANLIW,FEW,TF1,LDIMsC,I0)

G0 TO 20

CALL CHERY(SEANDWsFEWs TF2sLDIMsCyIC)
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118

119

13
131

132

133

134

136

137

138

14
141

142

GO TO 20

CALL CHERY(SEANDW»FEWsTF3sLIIIMYC,IC) 157.
GO TO 20

CALL CHEBY(SRANIWyFEW:TF4yLDIM,CsIC)

GO TO 20 .

TYFE 121.JS

WRITE(1,121) JS

FORMAT(2X» THE FILTER’+I2,2X,’1IS RCOSE FILTER’)
TYFE 122

FORMAT(2Xy INFUT ALFRE‘)

ACCEFT ¥:ALFRE

TYFE 123

FORMAT(2X» *INFUT GDRE’)

ACCEFT XsGDRE

WRITE(1y124)ALFRE s GIIRE

FORMAT(2X s "ALFRE='»F4.,2+2X» 'GIIRE=’yFé6.4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 126

IF(JS.EQ.2) GO TO 127

IF(JS.EQ.3) GO TO 128

IF(JS.EQR.4) GO TO 129 .

CALL RCOSE(SERANDW:FRW: TF1sALFRE,GIRE s LSAMFL Yy BAUDY
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSE(SERANDW:sFEW,»TF2sALFRE s GORE y LSAMFL y RAUD
1LTIM)

GO TO 20

CALL RCOSE(SERANDW:FERWsTF3sALFRE»GDRE s LSAMFL y RAUDy
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSE(SEANIW:FRW:TF4»ALFRE s GIRE s LSAMFL » RAUD»
1LDIM)

G0 TO 20

TYFE 131,48

WRITE(1,131) U5

FORMAT(2Xy'THE FILTER’»I2:2X»’IS A RCOS FILTER‘)
TYFE 132

FORMAT(2X» 1 INFUT ALFRC’)

ACCEFT XyALFRC

TYRE 133

FORMAT(2Xy ' INFPUT GIRC’)

ACCEFT %yGIRC

WRITE(1,1347ALFRCyGIRC

FORMAT(2X» "ALPRC=’yF4,2+2Xs 'GIIRC="9F &6, 4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 136

IF(JS.EQ.2) GO TO 137

IF(JS.EQ.3) GO TO 138

IF(JS5.EQ.4) GO TO 139

CALL RCOS(SEANIWsFEWs TF1sALFRCyGIRCy LSAMFL » RAUD
ILDIM) ’

CALL RCOS(SEANDWsFRW,TF2, ALFRCyGIRC »L.SAMFL » RAUL,
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SEANDWsFRWy TF3sALFRCyGDRC LSAMFL » RAUD »
1LIIIM) '

GO TO 20

CALL RCOS(SEANLWsFEW, TF4,ALFRC»GDIRCLSAMFL » RAUD,
ILDIM)

GO TO 20

TYFE 141.4S

WRITE(1»141)J8

FORMAT(2XyTHE FILTER’»I2»2Xs’IS A RCOSR FILTER’)
TYFE 142

FORMAT (2Xs 1 INFPUT ALFRO’)

ACCEFT XyALFRD

TYI'F 142



143

144

144

147

148

149

159
20

201

202

oo
ol

TR

158.

FORMAT(2Xy ‘ INFUT GIDRO‘)

ACCEFT %XyGIRO

WRITE(1,144)ALFRO»GIDRO

FORMAT(2Xy» ‘ALFRO='yF4.,2y2Xy ‘GIRDO=/yF6.4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 146

IF(JS.EQ.2) GO TO 147

IF(JS.EQR.3) GO TO 148

IF(JS.EQ.4) GO TO 149

CALL RCOSR(SEANIWyFEWyTF1»ALFRO:GDOROLSAMFL s KAUD
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANIWsFEWsTF2,ALFROyGIRO» LSAMFL » RAULY
1LDINM)

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANIWFEW» TF3yALFROGIIRD» LSAMFL s RAUD
1LDIM) ‘

GO TO 20

CALL RCOSR(SEBANIW»FEWy TFAyALFROsGIROLSAMFLy RAUD
1L0OIM)

GO TO 20

TYPE 151+JS _

WRITE(1,151) JS

FORMAT(2Xs"THE FILTER’»I2:2Xs’IS A MEASUR FILTER’)
TYPE 152 :

FORMAT(2Xs “INFUT CA(N)sN=1,14")

ACCEFT %+ (CA(N)N=1y14)

TYFE 153

FORMAT(2X» “INFUT CP(N)sN=1+14")

ACCEFT X»(CF(N)>sN=1»14)
WRITE(L1+X)(CA(N)N=1+14)

WRITECL1sX) (CF(N)yN=1y14)

IF(JS.EQ.1) GO TO 156

IF(JS.EQ.2) GO TO 157

IFC(JS.EQ.3) GO TO 158

IF(JS.EQR.4) GO TO 159

CALL MEASUR(SEANDWyFEWs TF1,LIIMyCAsCF)
GO TO 20

CALL MEASUR(SEANIW:FRW,TF2yLNIMsCA»CF)
GO TO 20

CALL MEASUR(SEANLWyFEWs TF3sLLIIMsCAsCF)
GO TO 20

CalLl MEASUR(SEANIDIWYyFEWy TF4,LLIMsCAsCF)
CONTINUE

WRITE(L,201)FEW

FORMAT(2X» ' THE 3IE RANDWIDRTH IS:!/y»Fé6.1)
nog 202 I=1»11

C(I)=0,

no 203 I1=1,14

CA(I)""'O.

CP{1)=0.

CONTINUE
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CaLL
CALL
CaLL
CALL
CaLL
CALL
CALL
CALL
cal.L
CALL
CALL

HHGG(TF4sFNOISEsLSAMFLyLOIMy SEANDIW)
LOALQC(DATAY IFNI» IFNQy LSAMFL LIIM)
FILTER(OATAsTF1,LIIM)
FOWER(DIATA» LI IMy MF1)
HFA(DATAY LDV IMy EAKOFHs FSHIF1 s MF1)
FILTER(DATA»TF2sLDIM)
FOWER(DATALDIMy MF2) :
TUT(DATAYLIIMs RAKOF Ty FSHIF 2y MF2)
FILTER(DATA» TF3LDIM)

ENERGY (IATASERyEIRATE,LINIM)
FILTER(DATAsTF4sLDIM) -

FSHIFT=PSHIF1+FSHIF2
IO S0 I=1,LDIM
DATAL(I)=DATACT)

CALL SYNC(DATAlsDATAsFSHIFT»TF1,TF2,TF3sTFA4y

1LSAMPLLIIM)

CALL DECODQ(DATA»LSAMFLsFNOISEs IFNI»IFNQyNSYMEsEENOQY

IFETIQsNSNRYER)

sToF
END

159.
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THIS

FROGRAM SIMO

FROGRAM IS TO SIMULATE THE OQGFSK SYSTEM FERFORMANCE.,

VIRTUAL TF1(°048)vTF“(”O48)vTF3(°O48)yTF4(”048)
VIRTUAL DATA(2048),0ATAL1(2048)

COMFLEX TF1s»TF2,TF3+,TF4,0ATA»DATAL

DIMENSION IPNIC128)IFNQ(128),EENOD(R25),FEIO(2D)
DIMENSION C(11).CA(14),CF(14)

DATA NSNRyNSYMEs LSAMFL,LDIM/25,12751652048/

TYFE 1

WRITEC(1:1)

FORMAT (2Xy ‘SIMULATION OF OQFSK SYSTEM‘)
TYFE 2

FORMAT(2Xy “INFUT RIRATE’)

ACCEFT ¥X>BRIRATE

RAUD=, SXEIRATE

TYFE 3

FORMAT (2Xs “ INFUT BAKOFH AND EAKOFT’)
ACCEFT X»BAKOFHsEBAKOFT

WRITE(1,46) BIRATE,EBAKOFH,EBRAKOFT
FORMAT(2Xy» ‘BIRATE="+FS.192Xy ‘BAKOFH="yF4.1y2X>»
1/BAROFT="yF4.,1)

SEANDUW=EAUDXKLSAMFL

o 25 JS=1,4

TYPE 7+J8

FORMAT(2Xy "IECIDE THE TYFE OF FILTER‘»I2»2Xs’Il=

1=2 RCOSE,=3 RCOSy=4 RCOSRs=5 MEASUR’)
ACCEFT X, ID

TYFE 8

FORMAT (2Xy *INFUT FEW’)

ACCEFT XsFEUW

IF(IL.EQ.1) GO TO 11

IF(IDLEQ.2) GO TO 12

IFCIDLER.3) GO TO 13

IF(ID.ER.4) GO TO 14

IF(ID.EQ.S) GO TO 15

TYFE 111,JS

WRITE(1,111) JS

FORMAT(2Xy “THE FILTER‘,I2»2X,’I8 A CHEER FILTER’)
TYFE 112

FORMAT (2Xy *INFUT IC=")

ACCEFT X,IC

TYFE 113

FORMAT (2X» “INFUT C(N)yN=1,1IC")

1 CHEE,
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115

116
117
118

119

131

132

lel.

ACCEFT £2(C(N)»N=1,IC)

WRITE(1s114) IC

FORMAT(2Xy “THE NUMEER OF FOLES IC=‘,1I2)
WRITE(1,115)

FORMAT (2Xy ' THE COEFFICIENTS OF FOLY.ARE?!’)
WRITE(L12X) (C(N)+N=1,IC)

IF(JS.EQ.1) GO TO 1146

IF(JS.EQ.2) GO TO 117

IF(JS.EQ.Z) GO TO 118

IF(JS.EQ.4) GO TO 119

CALL CHERY(SEANDWsFEWsTF1,LDIM»CHy»IC)

GO 70 20 :

CALL CHERY(SEANDWsFRWs TF2,LDIM»CyIC)

GO TO 20

CALL CHEERY(SEANIWsFRWs TF3LIOIMsCyIC)

GO TO 20

CALL CHEEY(SEANDW»FEWs» TF4»LIIMsCyIC)

Go 10 20

TYFE 121.J8

WRITE(L1,121) JS

FORMAT(2Xy ‘THE FILTER’,IZ2y2X»‘I5 RCOSE FILTER’)
TYFE 122

FORMAT (2X» * INFUT ALFRE’)

ACCEFT X»ALFRE

TYPE 123

FORMAT(2X, ' INFUT GIRE’)

ACCEFT Xx»GIDRE

WRITE(1,124)ALFRE»GDRE

FORMAT(2Xy ‘ALFRE='»F4,2:2Xs ‘GIRE="3F 6. 4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 126

IF(JS.EQ.2) GO TO 127

IF(JS.EQ.3) GO TO 128

IF(JS.EQ.4) GO TO 129

CALI. RCOSE(SRANIWsFERWsy TF1sALFRE»GIORE» LSAMFL y RAUD»
LM

GO 1O 20

CALL RCOSE(SEANDW:FEW»TF2y ALFREsGIRE » LSAMFL » RAUTD,
1LDTIM)

GO 10 20

CAaLL RCOSE(SEANDWsFERWy TF3yALFREyGIORE» LSAMFL y RAUD,
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSE(SEANDUW:FEWsTF4,ALFRE» GDRE» LSAMFL » RAULy
1LDYM)

GO TO 20

TYFE 131,48

WRITE(1,131) JS

FORMAT(2Xy ‘THE FILTER’+I2,2X,’IS A RCOS FILTER’)
TYFE 132 ‘

FORMAT(2Xy -INFUT ALFRCY)

ACCEFT X¥»ALFRC



136

137

138

139

14

143

143

144

144

147

148

TYFE 133

FORMAT (2Xs *INFUT GDRC‘)

ACCEFT %»GIRC

WRITE(1,134)ALFRCyGIRC

FORMAT(2Xs "ALFRC="+F 4.2y 2Xy "GIRC="sF 6. 4)
IF(JS.ER.1) GO TO 136

IF(JS.EQR.2) GO TO 137

IF(JS.EQ.3) GO TO 138

IF(JS.EQ.4) GO TO 139

CALL. RCOS(SEANIWsFEWsTF1sALFRCyGDRC»LSAMFL » BEARUD Y

iLnIM)
GO TO 20

CALL RCUS(SBANDN,FBN!TFQ!QLPRC:GDRC:LSAMPL;BAUD;

1LOIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SEANIW:FEWs» TF3sALFRC, GIRCy LSAMFL s BAULl

1LDIM)
G0 70 20

CalLL RCDS(SBANDW;FBW!TF499LFRC;GDRC;LSAMPL!BAUD,

ILDIM)

GO TO 20

TYFE 141,JS
WRITE(1,141)J8

FORMAT(2Xy» 'THE FILTER‘sI2»2Xs’IS A& RCOSR FILTER’)

TYFE 142

FORMAT(2Xy “INFUT ALFRO’)

ACCEFT %»ALFRO
TYFE 143

FORMAT(2Xy  INFUT GDRO)

ACCEFT %»GDRO

URITE(19144)ALPRUyGDRD

FORMAT (2Xs “ALFR

IF(JS.EQ.1) GO TD
IF(JS.EQ.2) GO TO
IF(JS.ER.3) GO TO
IF(JS.EQ.4) GO TO

‘yF4,2:2Xy ‘GIIRO='9F6.,4)
144
147
148
149

CaLL RCOSR(SEANDWFERW, TF1yALFRO»GLRO, LSAMFL y RAULY

1LTIIM)
GO TO 20

CALL RCOSR(SHANDW:FRW,TF2yALFRO» GLIRO, LSAMFL s RAUD Y

1LDIM)
GO TO 20

CALL RCOSR(SEANDIW,FRW, TF3 s ALFROyGIRO» LSAMFL y BAUD,

ILDIM
GO TO 20

CAlL.L RCOSR(SEANDW:FERW:TF4,ALFRO»GIRO LSAMFL » RAULy

1LTIIM)

G2 TO 20

TYFE 151+JS
WRITE(1:131) JS

FORMAT(2Xy "THE FILTER’»I2y2X,’IS8 A MEASUR FILTER’)
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TYPE 152 .

FORMAT(2X» INFUT CA(N)sN=1,14")

ACCEFT Xy (CA(N)rN=1y14)

TYFE 1353

FORMAT(2Xy "INFUT CF(N)sN=1+14")

ACCEFT Xy (CF(N)sN=1y14)

WRITE(1,X) (CA(NIsN=1»14)
WRITEC(1»X)(CF(N)sN=1+14)

IF(JS.EQ.1) GO TO 156

IF(JS.EQ.2) GO TO 157

IF(JS.EQ.3) GO TO 158

IF(JS,EQ.4) GO TO 159

CALL MEASUR(SEANDWyFEWsTF14LDIMsCA»CF)
GO TO 20

CALL MEASUR(SEANDWsFEW,TF2,LIIMsCA»CF)
GO TO 20 .

CALL MEASUR(SEANDWsFEW,»TF3,L0IM»CA»CF)

- GO0 TO 20

CALL MEASUR(SBANIUWsFEW,TF4+L0IMy CA»CF)
CONTINUE

WRITE(1y201)FEW

FORMAT(2Xy “THE 30DE BANDWIDTH IS!‘»Fé.1)
no 202 I=1.11

C(I)=0,

g 203 1=1-14

CA(I)=0.

CF(I)=0.

CONTINUE

CALL HHGG(TF4sFNOISE,LSAMFLLDIM» SEANDW)
CALL LOADOCDATA» IFNI» IFNQyLSAMFLYLIINM)
CALL FILTER(DATATF1.LNDIM)

CALL FOUWER(DATAYLDIM,MF1)

CaLll. HFA(DATALDIMy RAKOFHyFSHIF1yMF1)
CALL FILTERC(DATATF2,LIINM)

CALL FOWERC(DATAYLIOIM)MF2)

CALL TWT(DATA,LLOIMy BAKOFTyFSHIF2yMF2)
CALL FILTER(DATAsTF3sLIDIM)

CaLL ENERGY(DIATAYERyRIRATE,LLIIM)

Call. FILTER(IIATA» TF4,,LIIM)
FEHIFT=FSHIFI1+FSHIF2

00 50 I=1,LI0INM

DATAL(I)=DATAC(IL)

CAaLl. SYNC(LDATALYDATAYFSHIFT»TF1»TF2yTF3»TF4,
1LSAMPL,LIDINM)

CALL DECOLDOCLATAyLSAMFLyFNOISE, IFNIyIFNQyNSYME» EENOOy

1FETIO s NSNRYER)
STOF
ENI
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THIS

FROGRAM SIMM

FROGRAM IS TO SIMULATE THE MSK SYSTEM FERFORMANCE.

VIRTUAL TF1(2048),TF2(2048),TF3(2048),TF4(2048)
VIRTUAL DATA(2048)»DATAL1(2048)

COMPLEX TF1»TF2sTF3»TF4>DATAYDATAL

DIMENSION IFNIC(128),TIFNQ(128)»ERNOM(25)»FEIM(ZS)
DIMENSION C(11),CA(14)yCF(14)

DATA NSNRNSYME»LSAMFLLDIM/25,127516,2048/

TYFE 1
WRITE(L»1)

FORMAT(2X» ‘SIMULATION OF MSK SYSTEM’)

TYFE 2

FORMAT (2X» *INFUT RIRATE’)
ACCEFT %,RBIRATE

RAULD=,5%RIRA
TYFE 3

FORMAT(ZXs INFUT RAKOFH ANI' BAKOFT’)

ACCEFT %yBAKOFH»RAKOFT

WRITE(1,6) RIRATE»BRAKOFHsRAKOFT

FORMAT(2Xy 'BIRATE=+sF5.1+2Xs “BAKOFH="»F4.,1,2X>»

TE

1/BARKOFT='2F4.1)

SERANDW=RAULIKLSAMFL

o 25 JS=1.4
TYFE 7:J8

FORMAT(2Xs ‘DECIDE THE TYFE OF FILTER’,I2:2X,"ID=1 CHEE,
1=2 RCOSE,=3 RCOSy»=4 RCOSRy

ACCEFT %,ID
TYFE 8

FORMAT (2X» “INFUT FEW‘)

ACCEFT *:FRUW
IFCID.EQ.1)
IFC(IDEQ.2)
IF(IDJEQ.3)
IF(ID.EQ.4)
IF(IDLZER.S)
TYFE 111,48

WRITE(1,111) JS
FORMAT(2X» 'THE FILTER’»I2y2X, ‘IS A CHEER FILTER’)

TYFE 112

FORMAT(2X»  INFUT IC=')

ACCEFT %»IC
TYFE 113

FORMAT (2Xy “INFUT C(N)sN=1,IC)

GO
GO
GO
GO
GO

T0
T0
TO
T0
TO

11
12
13
14

15

MEASUR ")
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116
117
118

119

13
131

132

ACCEFT %Xy (C(N)#N=1,1IC)

WRITE(1y114) IC

FORMAT(2X, ' THE NUMEER OF FOLES IC=/,1I2)
WRITE(1,113)

FORMAT(2Xy ‘THE COEFFICIENTS OF FOLY.ARE?’)
WRITE(LyX)(C(N)sN=1,1IC)

IF(JS.EQ.1) GO TO 116

IF(JS.EQ.2) GO TO 117

IF(JS.EQ.3) GO TO 118

IF(JS.EQ.4) GO TO 119

CALL CHERY(SRANDW,FEW, TF1,LDIM,C,yIC)

GO 70O 20

CALL CHERY(SEANDWsFERW,» TF2sLDIM»C»IC)

GO 10 20

CALL CHERY(SEANDUWsFERW,TF3,LDIMs,C,IO)

GO 70 20

CALL CHEERY(SEANDUWsFERWs TFA,LDIMsCsIC)

G0 TO 20

TYFE 121,48

WRITE(1,121) JS

FORMAT(2XsTHE FILTER’sI2,2Xy‘IS RCOSE FILTER")
TYPE 122 ,

FORMAT(2X» “INFUT ALFRE")

ACCEFT %sALFRE

TYFE 123

FORMAT (2Xy *INFUT GDRE’)

ACCEFT XysGIRE

WRITE(1,124)ALPREGIDRE

FORMAT(2Xs ‘ALFRE='sF4.,2y2Xy 'GIRE="»F 6. 4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 1264

IF(JS.EQ.2) GO TO 127

IF(JS.EQ.3) GO TO 128

IF(JS.EQ.4) GO TO 129

CALL RCOSE(SEANDWsFERW,TF1lsALFREyGDREyLSAMFLy EAULy
1LDIM)

GO 70 20

CALL RCOSE(SEANDW:FERW,TF2,ALFREGLIRE »LEAMFL ¢ RAUDY
1LTIIM)

GO 70 20 .

CALL RCOSE(SEANDW,FEW, TF3sALFREGDRELSAMFL » BAUD
1LTTM)

GO T0 20

CALL RCOSE(SEANDW,FEW: TFAsALFRE GIRE» LSAMFPL» RAUD,
1LTIM)

GO TO 20

TYFE 131,48

WRITE(1,131) JS

FORMAT(2Xs /THE FILTER‘,I2+2Xs’IS A RCOS FILTER’)
TYFE 132

FORMAT(2Xy “INFUT ALFRC’)

ACCEFT %XsALFRC
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134

136

137

138

139

144

147

148

149

TYFE 133

FORMAT (22X INFUT GIRC’)

ACCEFT %,GIRC

WRITE(1y134)ALFRCGIRC

FORMAT(2Xs 'ALFRC=‘3F 4.2 2Xy 'GIRC=’»F 4. 4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 134

IF(JS.EQ.2) GO TO 137

IF(JS.EQ.3) GO TO 138

IF(JS.EQ.4) GO TO 139

CALL RCOS(SEBANIWFEW»TF1ALFRCyGIRCy LSAMFL y AU,
1LDIM)

GO TO .20

CALL RCOS(SEANDW :FEW»TF2yALFRC»GORCsLSAMFL » BAULD,
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SEANDWyFEW, TF3»ALFRCyGLRC LSAMFL » RAUI,
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOS(SERANIMWFLEW» TF4s ALFRCsGIRCy LSAMFL s BAUDI,
1LIIM)

GO TO 20

TYFE 141,J8

WRITE(1,141)JS8

FORMAT(2Xs ‘THE FILTER’»I2+2X»“IS A RCOSR FILTER')
TYFE 142

FORMAT (2Xy INFUT ALFRO’)

ACCEFT XyALFRO

TYFE 143

FORMAT(2Xy ‘INFUT GIRO‘)

ACCEFT %»GIRO

WRITE(1+,144)ALPROYGIRD

FORMAT(2Xs ‘ALFRO=‘sF 4.2 2X» 'GIR0='»F6.4)
IF(JS.EQ.1) GO TO 144

IF(JS.,EQ.2) GO TO 147

IF(JS,.,EQ.3) GO TO 148

IF(JS.EQ.4) GO TO 149

CALL RCOSR(SEANDWSFRWyTF1sALFRO»GIROYLSAMFL » RAUL,
1LDIM)

GO T0O 20

CALL RCOSR(SEANIW»FRWs TF2yALFROy GIROsLSAMFL » RAUD»
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANDW:FEWs TF3sALFRO»GLRO Y LSAMFL » KAUL
1LDIM)

GO TO 20

CALL RCOSR(SEANLDWsFEWy TF4sALFRO»GDIRO s LSAMFL » RAUD,
1LDIM)

G2 T0 20

TYFE 15148

WRITE(1»151) JS

FORMAT(2Xy 'THE FILTER',I2s2X»‘IS A MEASUR FILTER’)
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TYFE 182

FORMAT (2X» INFUT CA(N)yN=1+14°)

ACCEFT X» (CA(N)sN=1+14)

TYFE 193

FORMAT(2Xs "INFUT CF(N)sN=1+s14")

ACCEFT Xy (CF(N)sN=1s14)
WRITEC(Ls %) (CA(N)sN=1y14)
WRITE(L»R)(CF(N)sN=1+14)

IF(JIS.EQ.1) GO TO 156

IF(JS.EQ.2) GO TO 157

IF(JS.EQR.3) GO TO 158

IF(JS.EQ.4) GO TO 159

CALL HMEASUR(SEANDWFRWsTF1,LDIMsCAyCF)
GO 70 20

CALL MEASUR(SEANDWsFRWyTF2oLDIM»CACF)
G0 TO 20

CALL MEASUR(SEANDW: FEW:TF3,LDIMsCA»CH)
GO TO 20

CALL MEASUR(SEANIW,FEW,TF4yLDIMyCA»CF)
CONTINUE

WRITE(1,201)FEW

FORMAT(2X, THE 3DE RANDWIDTH IS!‘sFéb.1)
Do 202 I=1,11

C(I¥=0.

ng 203 I=1-14

CACIN=0.

Cr(I)=0.

CONTINUE

CAalLl. HHGG(TFAyFNOISE» LSAMFL» LOIMy SRANDW)
CALL LOADM(DATAYy IFNI»IFNQsLSAMFPLYLDIM)
CALL FILTER(DATA»TF1,LDIM)

CALL FOWER(DNATALTIM,MF1)

CaLl. HFACDATALDIMs BAKOFHs FSHIF1 s HMFP1)
CALL FILTERC(DATATF2,LDIM)

CALL FOWER(DATASLIIIMyMF2)

Call TWT(DATALTIMs RAKOFTsPFSHIF2sMF2)
CALI. FILTER(DATA, TF3»LDOIM)

CALL ENERGY(DATAsERsRIRATE.LDIM)

Cal.l. FILTERCDATA» TFASLOIM)
FOHIFT=PSHIF14+PSHIF2

00 50 I=1,LIiIH

DATAL(T)=UATACT)

CALL. SYNCC(UATALsDATAPFSHIFT»TFLy TF2y TF3 2 TF 4,

TLSAMPL » LITIM)

CAaLl, DECOUM(DATALSAMPLyFNOISEyIFPNI» IFNQsNSYMEy EENOM,

IFETMyNSNRYER)
STOF
ENDI
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C rROGRAM DRAW.FTN

C THIS PROGRAM CAN READ DATA FROM FOUR FILES WHICH ARE THE

C RESULTS OF RUNNING SIME:sSIMR»SIMOsSIMM AND DRAW THE =

C CURVES OF FPE VS, EENO.IT ALSO DIRAWS THE IDEAL CURVES.
DIMENSION EENOER(2T) »FEIR(25) EERNOQ(2T) yFEIQR(ZD)
DIMENSION EENOO(25)FEIOC2S) »ERNOM(25) »FEIM(25)

DATA NSNR/25/

READI(01,15)

15 FORMAT(28(/))
READN(O1:20) (EERNOR(I) s FEIR(I) » I=1yNSNR)

20 FORMAT(5XF35.1510XyE13.,6)
READCO2,20) (ERNOQ(I) +FEIR(I) y I=1»NSNR)
READ(O3,20) (EENOOC(I) yFEIO(I) » I=1sNSNR)
REALCO4y20) (EENOM(I) » FEIM(I) s I=1sNENR)

CALL DRAWC(EENOERyFEIE,EERNOQR,FEIQ,EENOO,FEIOQ,
1ERNOMy PEIMy NSNR)

CALL LEGEND

STOF

END
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FROGEAM DRAWL . FTH

FROGRAM CAN READ DATA FROM FOUR FILER WHICH ARE THE
RESULTS OF RUNMING STMB SIMO, STMD»STIMM abl
CURVES OF FE VS, EBNOIT aLsld DRaws

Uik

FIHE

GIMENSTON EEMORCIN) o PETRC2S) o
GIMENSION ERNODCD2EY yPELIDCR5) o EEMOM {25
OATA NEMRAZEA

READCOL»15)

FORMAT(200/))

READCOL» 20 (ERNSBOTI) s PETBCT Y o T=1 o SN
TYFE Xy (CERMOBCT s FETECL) » T=1» MENED
FORMAT(GR o FE 110K B 132,60

REAOCODs 200 (ERMNOGCL Y s FEIR(L) s Isl» NSMRD
TYFE % (EBNQDCT) s FETICL Y » Il s MENRD
FEADCOI R0 CEBRMAOCIY s PFETIDNCT Y » T=1 v NERR)
TYFE Ry (EBRNCOCIY y FELOCL) o T=1 o NEMR)
READCOS s 2O CEBNOMOT Y v FETM (T ) » Tl 2 MENR

CALL DRAWCEBNOE FETE s ERNGH FELH, ERMOO FEIN
TEDBNGH» FE M NENF

Call LEGEMD

S0P

ENT
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PARTIE 2 DU PROGRAMME

FROGRAM IDISF

THIS FROGRAM IS TO SIMLATE THE EFFECT OF EVERY UNIT OF

THE SYSTEM TO THE FOWER SFECTRUM AND EYE DIAGRAM OF
EFSKsQFSK» OQFSK ANDI MSK SIGNALS.

VIRTUAL TIATA(2048)»TF(2048)

COMFLEX DIATA»TF

DIMENSION C(11)CAC14),CF(14)

DATA LOIM,LSAMFLsNSYMR/2048,16,127/

TYFE 1
FORMAT(2X»y *
ACCEFT %sRI
EAUN=RIRATE
TYFE 2
FORMAT(2Xy *
1=4 MS8K*)
ACCEFT %» IS5
IF(IS.GT.1)

INFUT RIRATE’)
RATE

INFUT IS.=1 ERFSKy=2 QFSKs=3 OQFSK»

RAUDI=, SXRIRATE

SRANDIW=RAUDXLSAMFL

IF(IS.EQ.1)
IFCIS.EQ.2)
IF(ISEQ.3)
IF(IS.EQ.4)

CALL LOADER(DATAsLSAMFLLIDIM)
CALL LOADOQ(DATALSAMFLLDIM)
CALL LOADD(DATA» LSAMFLLDIM)
CALL LOADIM(DIATA» LSAMFLLIIIM)

CAaLL INITT(240)
CALL SFECT(LDATAsLLDIM»2)

CALL LEGEND

CaLl. IOWATIT (D)

CAl.L ERASE

Call DEYE(DATA»LSAMFL »NSYME)

Cal.l LEGEND

CALL TOWAIT(S)

CALL ERASE
M=1
TYFE 4

FORMAT(2X» "INFUT ID.=1 RCOSE FILTERs=2 RCOS)
1=3 RCOSRs=4 CHERY:=5 MEASUR. ‘)

ACCEFT %»ID
TYFE S

FORMAT (2Xy “INFUT FRW’)
ACCEFT %X»FRUW

IFCID.ZER.L)
IFC(InWEQ.2)
IFC(IDLZER3)
IF(IDLEQ.4)

GO TO 11
GO 10 12
GO TO 13
GO TO 14
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13

131

14
141

15
1951

T

I

N

IF(ID.EQ.S) GO TO 1S5

TYFE 111

FORMAT(2Xy INFUT ALFHA AND GI’)
ACCEFT %sALFHA,GD

CALL RCOSE(SEANIIW,FRW,TFyALFHA Gl LSAMFL s KAUD,
ILTIIM

GO TO 20

TYFE 121

FORMAT (22X INFUT ALFHA AND GD‘)
ACCEFT XsALFHAYGD

CALL RCDS(SHANDUW:FRWsTFsyALFHAYGDyLSAMFL y BAUD,
1LDIM)

Go 10 20

TYFE 131

FORMAT (2X» INFUT ALFHA AND GD‘)
ACCEFT XsALFHAGD

CALL RCOSR(SEANDWsFEW,»TFsALFHAGlyLSAMFL y RAUTH,
1LTIIM)

GO TO 20

TYFE 141

FORMAT(2X» * INFUT ICY)

ACCEFT %,1IC

TYFE 142 -
FORMAT(2Xy “INFUT C(N)sN=1,IC")
ACCEFT Xy (C(NYsN=1,1IC)

CALL CHEEY(SEANIW:FEWs TFsLTUIM»C»IC)
GO TO 20

TYFE 191

FORMAT (2X» /INFUT CA(I)»I=1+14")
ACCEFT %y (CA(I)»I=1+14)

TYFE 133

FORMAT (2X» “INFUT CF(I)»I=1+14")
ACCEFT %X+ (CF(I)sI=1,14)

CALL MEASUR(SEANLWFERW, TF«LIIIMsCAyCF)
CONTINUE

Cal.L FILTERCDATAy TFLLIIIM)

CALL SFECT(DATAsLDIIMs2)

CALL LEGEND

CaLl IOWAIT(S)

Cal.l. ERASE

CALL DEYE(DATAsLSAMFLsNSYMR)
CALL LEGEND

CalLl IOWAIT(S)

CALL ERASE

M=M+1

IF(M.EQ.3) GO TO 30

IF(M.EQ.4) GO 7O 3

IF(MJEQ.S) GO TO 40

TYFE 21 A

FORMAT(2Xy " INFUT RAKOFH’)
ACCEFT %yBAKOFH
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30
31

It

CaLL
CaLL
CALL
CaLL
CaLL
CaLL
CALL
caLL
CaLL
CALL

FOWER(DATA LINIMs MF1)
HFA(DATAYLDIM» BAKOFH PSHIF1 yMF1)
SFECT(DATALDIM,2)

LEGEND

IOWAIT(S)

ERASE

DEYEC(DATA s LSAMFL » NSYME)

LEGEND

IOWAIT(S)

ERASE

GO TO 3

TYFE

31

FORMAT(2Xs  INFUT RAKOFT’)
ACCEFT X,»BARKOFT

CALL
CaLL
caLL
CaLL
caLL
CaLL
CAaLL
CALL
CAaLL
CaLL

FOWER(DATALOIMy MF2)
TWT(DATA LD IMs RAKOFT»FPSHIF2y MF2)
SFECT(DATALDIM,2)

LEGEND

IOWAIT(S)

ERASE

DEYEC(DATAs LSAMPL ¢ NOYME)

LEGEND

IOWAIT(S)

ERASE

GO TO 3

STOF
END
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4. DESCRIPTION DES SOQUS-ROUTINES

Cette section va décrire les différentes sous-routines utilisées

dans le programme.

4.1 FILTRE DE TYPE "RACINE CARREE DU COSINUS ELEVE" AVEC EGALISATION
x/ainx (RCOSE)

La caractéristique d'amplitude de ce filtre est donnée par:

TET

sin(mfT) 0<fx< fN - £

X

mfT

1 T, f
sin(TET) 5 (Q=sin 50— - 1)) £y - fy < £ < £+ £y

N

TF(f)

1

>
0 f fN + fX

avec fX/fN facteur de pondération

T = 0.5/fN
La caractéristique de délai de groupe est supposée parabolique:

T = gf2

avec g la constante du délai de groupe. On peut donc réécrire:

6 =- 3 £3 x 1073 radians

dans laquelle g est en usec/Ksz et f est en KHz,
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Comme la caractéristique d'amplitude est une fonction paire
de la fréquence et que la caractéristique de phase est une fonction im-
paire, les échantillons de TF(l) pour LDIM/2 + 1 = 1025 jusqu'a LDIM(2048)
sont obtenus en prenant le conjugué des &chantillons 2 3 1024, Sommai-

rement:

NOM : RCOSE (SBANDW, FBW, TF, ALPHA, GA, LSAMPL, BAUD, LDIM)
PAR. D'ENTREE : SBANDW, FBW, ALPRE, GDRE, LSAMPL, BAUD, LDIM

PAR. DE SORTIE : TF(1) (I = 1, 2048).



SURBROUTINE RCOSE(SBRAMHDW » FEW» TF o &l FBHa G LESENFL
TERAUTD LOTM)

é THIS I8 (HE TRAMSFER FUNCTION DOF A& ROOT RAISED COSINE
COPTLICR WITH REVERSE DINC FUNCTION EGUSLIZaATION.

YIRTUAL TF (1)
COMFLEX TF
WL DM/ 2
NO L0+ L
IF CALFHALERL OO ALFHA= 0001
F =L 0T MY (F BWS SRANIW )
F1m (1o =ALFHA) ¥FN
F2m (L, +ALFHA ) $F
IFi=TFIXCFND
IFL=IFIX(F1)+1
IF2=IFIX(F2)+1
ﬁl»z.ldi;1¢/(2..\Lﬂﬁ1(1FN;)
N1 I=2s1F1
TF(l):GHPLX(l.,O.)
de= -1
a2 (FLOATC KAL) /SINCFLOAT () %A1
TF (D) =CHFLX (A2 0.4
) COMT INUE
JR=TF L+
AN INEN R g

EK xFLUﬁTkJ) SEL Y SRINCFLOAT CTI%al)
AL LALESI A2 RALPHA IR IFLOAT () AFLOSTOIFNY 3140
TFLD) =UHPLXEART O OR 0L ~8TNA) Y )« 000
TFCHD=TFCIVRCHPLY (A2 0.)

2 UNT]NUE

O wJFsNDl
TrrT)»tnFLx<a.g@,>

L -2 '?.]A%lﬁ?ﬁ (E010 .02 FGA
thmUﬂiFLHHI([ ﬁr LISFLOATOLDIERD
0 A Ts=1sMi
AI=ERFLOATII
FHI =R (AT
T =T AL CHPL QOB CFHT ) o SINTFHI M)
COMTINUE
MOT=NDL 41
ﬁﬂ U Y e=NOZe LI
b TEOIY=COMIGOTFOLOTME2-13)
RETURN
Feln

i
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4.2 FILTRE'DE'TVPE "COSINUS ELEVE" (RCQS)
La caractéristique d'amplitude est donnée par:

1 0 < f < fN - fx

TF(f) = 5 N

1 ., f
(1-sin o (§;D) £f_ - fx < f < fN + fX
0 f > fN + fx

-

avec 0O = fX/fN’ fN = 0.5/T

La caractéristique de délai de groupe est encore parabolique.
La fonction de transfert complexe discré&te est calculée par la sous-rou-

tine (RCOS). En résumé:

NOM : RCOS (SBANDW, FBW, TF, ALPHA, GA, LSAMPL, BAUD, LDIM)
PAR. D'ENTREE : SBANDW, FBW, ALPRC, GDRC, LSAMPL, BAUD, LDIM

PAR. DE SORTIE : TF(I) (I = 1,2048).
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SURROUTINE RCOS(SEANLW,FEW, TF»ALFHAYGAs LSAMFL » RAUI,
1LDIM

IS A TRANSFER FUNCTION OF A RAISED' COSINE FILTER.

"VIRTUAL TF(1)

COMFLEX TF

NO=L.D1IM/2

NO1=NO+1
IFC(ALFHAEQ. 0+ )ALFHA=,0001
FN=LDIMX(FEW/SRANDIU)
Fi=(1.-ALFHA) ¥FN
F2=(1.+ALFHA) XFN

IFN=IFIX(FN)

IF1=IFIX(F1)>+1

IF2=IFIX(F2)+1
A1=3.1415993/ (2. X(FLOAT(IFN)))
TF(1)=CHPLX(1.90.)

00 1 I=2+I1IF1

TF(I)=CMPLX(1+90.)

JE=IF1+1

0o 2 J=JKsIF2

I=J-1

A=(3+141593/7 (2. XALFHA) )X ((FLOAT(I) /FLOAT(IFN))-14)
TF(I)=CHMPLX((SX(1+~=SIN(AY))»O.)
JF=IF2+1

Do 3 I=JFsNOIL

TF(I)=CHFLX(0.20.)
C=0GAX(-2X3,141593)/(3.%10.%%X3)
B=RAUIKFLOAT(LSAMFL) /FLOAT(LTIIHM)
N0 4 I=1,.N01

AI=RXFLOAT(I)

FHI=CX(ATX%3)
TEF(I)=TF(I)XCHMPLXC(COS(FHI) ySINC(FHIY)
NO2=NO1+1

DO 5 T=NO2yLDIM
TE(I)=CONJG(TF(LDIM+2~1))

RETURN

ENI
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4.3 FILTRE DU TYPE "RACINE CARREE DE COSINUS ELEVE" (RCOSR)

La caractéristique d'amplitude est donnée par:

0<f< fN -f

1
= — £
N
- /1 T f
, 7 (l-sin 'z-a (?1;1‘ - 1))

0 f > fN + fX

X

TF(f)

- fX < f < fN + fX

avec o = f_/f

</ £y fN = 0.5/T

La caractéristique de délai de groupe est encore ici paraboli-
que. La fonction de transfert discréte est calculée par la sous-routine

(RCOSR) . En résumé:
NOM : RCOSR (SBANDW, FBW, TF, ALPHA, GA, LSAMPL, BAUD, LDIM
PAR. D'ENTREE : SBANDW, FBW, ALPRO, GDRO, LSAMPL, BAUD, LSIM

PAR. DE SORTIE : TF(1) (I = 1,2048).
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THIS

SUERROUTINE RCDSR(SBANDU;FBU:TFvALPHA:GArLSAM?L:BAUDv
1LIIIM)

IS A TRANSFER FUNCTION OF A ROOT RAISED COSINE FILTER.

VIRTUAL TF(1)
COMFLEX TF

NO=LIIM/2

NO1=NO+1

IF (ALFHAERV 0. ) ALFHA=,0001

FN=LDIM¥ (FEW/SEANIW)
Fi=(1.,~ALFHA)%FN

F2=(1.+ALFHA) ¥FN

IFN=IFIX(FN)

IF1=IFIX(F1)+1

IF2=IFIX(F2)+1
A1=3,141593/ (2, ¥FLOAT(IFN))
TF(1)=CMFLX(1,90.)

0 1 I=2,IF1

TF(I)=CMPLX(1.:v04)

JK=IF1+1 ‘

0 2 J=JKyIF2

I=J-1

A=(3.141593/ (2. %ALFHA) )X ((FLOAT(I)/FLOATCIFN) Y ~1,)
TF(J)=CHPLX(SART (5% (1. ~SIN(AY))»0.)
JF=IF2+41

0 3 I=JFsNO1

TF(I)=CMFLX(0,+0,)
C=GA%(~2,%3,141593) /(3 , %10, %%3)
E=RAUDXFLOAT (LSAMFL) /FLOAT(LDIIM)

0 4 I=1,NO1

AT=EXFLOAT(I)

FHI=CXC(ATX%3)

TF(I)=TF (1) XCMFLX (COS(FHI) » SIN(FHI))
NO2=ND1+1

IO 5 I=ND2,LIIM
TF(I)=CONJG(TF(LDIM+2-1))

RETURN

END
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4.4 FILTRE DU TYPE "CHEBYSHEV" (CHEBY)

La fonction de transfert d'un filtre Chebyshev (ou Butterworth,
etc...) peut se représenter sous forme polyndSmiale dans le plan S

(S = 0 + jw), par exemple:

TE(S) = — 1
3 ¢ st
1
i=1

de sorte que, si les C, sont connus, la fonction TF(S) est déterminée,

i
En représentant TF(S) par'l'axe imaginaire du plan S, on obtient la répon-
se en fréquence. Ainsi, par exemple, pour un filtre Chebyshev de type 1,
de 5iéme ordre (4 pdles) et avec 0.5 dB d'ondulation, les coefficients

sont:

= 0.37905, C2 = 1,02546, C, = 1.71687, C4 = 1.19739, C5 =1

Cy 3

la sous-routine CHEBY accepte des polyndmes jusqu'au lli&me ordre

(Mmax = 11). CM doit toujours &tre unitaire.

NOM : CHEBY (SBANDW, FBW, TF, LDIM, C, IC)
PAR. D'ENTREE : SBANDW, FBW, LDIM, C, IC

PAR, DE SORTIE : TF(1) (I = 1.2048).
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THIS

SUBROUTINE CHERY (SEANDW>FRW,TFLLIIIM.C»IC)

IS A TRANSFER FUNCTION OF A CHERYSHEV FILTER.

VIRTUAL TF(1)

COMFLEX TF

LDIMENSION C(1)

E(IC+1)=1.

JR=IC+2

0 1 IsJdke il

C(I)=0.

DW=(SRANDIW/FRW) /FLOAT(LDIM/2)
NO=LDIM/2

DO 2 I=2yNO

W=DWXFLOAT(I-1)
SX=((C(~CCLL)RWRRD2HC () IRWRKR2-C(7) ) RKWXX2+
1C(S) IRWRR2-C(3) ) RWRX24+C (1)
SY=(((CC(1O)YKWRXI-C(BIXW) XWRK2+C (S KW RWRkX 2~
1CCAYXW) XWXX2+C(2) %W
TF(I)=C(1)XCMPLX(SXy—=8Y)/ (SXXX2+5YXX2)
I2=L0IM+2~-1

TFCI2)=CONJG(TF(I)

TR =CMPLX(1,90.)
TF(NQ+1)=CMFLX(0,+0.)

RETURN

ENI
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4.5 FILTRE DONT LES CARACTERISTIQUES SONT SPECIFIEES (MEASUR)

Pour un filtre qui n'est pas standard, on peut mesurer les
caractéristiques d'amplitude et de phase et, 3 1'aide de techniques d'a-
Justement de courbes, obtenir deux ensembles de coefficients CA(I),

cp(1), (I =1,2,...,M), pour former un polynSme pour chacune des carac-

téristiques:
M I
A(f) = ) CA(L)E™ + cA(0)
I=1
- I
P(f) = . CP(I)f
1=1

A partir de ces deux polynOmes la sous~routine MEASUR calcule
la fonction de transfert complexe discr&te pour un Mhax = 13. Sommai-

rement:
NOM : MEASUR (SBANDW, FBW, TF, LDIM, CA, CP)
PAR. D'ENTREE : SBANDW, FBW, LDIM, CA, CP)

PAR. DE SORTIE : TF(1), (I = 1.2048).
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SUEROUTINE MEASUR(SEANDIWyFEWs TFsLDIM»CAsCF)

THS IS A TRANSFER FUNCTION OF A MEASURED FILTER.

VIRTUAL TF(1)

COMFLEX TF

DIMENSION CAC(1)sCF(1)

NH=LIIM/2

DW=(SEANDW/FEW) /FLOAT(LOIM/2)

[0 4 I=2sNH

W=DWEXFLOAT(I-1)

Fi=W

F2=F1%F1

F3=F2%F1

F4=F2%F2

FS=F4%F1

Fé6=F3IXF3

F7=F&%F 1

F8=F4%XF4

Fo=F8%XF1

F10=F?%F1

F11=F10%F1

F12=F&6%Fé

F13=F12%F1
X=CAC(1YXF1+CA(2IXF24+CA(IIXFI+CA(4)XFA+CA (D) XF5+
1CACOYRFA+CA(7IRF7+CA(BYXFBICA(?IXFP+CACLIOYXF10+
2CALL)XFLI4CAULI2YRF124CA(1IZ)XF13+CA(14)
Y=CPC(L)XF1+CP(2)XF24CR(3)¥F3+CF(4)YXKF4+CF(3)XFS+
ICR(H)RF&4H+CF(7)XF74CF(B)XFB+CF(9)XF9+CF(10)%F10+
2CPOILXFLI4CP(I2)XF124CF {13 %F13
IF(X.LT.0.)G0O TO &

Y=Y/57.2957795

XX=XkCOS(Y)

YY=XKSIN{Y)

S8=CA(14a)

XX=XX/88

YY=YY/SS

TF(I) =CHFLX(XX»~-YY)

I2=LDIM+2-1

TF(I2)=CONJB(TF(I))

CONTINUE

TF(1)Y=CMFLX(1.90.)

TF(NH+1)=CMFLX{(0.+»0.)

RETURN

END
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4.6  SQUS-ROUTINES DE CHARGEMENT DES STGNAUX

Pour la simulation de systémes de communication, les codes de-
vant représenter les signaux complexes dans la bande de base devraient

satisfaire au moins les deux crit@res suivants:

1. 1Ils devralent &tre représentatifs de toutes les séquences
possibles.

2. 1Ils devraient &€tre d'une longueur compatible avec les fa-

cilités de traitement disponibles.

A cause des limites du systéme PDP-11/60 utilisé&, on choisit une
séquence PN d'une longueur de 127 symboles. Cette séquence est générée

au moyen de 7 étages de registres 3 décalage bouclés une seule fois com-

me l'indique la figure 6.

< 7 6 5 4 3 ™7 2 ‘{ 1
©

Fig. 6. Générateur de séquence PN,

Sortie

Avec 16 échantillons par symbole le nombre total d'échantillons
vaut 2032; mais, comme le nombre d'échantillons doit &tre une puissance
entiére de 2 pour les opérations de FFT, le premier symbole est addition-
né aux 16 derniers échantillons de sorte que le nombre total d'é&chantil-

lons atteigne 2048.

Le signal modulé s'exprime comme:

S(t) = A(b) cos@ct + ¢(t)] (4.6.1)
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dans laquelle A(t) représente l'information dans le cas d'une modulation
d'amplitude,¢(t) 1l'information pour une modulation de phase et w, est

la fréquence angulaire de la porteuse., Sous forme équivalente:

S(t) = X(t) cos wct - Y(t) sin(uct (4.6.2)
avec X(t) = A(t) cos ¢(t) (4.6.3)
Y(t) =

A(t) sin¢(t) - (4.6.4)

X(t) et Y(t) sont des fonctions orthogonales et on définit le signal

complexe équivalent dans la bande de base comme:
u(t) = X(t) + jY(t) (4.6.5)

Le bloc diagramme de la figure 7 représente le modulateur qui
réalise cette fonction. Comme la fréquence pofteuse n'apporte aucune

information, celle-ci peut &tre &liminée du processus, La partie réelle

X(t).

Signal

S(t)
d'information

Logique

-sinw t
c

Fig. 7. Modulateur.

du signal complexe dans la bande de base est entrée dans la branche du
modulateur en phase avec la porteuse et qu'on appelle canal I, alors que
la partie imaginaire est entrée dans la branche en quadrature qu'on appel-
le canal Q. Les signaux présents dans les canaux I et Q vont différer

en fonction des méthodes de modulation.



4.6.1 BPSK

La phase peut assumer deux valeurs 0° et 180° et se représen—
te ainsi par un nombre binaire, i.e. & partir des séquences PN, Si on

normalise & 1l'unité la puissance de signal:
Az(t)/Z = 1 et A(t) =Y2
et, comme ¢(t) = 0° ou 1800, sing (t) = 0 et la composante en quadrature

est toujours nulle. La composante en phase prendra donc les valeurs :\/5.

La table 3 résume les valeurs de X(t) et Y(t) en fonction des données bi-

naires.
¢(t) . X(t) Y(t) PN Séquence
0° V2 0 1
180° -V2 0 -1
Table 3. Signaux BPSK.
4.6.2 QPSK

Dans ce cas-ci, l'alphabet comporte quatre €léments et les va-

°, 225° et 315° de sorte que

leurs possibles sont choisies comme 450, 135
cos ¢(t) et sin ¢(t) peuvent prendre les seules valeurs *1/Y 2. On génd-
re le signal QPSK 3 partir de deux ensembles de registres d& décalage iden-

tiques mais dont l'état initial différe; 1'un géndre X(t), l'autre Y(t).

La table 4 montre les relations entre X(t), Y(t) et PNl, PNZ'
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¢(t) X(t) Y(t) PN, PN,
45° 1 1 1 1
135° -1 1 -1 1
225° -1 -1 -1 -1
315° o1 -1 1 -1

Table 4. Signaux QPSK.
4.6,3 0QPSK

La procédure est la méme qu'en QPSK, sauf que 1l'on décale le

signal Y(t) d'un demi symbole par rapport & X(t).

4.6.4 MK

C'est la méme chose que le OQPSK, & l'exception que l'on donne

3 chaque symbole la forme d'une fonction sinusoXdale,

4.6.5 ldentification des sous-routines

Les sous-routines utilisées sont:

LOADB (DATA, IPNI, LSAMPL, LDIM) pour le BPSK
LOADQ (DATA, IPNI, IPNQ, LSAMPL, LDIM) pour le QPSK
LOADO(DATA, IPNI, IPNQ, LSAMPL, LDIM) pour le OQPSK

LOADM(DATA, IPNI, IPNQ, LSAMPL, LDIM) pour le MSK
PAR. D'ENTREE : LSAMPL, LDIM

PAR. DE SORTIE : DATA(I), IPNI(K), IPNQ(K), (I =1,2048)
(K =1,127)



avec DATA(I) le signal complexe dans la boucle de base comportant 2048

échantillons et IPNI(K), IPNQ(K) les signaux X(t) et Y(t) respective-

ment.
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SUBROUTINE LOADE(DATA» IFNI»LSAMPLLIIIM)
¢
[ ;
O THIS SURROUTINE IS TO LOAD THE EBFSK SIGNAL TO THE
C SYSTEM.
(N
VIRTUAL DATAC(L)
COMPLEX DATA
DIMENSION NX(7)sIFNI(L)
DATA NX/~1ly=ls~1s~1y~1e-1y-1/
naTta JLAST»JTaF/7»1/
RKRE=2¥XJLAST
RT2=SQRT(2,)
I=0
o 1 K=1,KKK
IF(I.EQ.JLAST)I=0
I=1{4+1
J=I-UTAF
IF(I.LE.JTAF) J=J+JLAST
NXCI)=NX(JIIYRNX(ID)
IFNI(RK)=NX(I)
J1=(K~-1)XLSAMFL+1
J2=RXL.SaMFL
X=RT2RFLOAT(NXC(I))
o 2 J3=J1,J42
DATACIS)=CMPLX(Xs0,)
CONTINUE
RETURN
END

= 1)
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SUBROUTINE LOADQCDATA» IFNI»IFNQsLSAMFL,LDIM)

THIS SUBROUTINE GENERATES AN EQUIVALENT RASERANDI QFSK SIGNAL.

VIRTUAL DATAC1)

COMFLEX LDATA

DIMENSION IFNICL) v IFNQCL) #NX(7)NY(7)

DATA NXCL) s NX(2) s NX(3) yNX(4) s NX(E) s NX(E) s NX(7)/~1r—11
1-1y=1y=1y-1s-1/

DATA NYCL) s NY(2) s NY(3) s NY(A) y MY (S) s NY (A o NY(7)/~19=1>
11v1ylslis-1/

DATA JLAST»JTAF/791/

RRK=2%XJLAST

I=0

ng 1 K=1,KKK

GENERATING ONE SYMEOL

IF(I.EQ.JLAST)II=0
I=I+1

J=I-JTAF

IFCILEWJITAF) J=J+JLAST
NXCI)=NXCI)RNX (D)

NY (I =NY(I)RNY (D)
IENI(K)=NX(I)
IPNQ(K)=NY(I)

INTQ THE ARRAY TO EE FOURIER TRANSFORMEID

J1=(K-1)%L SAMFL+1

J2=KXLSAMFL

no 2 J3=J41,J42

DATACJ3) =CMFLX (FLOAT(NXC(ID) ) vy FLOATINY (I)))
CONTINUE

RETURN

ENII
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SUEBROQUTINE LOADO(DATA»IFNIsIFNQsLSAMFLLDIM)
THIS SURROUTINE GENERATES AN EQUIVALENT OQFSK SIGNAL.

VIRTUAL DATA(1)

COMFLEX DATA

DIMENSION NX(7)sNY (7Y IFPNICL1)» IFNQ(L) -
DATA NX(1) o NX(2) yNX(3) s NX(4) s NX(S) s NX(E) sy NX(Z7)/~1>
1-1s-19=1s-19-1s-1/

DATA NYC(1) o NY(2) s NY(Z) s NYC(A) s NY (D) s NY(O) s NY(7) /-1
1-1s191s1r1s-1/

nDaTaA JLAST»JJTAF/7:1/

RRKR=2%XJLAST

I=0

no 1 K=1,KKK

C GENERATIGN ONE SYMEOL

IF(IZEQ.JLAST)I=O
I=I4+1

J=EI-JTAF

IF(ILWLE.JTAP) J=J+JLAST
NXCI)=NX(I)¥NX(JS)
NYCI)=NY(I)XNY(J)

IPNI (KY=NX(I)
IFNQOK)=NY(I)

C LOAD INTO THE ARRAY TO RE FOURIER TRANSFORMELD

A3

Ji=(K-1)%LSaMPL+1

J2=KRLSAMPL '

ne 2 J43=41,J42

DATACI3) =CMPLXC(FLOAT(NX(I)) s FLOAT(NY(I)))
CONTINUE

IOFF=LSAMPL/2

LL=LDIM-1

no 3 I=1,I0FF

XX=ATMAG(DATA(1))

00 4 K=1.LL
DATA(K)=CHMFLX(REAL (DATA(K) ) »AIMAG(DATA(KY1)))
NATALDIM)=CMFLX(REAL(DATA(LIIM) ) » XX)
RETURN

END
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SUBROUTINE LOADMC(DATAY IFNI» IFNQsLSAMPLYLDIM)

> THIS SUEBROUTINE GENERATES AN EQUIVALENT MSK SIGNAL.

VIRTUAL DATA(L)
COMFLEX DATA
DIMENSION IPNI(i)9IPNQ(1)751NL(16)7NX(7)rNY(?)
DATA NXC1) s NX(2) s NX(3) rNX(4) s NX(3) NX(é)yNX(?)/ 1,
1=-31e~19=1s~-Lsv—-1s-1/
DATA NY/~1y=1vlsl1slsly-1/
DATA JLAST» JTAF/79+1/
KRKK= ”**'LAST
RT2=8QART(2.,)
L1=LSAﬁPL
DELTA=3,141593/L5AMFL

no 1 L=1,L1
SINL(L)=EINCLRDELTA)
I=0

no 3 K=1sKKK

¢ GENERATING ONE SYMEROL

C LOAD

IF(IZEQ.JLAST)I=O

I=I+1

J=I-JTAF

IF(ILEJTAF) J=J+JLAST
NXCI>=NXC(I)ENX (D)

NY (I)=NY(I)%RNY (D)

IFNI(K)=NX(I)

IFNQ(R)Y=NY(I)

X=NX(I)

Y=NY(I)
INTO THE ARRAY TO RE FOURIER TRANSFDRHED
J1=(K-1)XLSAMPL+1

no 2 Jd=i,L1

J2=41+JJ-1
DATA(J2)=CHPLX(XXSINL (JJ) » YRSINL (J))
CONTINUE

IOFF=LOSAMFL/2

LL=LDIM-1

0 4 I=1,yI0FF

XX=AIMAG(DATACL))

D0 5 K=i,LL

DATA(K) =CMFLX(REAL (DATA(K) ) y ATMAG(DATA(R+1)))
DATACLDIM)=CMFLX(REAL(DATACLDIM) )y XX)
RETURN

END

J92.
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4.7 FILTRAGE DES STGNAUX (FILTER)

La figure 8 représente le processus impliqué.

Domaine fréquentiel

Signal | Signal
temporel FFT IFFT temporel

TF Fonction de
transfert
du filtre

Fig, 8. Filtrage des signaux.

Un programme simplifié FOUREA extrait de "The Programs for Di-
gital Processing" (IEEE Press, 1979), est utilisé pour le calcul des

FFT et IFFT. En résumé:

NOM : FILTER (SIGNAL, TF, LDIM)

PAR. D'ENTREE : SIGNAL, TF, LDIM
PAR. DE SORTIE : SIGNAL

SOUS-ROUTINE REQUISE : FOUREA (SIGNAL, LDIM, ISI)

IST -1 FFT

n

1l IFFT
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SUBROUTINE FILTER(SIGNALTFLIIM)

FILTERING THE SIGNAL.,

VIRTUAL SIGNAL(1)»TF (1)
COMFLEX SIGNALsTF

CALL FOUREA(SIGNALLDIMy-1)
00 1 I=1,LDINM

SIGNAL (I)=SIGNAL(I)YXTF(I)
CALL FOUREA(SIGNALLDIMs1)
RETURN

END
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SUEBROUTINE FOUREACAYN,ISI)

FOURIER TRANSFORM OF A,

VIRTUAL A1)
COMFLEX AyTEMFPUW
FI=4,.,XATAN(1,)

- FN=N

J=1
Nnog 80 I=1sN
IF(I-J)>30+40,40
TEMFP=A(D)

Al =ACI)
A(T)=TEMF

M=N/2 '
IF(J-M)70y70+60
J=J-M

M=(M+1)/2

GO0 TO SO

J=J+M

CONTINUE

MMAX=1
IF(MMAX-N)>100y130,130
ISTEF=2%XMMAX

00 120 M=1yMMAX
THETA=FIXFLOAT(ISIX(M-1))/FLOAT (MMAX)
W=CMPLX(COS(THETA)Y » SIN(THETA)Y )
[0 110 I=MyNyISTEF
J=I+MMAX
TEMP=WkAC(D)
ACS)=A(I)-TEMF
ACI)=ACI)Y+TEMF
CONTINUE

CONTINUE
MMAX=ISTEF

GO TO 90
IF(ISI)1460+140,140
00 150 I=1+N
A(I)=ACI) /FN
CONTINUE

RETURN

END
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4.8 CALCUL DE LA PUISSANCE MQYENNE (POWER)
La puissance moyenne du signal modulé est donnée par:
w = XA +2Y2(t) (4.8.1)
et comme le nombre total d'échantillons vaut LDIM:
MP = :ﬁn [xz(i)ﬁ;xfazmj (4.8.2)

avec t = IAt et At = 1, l'espacement temporel. En résumé:

NOM : POWER (DATA, LDIM, MP)
PAR. D'ENTREE : DATA, LDIM

PAR. DE SORTIE : MP
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SUBROUTINE FOWER(DATA,LLIM,MF)

COMFUTE THE MEAN FOWER OF SIGNAL.

VIRTUAL DATAC(1)

COMFLEX DATA

FEAL MF

MP=0.

L0 10 I=1,LDIN

MFP=MF+ ((CABS(DATA(I) ) IXX2)
CONTINUE
MP=MF/FLOATC(LTIIM) /72,
RETURN

END
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4.9 MODELISATTON DES NON-LINEARITES: HPA et TwT

Afin de modéliser les non-linéarit&s du canal par satellite,
on a utilis& pour le HPA et le TWT des caractéristiques tirées d'un do-
cument Intelsat [Intelsat TDMA/DSI System Specifications, 8G-42-65E,
June 1980]. En général, les non-lindarités dans un syst&me peuvent &tre
'représentées par une composante non-linéaire en phase et une composante
non-lindaire en quadrature [E19). Ainsi, si le signal complexe dans la

-~

bande de base est:

S(t) = X(t) + jY(t) (4.9.1)

d la sortie d'un &lément non-linéaire, on obtiendra:

s (t) = X'(t) + 3¥'(r) (4.9.2)
_ | Non-linéari- |
té en phase
Entrée Sortie
Dépha- Non-linéari-
™ té en quadra-i
86uI§00 tare q
Fig. 9. Modéle des non-linéarités.
avec X'(t) = X(t)p(t) - Y(t)q(t) (4.9.3)
Y'(t) = X(t)q(r) + Y(t)p(t) (4.9.4)

p(t) étant la non-linéarité en phase et q(t) la non-linéarité en quadra-
ture; ces deux non-linéarités provoqueront des effets de conversion

AM/AM et AM/PM. On peut aussi les exprimer comme:
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X 21-1
r(o)plr(t)] = 25 a,, ;[r(e)] (4.9.5)
= |
M 2i-1
r(t)alr ()] = 25 b, ,[r(t)] (4.9.6)
=1
r(t) = V;z(t) + Y2 (t) (4.9.7)

Dans ces expressions M représente l'ordre des polyndmes et
tous les coefficients (ai, bi) pairs sont nuls. On obtient la valeur

des coefficients par ajustement de courbes.

Pour rendre la simulation indépendante de la puissance absolue
de saturation des &léments non-lindaires, on normalise par rapport & la
puissance moyenne en supposant que la puissance est unitaire lorsque le
point de "back off" est 2 0 dB. Si on opére & B dB de "back-off", le

signal d'entrée normalisé s'écrira donc:

Si. norm.(t) = S1. (t) lO-B/20 (4.9.8)
MP
Enfin, il faut aussi calculer le déphasage 3 la sortie Tan-l[%%g%]

de fagon 3 pouvoir le compenser plus tard & l'aide de la sous-routine

SYNC. En résumé:

NOM : HPA(DATA, LDIM, BACKOFH, PSHI1FH, MP1)
TWT (DATA, LDIM, BAKOFT, PSHIFT, MP2)

PAR. D'ENTREE : DATA, LDIM, BAKOFH, BAKOFT, MP1, MP2

PAR, DE SORTIE : DATA, PSH1FH, PSHIFT.
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SUEBROUTINE HFAC(DATA,LDIM» BAKOFH)FPSHIFT»MF1)

COMFUTE THE HFA DUTFUT.

VIRTUAL DATAC(1)

- COMFLEX DATA

REAL MF1eMFH

DATA ZFPMAX» ZOMAX UMAXHYVD/1.068y . 228:1.41491 ./
DATA AlsA3+AS5»A77A9A11,A13+A15,A17/1.916288
1-9,358132E-151.942392E~14~2,332262E-2,1.840305E-2)
-40282407E-3!0. !0¢ 900/

LDATA EBl1sE3,RBSyE7 B9y R11yRI1ZIR1G»R17/-5.965%E-2y
11.90746699-1.8446724+8.615552E~1,-1,920954E~-1
21.819157E=-2+0.90.20./
P(X)"(((((((Ai7*x**“+ﬁiu)*X*$°+A13)*X**°+A11)*X**°+
1AP)RKXEXZ2+A7 ) AXKK2+AT ) KXXKK2+AT) KX KX2+AL
ZF(X)=F(X) kX

QX)=CCCCCCCRLI7EXKER2FRIS) KX EK24+B12) KX KX2+R11 ) XXXXK2+
1EP)RXHK2+R7 ) AXKX2+RE ) AXKX2+RI I KXKK2+R1

ZQX)=Q(X) %X

Z(X)=8RRT(ZF {X)XX2+ZQ (X)) XX2)
TWTIN=VOX10 ., %% (-RAKOFH/20.,)

TWTOUT=Z(TWTIN)

FSHIFT=ATAN(ZO(TWTINXL1.414) /ZF(TUWTINX1,414))

WRITECLy1)TWTINSTUWTOUT »FSHIFT

FORMAT(SXy THE HFA®S TWTIN='»F10.62Xy’TUTQUT="»
1F10.,692Xy "FSHIFT='yF10.6)

FNORMI=TWTIN/SQRT (MF1)

0 2 I=1,L0IM

DATACI)=IIATA (1) XFNORMI

CALL FOWER(DIATALLOIMy MFH)

WRITE(1y3)MFH

FORMAT(SXy ' THE HFA®S NORMAL INFUT FOWER=‘yF15.4)

o S I=1,L0IM

X=REAL{DATAC(I))

Y=AIMAG(DATA(CI))

R=SQRT(XKXX2+YRX2)

IF(R+GT . VUMAX)GOD TO 4

DATACI ) =CHMFLX(F(RIXX-Q(RIXYsF(R)XY+Q(R) XX)

GO TO S

DATACI)=CHFLX(ZFMAXEKX-ZAQMAXEKY y ZAMAXEKX+ZFMAXXY ) /R

CONTINUE

RETURN

END
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SUEROUTINE TWT(DATA:LDIMyEBAKOFTsFPSHIFTyMM2)

COMFUTE THE TWT OQUTFUT.

VIRTUAL DATAC(L)

COMFLEX DATA

REAL MF2sMFT

DATA ZEMAX:ZAMAX P UMAXV0/.98621.01791.41491./
NATA A1yA3sAS»A79A9+A11,A13yA15,A17/2.,185509y
1-1.93408359,807834E~1»-2,.3133846E-191.963266E-2,
200 !00 !Oo !00/

DATA E1sR3IyRSyR7,E9yRILIR13yR1S5,R17/2,641891E-1
11.,338875,-9.973087E-1,2,4679812E-1+-2,400961E-2>
200 2 Q. !Oo !00/
FUXI=CCOCCCCALZRXRR2HALT) XXKK2+A13) XXKK2+HAL 1) XXXXK2+
1AP) XXXR2+A7) XXXK2+HAT ) XXKX2+AT ) A XKX2+AL

ZFR (X)=F (X %X
QCX)=CCCCCCCRIZRXKKDF RIS ) RXKK2+E13 ) RXKX2+ERL 1) XX%k%X2+
1R ) XXKER+E7 ) KXKK2+ BT ) KXKK2+RT) XXKK2+EL
ZQ(X)=Q(X) X

Z(X)=SQART(ZF (X) XX2+ZQ(X) % %X2)
TWTIN=VOX10,¥%(-EARKOFT/20.)

TWTOUT=Z(TWTIN)
FPOSHIFT=ATAN(ZQ(TWTINX1.414)/ZF(TWTINX1.,414))
WRITE(1y1)TWTIN, TWTOUT»FSHIFT

FORMAT(SXs ‘THE TWT*S TWTIN='5F10.6:2Xy 'TWTOUT=
1F10.6s2Xy ‘FSHIFT=/3sF10Q.6)
FNORMI=TWTIN/SQRT(MF2)

no 2 I=1.L0IM

DATACI)=DATA(I)XFNORMI

CALL FOWER(DATASLDIMIMFT)

WRITE(LZOMPT

FORMAT(SXs ‘THE TWT"S NORMAL INFUT FOWER=‘,F135.8)
0o S I=1,LIIM

X=REAL(IIATA(I))

Y=AIMAG(DATA(CI))

R=SQRT (XX¥X2+YXX2)

IF(R.GT.UMAX)GO TO 4

DATA(I) =CMFLX(F(R)XX-Q(R) XY s F(RIXY+Q(R) %XX)

GO TO S

DATACI)=CMFLX (ZFMAXKX-ZOMAXXY » ZAMAXXX+ZFMAX®Y) /R
CONTINUE

RETURN

END
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4.10 CALCUL DE L'ENERGIE PAR SYMBOLE (ENERGY)

L'énergie par symbole vaut:

Puissance moyenne du signal
BAUD

EB

dans laquelle BAUD est le taux de transmission des symboles.
NOM : ENERGY (DATA, EB, BAUD, LDIM)
PAR., D'ENTREE : DATA, BAUD, LDIM

PAR. DE SORTIE : EB

En résumé:

202,
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4,11 CALCUL DE LA PUISSANCE DE BRUIT (HHGG)
. La puissance de bruit & la sortie du filtre F4 est donnée
par -
PNOISE = f N, ()| 1) |? at (4.11.1)

=00

ol ANin(f) est la densité spectrale de puissance du bruit que l'on assume

blanc et de valeur -%- Ainsi

[+¢]
PNOISE = —i—f |Trace) |2 as (4.11.2)
-0
En résumé:

NOM : HHGG(TF, PNOISE, LSAMPL, LDIM, SBANDW)
PAR. D'ENTREE : TF, LSAMPL, LDIM, SBANDW

PAR. DE SORTIE : PNOISE



SUEBRROUTINE ENERGY(DIATAsERy RAULy LTIUIIM)

VIRTUAL DATACL)
COMFLEX DATA

WATTS=0,
O 1 I=1,L0INM
WATTS=WATTS+ ((CARS(DATACI) ) ) X%2)

WATTS=WATTS/FLOAT(LDIM)
ER=WATTS/EAUL _
RETURN

EN
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SUEROUTINE HHGG(TFyPNOISEsLSAMFLLI'IM» SEANTIW)
c
C THIS SUERROUTINE COMFUTES THE EFFECTIVE NOISE(FNOISE) AT
C THE OUTFUT OF THE RECEIVER FILTER.

VIRTUAL TF(1)

COMFLEX TF

SUM=0., -

0 1 L=1,LTINM

HH=(CARS (TF (L)) ) %%2
1 SUM=SUM+HH
FNOISE=SUMXSEANIW/FLOAT(LDIM) /2.
WRITE(L»2)FPNOISE
FORMAT(2Xy 'FNOISE=’+F7.3)
RETURN
END

HaS
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4.12  SYNCHRONISATION DES DONNEES (SYNC)

Les délais causés par les filtres et les déphasages diis aux non-
lingéarités doivent &tre compensés au récepteur si l'on veut décoder cor-

rectement les signaux.

A cette fin, on génére les 16 &chantillons d'un seul symbole et
on les passe & travers les 4 filtres; les &chantillons sont alors sommés
3 partir de différents points de départ et la position de départ qui don-
ne la somme maximum est choisie pour représenter le délai. Ce délai est
donc exprimé en termes de nombre d'échantillons. On 1'annule Par une ro-

tation appropriée des données.
Pour le déphasage, la procédure est immédiate. En résumé:

NOM : SYNC(DATAI, DATAO, PSHIFT, TFl, TF2, TF3, TF4,
LSAMPL, LDIM)

PAR. D'ENTREE : DATAI, PSHIFT, TFl, TF2, TF3, TF4, LSAMPL, LDIM
PAR DE SORTIE : DATAO

SOUS~-ROUTINES
APP.

: FILTER, FOUREA
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SUBRROUTINE SYNC(DATAI»DATAO»FSHIFT»TF1,TF2»TF3yTF 4>
1LSAMPL, LDIM)

THIS SUEROUTINE SYNCHRONIZES THE TRANSMITTEL AND RECEIVED
DATA.

VIRTUAL DATAIC(1)yDATAOCL) yDATACZ2048)
VIRTUAL TF1(1)s TF2(1) s TF3(1)»TF4(1)»TF(2048)
COMFLEX TF1sTF2,TF3»TF4,TFEFS
COMFLEX DATAI:DATAO»DATA

0 1 I=1,LSAMFL
DATACI)=UMPLX(1.+0.)

Li=LSAaMFL+1

00 2 I=L1sLDIM
DATA(I)=CMFLX(0.20.4)

no 3 I=1.LDIM

TR =TFI(I)XTFR(IIXRTFIC(I)XTF4(I)
CONTINUE

CALL FILTER(DATA»TFLDIM)

SuM=0.

D0 S K=1,LDINM

I2=K+LSAMFL~-1

TSUM=0.,

0 4 I=K,I2

J=1

IF(JGTLDIM)J=J-LDINM
TSUM=TSUM+REAL (DATA(J))
IF(TSUM.LT.SUM) GO TO ©

SUM=TSUM

NDELAY=K

CONTINUE

FERFORM FHASE SHIFT CDHPENSATION'

EFS=CMFLX(COS(FSHIFT)»—SIN(FSHIFT))
DO 6 I=1,LDIM
DATAOC(I)=DATAI(I)XEFS

FERFORM DELAY COMFENSATION

D0 2 K=1,NDELAY

o 7 I=2,L0INM
DATACI-1)=NATAOCT)
DATA(LLIIM)=DATAD(1)
10 8 I=1LDIM
DATAOCI)=DATACT)
CONTINUE

WRITE(1,10) NRELAY
FORMAT(5Xy ‘THE TIME DELAY='+1I4)
RETURN

END
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4.13  DECODAGE PAR ECHANTILLONNAGE (DECODB, DECODQ, DECODM)

Au décodeur, chaque symbole regu est &chantillonné & 1'ins-
tant qui correspond @ l'ouverture maximale du diagramme de 1l'oeil; il
est alors comparé avec les séquences originales IPNI et IPNQ et on détec-
te ainsi les erreurs causées uniquement par l'interférence entre symbo-

~les. C'est l1l'amplitude de A, de ces &chantillons qui sera utilisée pour

i
le calcul de la probabilité& d'erreur de ce symbole.

Régle générale, un bruit gaussien & bande &troite peut &€tre

représenté& par ses composantes en phase et un quadrature:

n(t) = nx(t) cosw t - nY(t) sinwct (4,13.1)

dans laquelle nx(t) et nY(t) sont des processus identiques, gaussiens

et indé&pendants:
2 2
1 -ny /20
e

p(n,) —_—
X Vorg?

(4.13.2)

2,2
1 ~ny /20
e

p(ny,) —_—
& Y 216%

avec 02= la variance de ny et n, = la puissance du bruit si le signal

(4.13.3)

regu est:

s(t) = sx(t)cpswct - sY(t)sinwct (4.13.4)

en présence de bruit on aura:

Sr(t) [Sx(t) + nx(t)]coswut - [SY(t) + nY(t)]sinwct

X(t) coswct - Y(t) sinwct (4.13.5)
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ol
X(t) = Sx(t) + nx(t) (4.13.6)
Y(t) = SY(t) + nY(t) (4.13.7)

Sur la figure 10 qui représente le diagramme de phase on cons-
tate que la probabilité qu'un symbole regu soit en erreur correspond tout
simplement & la probabilité que le vecteur résultant (S+N) tombe en dehors

de la bonne région.

QUADRATURE . LS

ENPNASE

Fig. 10. Diagramme de phase.

La densité de probabilité conjointe de X et de Y est:

- E'(x-sx>2 + (Y—SY>2]
PEXY) = pX)p{¥) = —5- e 262 (4.13.8)

c'est-A-dire en coordonnées polaires:

- ER2+A2-2RA cos(B'-¢)]
R
P(R,0') = e 2 (4.13.9)
2n02 20
avec R(t) = \/ Xz(t) + Yz(t) (4.13.10)
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2 2
A(t) = ‘\/Sx (£) + 8,7(t) (4.13.11)
¢(t) = Tan '5,(£)/5,(8)] (4.13.12)
0'(t) = Tan 1[Y(t)/X(t)] (4.13.13)
De plus: .
p(8') = f p(R,8") dR
o}
-0 - -v'_
= &__ Yo ' s '
5t cos(6'-9) erfe[<Yp cos(6'-9)]
ou bien:
Y
p(®) = Tl cos 8 erfc[-Y oo cos 6] (4.13.14)
Dans cette dernii&re expression:
2 d ~u2
erfc(z) = —m J,.e du, 1la fonction d'erreur
Y1, complémentaire
6 = 08' - ¢
A2
P = — , le rapport signal-a--
2a bruit

La figure 1l montre la densit& de probabilité p(6) d'un symbo-

le regu.

A cause de l'interférence entre symboles, le symbole regu ne
tombera pas exactement au centre de la bonne région mais sera quelque peu
- - . - m -
déplacé. Les limites entre les régions seront * - b, L représentant le

nombre de phases du systéme et D le déplacement de phase causé& par 1'in-

terférence entre symboles. La probabilité d'erreur pour un symbole regu
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- Fig. 11. Densité de phase p(t) pour signal + bruit.

est donc les deux zones hachuré@es sous la courbe p(0).

Si 1l'interférence entre symboles est tré&s prononcée des symbo-
les regus peuvent se trouver en erreur méme en l'absence de bruit gaus-

sien. C'est le cas que l'on représente en figure 12.

Dans ce cas la probabilité d'erreur deviendra:

1- Probabilité (que le bruit ramdne le signal dans la bomne région).

S'appuyant sur les principes généraux que l'on vient d'énoncer
la probabilité d'erreur pour chaque symbole dans le cas des quatre métho-

des de modulation considérées pourra s'écrire:

POUR LE BPSK

PE(I) = %erfc(‘yrz) = %‘-erfc[é(—:_l—] (4.13.15)
Yo
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Fig. 12, Effet de l'interférence entre symboles.

POUR LE QPSK, LE OQPSK ET LE MSK

PE(I) =

avec

PE

PEI

PEQ

I(I) + PEQ(I) - PEI(I) X PEQ(I)

La propabilité d'erreur totale sera donc:

Pour les sous-routines:

NOM

1 [AI(I) .
(I) = 5= erfc
2 ;20
1 A (1)
(1) = E-erfc C ]
20
1 NSYMB
= woE oy O

(4.13.16)

(4.13.17)

(4.13.18)

(4.13.19)

DECODB (DATA, LSAMPL, PNOISE, IPNI, NSYMB,

EBNOB, PEIB, NSNR, EB)



PAR. D'ENTREE

PAR. DE SORTIE

SOUS-ROUTINE APPELEES

- 213.

DECODQ (DATA, LSMAPL, PNOISE, IPNI, IPNQ, NSYMB,
EBNOQ, PEIQ, NSNR, EB)

DECODO (DATA, LSAMPL, PNOISE, IPNI, IPNQ, NSYMB,
EBNOO, PEIO, SNNR, EB)

DECODM(DATA, LSAMPL, PNOISE, IPNI, IPNQ, NSYMB,

EBNOM, PEIM, NSNR, EB)

DATA, LSAMPL, PNOISE, IPNI, IPNQ, NSYMB,
NSNR, EB

EBNOB, PEIB

EBNOQ, PEIQ

EBNOO, PEIO
EBNOM, PEIM

ERFC(Y,2) Y: entrée, 2Z: sortie.
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SUERROUTINE DECODR(DATAs LSAMFLsFNOISEs IFNIsNSYME,
1EENOER» FEIEyNSNRYER)

THIS SUEROUTINE IS TO DECODE THE RECEIVED RFSK SIGNAL.

VIRTUAL DATAC(1)

COMFLEX DATA

DIMENSION EENOE(1)sFPEIR(L) s IFNIC(L)
NERORE=0

[0 1 I=1,NSNR

FEIE(I)=0.

MIDDLE=7

RO 2 K=1,NSYME

J1=(K-1)XLSAMFL+1

J2=J1+MIDDLE
AXEAR=(REAL (DATA(J2) YTREAL(DATACI2+1))) /2,
INDEXX=0
IF(SIGNC(L, yAXEAR) «NEJIFNI(K) ) INDEXX=1
IF(INDEXX.EQ.1)NERORE=NERORE+1

[0 4 M=1»NSNR
SNR=FNOISEXERX(10. X% (~, 1¥FLOAT(M)))
SIGMA=SQRT (SNR)

ARG=(AES (AXEAR) )/ (SIGMAXSART(2,))
IF(ARG.GT.12.)ARG=12,

CALL ERFC(ARG.EX)

EX=.9%EX

IF(INDEXX.EQ.1)EX=1,~EX

IFCEX.LT 1,E-13)EX=0,
FEIR(M)=FEIR(M)+EX

CONTINUE

O S I=1,NSNR
FPEIEBCI)=FEIR(I) /FLOAT (NSYMR)
EENOEB(I)=FLOAT(I)

WRITE(1+10)

FORMAT(SXy 'ER/NOIIE‘ » 10Xy “FROK.OF ERROR’)
WRITE(O1+s20) (EENOE(I)»FEIR(I) s I=1,NENR)
FORMAT(SXyF341210X5EL13.6)
WRITE(1:,25)NERORE

FORMAT(S5Xy ' THE ERROR DUE TO ISI!‘»1S)
TYFE 10 :

TYFE 20 (EBNOR(IDN»FEIE(I)» I=1sNSNR)
TYFE 25NERDRE

RETURN

END




SURROUTINE DECODQ(DIATAsLSAMFLsFNOISE» IFNI»IFNQ,
INSYMEEENOQyFEIQ» NSNRYER)

C THIS SUEBRROUTINE DECODES THE RECEIVED QFSK DATA.

VIRTUAL DATAC(1)
COMFLEX LATA
DIMENSION EENOQ(1)sFEIQC1)»IFNIC1),IFNQ(1)
NERORQ=0 :
00 1 I=1,NSNR
S FEIQ(I)=0.
MIDDLE=7
[0 3 K=1,NSYME
J1=(R-1)%kLSaMPL+1
J2=J1+MIDDLE
AXBAR= (REAL (DATA(J2) )+REAL(DATA(JI24+1))) /72,
AYRAR=(AIMAG(RATACIZ2) YHAIMAG(LATA(JIZ2+1))) /72,
INDEXX=0
IF(SIGN(1.sAXEAR) NE,IFNI(K)) INDIEXX=1
INDEXY=0
IF(SIGN(1,sAYRAR) «NE.IFNQ(K)) INDEXY=1
IFCCINDEXX.EQ.1),0R. (INDEXY.EQ.1)) NERORQ=NERORQ+1

C COMFUTE THE FPRORARILITY OF ERROR FOR THIS SYMEOL.

L0 2 M=1,NSNR
SNR=FNOISEXERX (10, XX (~+1XFLOAT(M)))
SIGMA=8RRT (SNR)
ARG=(ARS (AXBAR) )/ (SIGHAXSART (2.))
IF(ARG.GT.12) ARG=12.
CALL ERFC(ARGSEX)
EX=,5%XEX
IF(INDEXX,.EQ.1)EX=1,.-EX
ARG=(ARS(AYRAR) )/ (SIGHMAXSART(2.))
IF(ARG.GT.12) ARG=12.
CALL ERFC(ARGsEY)
EY=,58XEY
IF(INDREXY.EQ.1) EY=1,-EY
IF(EX LT 1.E-15)EX=0.
IF(EY+LT+1.,E-13)EY=0.
FEIQ(M)=PEIQ(M)+ (EX+EY-EXXEY)
CONTINUE
D0 S I=1sNSNR
FETQ(II=FEIQ(I)/FLOAT(NSYME)
] ERNOQ(I)=FLOAT(I)-3
WRITE(1+10)
10 FORMAT(SX» "ER/NOYyIER’ sy 10Xy 'FROE.OF ERROR’)
WRITE(OL»20) (EENOQ(I)+FEIQ(I)»I=1yNSNR)
WRITEC(O2,20) (EENOQ(I) »PEIQ(I) » I=1,NSNR)
FORMAT(SX FS.1210XyEL13.6)
WRITE(1,23) NERORQ
29 FORMAT(SXy ' THE ERROR DUE TO ISI IS{‘»IS)
TYFE 10
TYFPE 20 (EENOQ(I)yFEIQ(I)»I=1s»NSNR)
TYFE 28yMNERORQ
RETURN
ENT

IR

rJ
<
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SUBROUTINE DECOLDO(DATA>LSAMFLFNOISE,»IFNIyIFNQ,
INSYMEEERNOO»FEIOQyNSNRYER)
C
C THIS SUERROUTINE DECODES THE RECEIVED OQFSK DATA.
C
VIRTUAL DATA(L)
COMFLEX DATA
DIMENSION EBNOD(i)vPEIO(i)vIFNI(l)rIPNQ(i)
NERORO=0
: IO 1 I=1»NSNR
1 FEIO(I)=0,
MIDDLE=Y
ng 20 I1=1.8
XX=AIMAG(DATA(2048))
[0 10 J=2,2048

K=2050-J
10 DATA(K) = CHPLX(REAL(BATA(N))vAIHAG(DATA(h 1))
20 DATA(1)=CMFLX(REAL (DATA(1))»XX)

00 4 K=1,NSYME

Ji=(K-1)XLSAMFL+1

J2=01+MIDDLE
AXEAR=(REAL (DATA(JI2) ) +REAL(DATA(J241))) /2,
AYRAR=(AIMAG(DATA(JI2) Y+AIMAG(DIATA(J2+1))) /2,
INDEXX=0

IF(SIGN{(1.sAXRAR) «NELIFNI(K)) INDEXX=1

INDEXY=0

IF(SIGN(1.7AYRAR) (NE,IPNQ(K)) INDEXY=1
IFCCINDEXX.EQs1).0R, (INDEXY.EQ.1))NERORO=NERORO+1

C .

¢ COMPUTE THE FROBAERILITY OF ERROR FOR THIS SYMEOL

C

[0 2 M=1sNSNR

SNR=FNOISEXEEBX(10.X¥ (-, 1XFLOAT (M) ))

SIGHMA=8QRT (SNR)

ARG=(ARS (AXRAR) )/ (SIGHAXSQART(24))

IF(ARG.BT.12) ARG=12.

CALL ERFC(ARG,EX)

EX=,5%EX

ITFC(INDEXX.EQ.1) EX=1.-EX

ARG=(ARS (AYRAR) )/ (SIGMAXSART(2.))

IF(ARG.GT.12.) ARG=12,

CALL ERFC(ARGyEY)

EY=,5XEY

IF(INDEXY.EQ.1) EY=1,-EY

IF(EXsLT+1.E~15) EX=0,.

IF(EY.LT.1.E-15) EY=0.

FEIO(M)=FEIO(M)+(EX+EY-EXXEY)

CONTINUE

D 5 I=1,NSNR

FEIOC(I)=FEIO(I)/FLOAT(NSYMR)

¥ EENOO(I)=FLOAT(I)~-3
WRITE(1+100)

100 FORMAT(SEX» "EE/NO »10X» 'FROR.OF ERROR’)
WRITE(O01,200) (EENOO(I)»FEIO(I)»I=1+NSNR)
WRITE(OZ»200) (EENOOCI)»FEIO(I)» I=1yNSNR)

200 - FORMAT(GXyFS.1910XyEL13,6)

WRITE(1y250) NERORO

280 FORMAT(SXy THE ERROR DUE TO ISI IS:’»IS)
TYFE 100
TYFE 2005 (EENOO(I)»FEIOC(I)»I=1»NSNR)
TYFE 250yNERORO
RETURN
END

D3
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SURROUTINE DECODM(DATAYLSAMFLYFNOISE s IFNI»IFNQy
INSYME,EENOM»FEIMs NSNRyER)

THIS SUBROUTINE DECODES THE RECEIVED MSK DATA.

10

k3

<

+J
h

VIRTUAL DATA(L)

COMFLEX DATA

DIMENSION EENOM(1)sPEIM(1)»IPNICL) s IFNQ(L)
RT2=8SQART(2,)

NERORM=0

0 1 I=1yNSNR

FEIM(I)=0.

MIDDLE=7

no 4 I=1+8

XX=AIMAG(DATA(2048))

Do 2 J4=2,2048

K=2050-.
DATA(RK)Y=CMPLX(REAL(DATA(K) )+ AIMAG(DATA(K-1)))
DATACL)=CHMFLX(REAL(DIATA(L) ) XX)

0 & K=1yNSYME

Ji=(K-1)XLSAMPL+1

J2=J1+MIDDOLE
AMPLIX=(REAL(DATA(J2)Y+REAL(DATA(JI24+1))) /2,
AMP X=AMPLIX

AMPLIY=(AIMAG(DATACJI2) Y+AIMAG(DATA(JIZ24+1)) ) /2.
AMFY=AMPLIY

INDEXX=0

INDEXY=0
IF(SIGN(1. s AMFX) «NE.IPNI(R))INDIEXX=1
IFCSIGNCL . sAMFY) o NELIPNQ(K)YINDEXY=]1

IFCCINDEXX.EQ.1).0OR« (INDEXY.EQ.1))NERORM=NERORM+1

0O 5 M=1,NSNR
SNR=FNOISEXERX (10, %X {—,1XFLOAT(M)))
SIGMA=SQRT (SNR)

ARG= (ARS (AMFX) )/ {(SIGMAXRTR)
IF(ARG.GT.12.,) ARG=12,

CALL ERFC(ARG»EX)

EX=,9%EX

IFCINDEXX.EQ.1) EX=1.-EX
IF(EX.,LT.1.E-15) EX=0,
ARG=(ARE (AMPY) )/ (SIGMAXRRT2)
IF(ARG.GT.12.)ARG=12,

CALL ERFC(ARGYEY)

EY= . \J*EY

IF(INDEXY.EQ.1)EY=1.-EY
IF(EY.LT.1.E-15)EY=0,
FEIM(M)=FEIM(M)+EX4+EY-EXXEY

CONTINUE

110 7 I=1sNSNR
FEIM(I)=FPEIM(I)/FLOAT(NSYMEK)
EBNOM(I)=FLOAT(I)=-3

WRITE(1:10)
FORMAT(SXy ‘ER/NO’ 910Xy ‘FROE. OF ERROR’)
WRITE(O1:20) (EENOM(I)»FEIM(I)» I=1yNSNR)
WRITE(04y20) (EENOM(I)»FEIM(I) s I=1yNSNR)
FORMAT(SXsFS.1510XyE13.,6)

WRITE(1,25) NERORM

FORMAT (53X, 'THE ERROR DUE TO ISI IS{‘,1I35)
TYFE 10

TYPE 20 (ERNOM(I)»PEIM(I)»I=1:NSNR)
TYFE 25y NERORM

RETURN

END
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SUEBROUTINE ERFC(Y»Z)

C THIS SUERROUTINE COMFUTES THE COMPLEMENTARY ERROR FUNCTION,

DIMENSION A(10)+F(B)QR(F)

DATA €/1.1283792/

DATA AL sAC2)2 AL A4 AT s ACEI s A(Z7) v A(B) yA(D) »
1AC(10)/149=-233323339.15-.023809238y ,462962946E~2
2-,75757576E-351,04683761E-4,-1.327513E-5,
31.4589169E~-6,-1.450385SE-7/

DATA F(L) s F(2) P (s F (AP (S) 2P (8) s F (7)) F(B)/
1883,47894,1549,46793,1347.1941,723.04,255.50049,
259.24001+8.3765311,.564189546/

DATA Q1) »Q(2)»yQ(T)»R(A) s QR(TI+ Q) »R(7)»Q(B)»QA(F)/
1883.47894,25446.5785y3337.2214,2606,712y1333.57»
2440.28512,105.50025,14.847012+1./

KRET=1
X=Y
MDh=0

ISW=2

IF(X.,GE,.0.,) GO TO 15
ISW=1

==X :
IF(KRET.NE.2) GO TO &40
IF(X.,LE.S5.5) GO TO 20
Z=1,

IF(ISW.EQ.1) Z=-1.

GO TO 100
IF(X.LE..47) GO 7O 495
KRET=1

SN=F(8)

Sh=Q(9?)

ng 30 J=1,7

I=8-J

SN=SNXX+F (1)

CONTINUE

o 35 J=1+8

=9~

Sh=8DXkX+Q(1)

CONTINUE

Z=SN/SIRKEXF (~X%X)
IF(KRET.NE,1) GO TO 40
Z=1.-Z
IF(ISW.NE.2)Z=-2Z

GO0 TO 100 )
TF(ISW.NE,.2)Z=2,~Z
IF(MDWNE.O)Z=.3%Z

218,



GO TO 100
4% XX=X%X
Z=A(10)
DO S0 J=1,9
I=10--J
Z=ZXXX+A(I)
S0 CONTINUE
Z=CXZXX
IF(KRET.NE.2) GO TO S5
IF(ISW.NE,2)Z2=-Z
GO TO 100
59 Z=1.-2
GO TO 40
&0 IF(X.LE+?.) GO TO 65
Z=0.
GO TO 40
&9 IF(X.LE..47) GO TO 70
RRET=2
GO TO 25
70. IF(X.GT.1.E-15) GO TO 49
Z=1.
GO TO 40
100 RETURN
END

>

¥y
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4.14 TRACE DES COURBES Pé'gﬂ Eb/NO (DRAW)

Ce programme lit 4 groupes de données (EBNOB, PEIB), (EBNOQ,
PEIQ), (EBNOO, PEIO) et (EBNOM, PEIM) pour tracer les 4 courbes de pro-
babilité d'erreur sur un Tektronix 4015 (ou 4006) et produit des copies
rermanentes 3 partir d'un Tektronic 4631, Certaines sous-routines de la

librairie PLOT 10 SONT utilis@es. En résumé:

DRAW(EBNOB, PEIB, EBNOQ, PEIQ, EBNOO, PEIO,

NOM :
EBNOM, PEIM, NSNR)

PAR. D'ENTREE : Meme chose que dans la parenthése

PAR. DE SORTIE : DRAW

SOUS-ROUTINES APPELEES

1. Eg librairie

INITT(240); Départ, vitesse & 240 caract@res/seconde

DWINDO (XMIN, XMAX, YMIN, YMAX): fené€tre virtuelle en coordonnées
de l'usager

TWINDO (MINX, MAXX, MINY, MAXY): fenétre de l'é€cran en coordonnées
de 1'écran

LOGTRN(2) : Echelle log. en y, &chelle linéaire en x
MOVEA(X,Y) : Déplacement en (X,Y) en coordonnées de l'usager
DRAWSA(X,Y) : Dessein jusqu'da (X,Y) en coordonnées de l'usager

DASHSA(X,Y,L) : Dessein jusqu'd (X,Y) en coordonnées polaires trans-

formées. L représente le type de tracé:
L =1 points

L = 2 points et tirets

L=3 tirets courts

L =4 tirets longs



B
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Sous-routine gcrite

GRID2 : Dessin de la grille de coordonnées
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SUEROUTINE DRAW(EENOE,FEIERyEENOQ»FEIQyEENOO,FEIOD,

1ERNOM FEIMy NSNR)

DIMENSION EEBNOE(1)FEIR(1),EENOQ(1)FEIQ(1)
DIMENSION EBNOG(1)»FEIOC1) +ERNOM(1) sFEIM(1)
DIMENSION X(13),Y(13)

M=NSNR

MEB=M

HQ=M

MO=H

MM=M

0 1 I=1.,M
IF(PEIR(I).LE.1,E-10)GO TO 3
GO TO 1

ME=1

GO TO 4

CONTINUE

CONTINUE

Do 2 J=1-M
IF(FEIR(J).LE.1.E~-10)G0 TO 5
GO TO 2

MQ=J

GO TO 6

CONTINUE

CONTINUE

o 7 K=1+M
IF(FEIO(K).LE,1,E~10)GO TO &
GO TO 7

MO=K

GO TO0 9

CONTINUE

CONTINUE

00 10 L=1,M
IF(FPEIM(L).LE.1.,E-10)G0 TO 11
GO TO 10

tMiM=L.

GO TO 12

CONTINUE

CONTINUE

0 20 J=1,13

X(I=FLOAT(J)=3
AJ=SART(10. XX (., 1%0))

CALL ERFC(AJsEY)

Y(J)=,.SXEY

CONTINUE

CALL INITT(240)

CALL DNINDO("QO 7250 !105"‘10!10)
CALL TWINDO(100y6002100,700)
CALL LOGTRN(2)

CALL GRIDZ2

CALL MOVEA(X(1)yY (1))

o 30 I=2,13
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100

CALL DRAWSA(X(I)Y(I))

CAlLL MOVEA(EENOE(1)yFEIR(1))

0 40 I=2yME :
CALL DASHSA(EBNOR(I)»FEIR(I)»1)
CALL MOVEA(EERNOQ(1)»PEIQ(1))

N0 45 I=2yMQ

CALL DASHSAC(EENOQ(I) yFEIQ(I)»2)
CALL MOVEA(ERNOO(1)yFEIOC(1))

DO S0 I=2yMO

CALL DASHSA(EENOOC(I)yFEIO(I)»3)
CALL MOVEACEENOM(1),FPEIM(1))

N0 95 I=2,MM

CALL DASHSAC(EBRNOM(I) »FEIM(I)»4)
RETURHN

END

SUERROUTINE GRID2

IMIN=1.E-10

IMAX=1.,

X=0,

0 100 I=1,26

CALL MOVEA(XsDMIN)
CALL DRAWSA (X, DIMAX)
X=X+1.

DMIN=0,

IMAX=29,
Y=10, %X (-10)

ng 200 I=1is11

CALL MOVEA(IIMIN,Y)
CALL IDIIRAWSA(DIMAX,Y)
Y=10.%¥%(-1041)
RETURN

END
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4.15 MARQUAGE DES FIGURES '(LEGEND)

Cette sous-routine fait d'abord appel & SCURSR qui fait appa-
raftre un curseul sur 1l'écran, Ce curseul peut €tre positionné au moyen
de contrdles sur le terminal. On tape un caractére (3 1l'exception de
S) pour fixer les positions et on peut alors taper les caractéres>requis.
La touche "RETURN" fait apparaltre les caract8res sur l'écran en méme temps
que le curseul 3 nouveau; on peut d&s lors recommencer la procédure.

Apres avoir fait une copie on tape le caractére "S" pour mettre fin 3 1'o-

pération. En bref:
SOUS-ROUTINES EN LIBRAIRIE:

SCURSR(WORD, IX, IY) : Fait apparaitre le curseur, localise sa posi-
tion en (IX, IY). Lorsqu'un mot a &té tapé,

place ce mot en (IX, IY)

PNTABS (IX,1Y) s+ Fait apparaitre un point en (IX, IY)
ANMODE : Terminal en mode "caracté&re"
CHRSIZ (ICHAR) : Choisit la taille des caractéres
ICHAR = 1 : 35 lignes, 74 caractéres/ligne
" 2 : 38 lignes, 81 caract&res/ligne
" 3 : 58 lignes, 121 caractéres/ligne
" 4 : 64 lignes, 133 caract@res/ligne
A1IN(NCHAR,IARRAY) ¢ Accepte un groupe de caractéres du terminal
en format Fortran Al
NCHAR : Nombre maximum de caract@res pouvant &tre entrés
IARRAY : Identifie le champ oli sont emmagasinéds les

- caractéres

A1QUT (NCHAR, IARRAY) Sortie du groupe de caractéres ayant &té accep-

tés 3 partir du terminal
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SURROUTINE LEGEND

FOR MAKING SOME MARK ON THE DIRAWED CURVES.
TYFE S FOR EXIT

RYTE NOTE(72)

INTEGER WORD

CALL SCURSR(WORL»IXye 1Y)
IF(WORD.EQ.B83.0R. WORD.ER.115) RETURN
CALL FNTABS(IX,1Y)

CALL ANMOIE

CALL A1INC(72,NOTE)

CaLL CHRSIZ(4)

CaLL A10UT(72,NOTE)

GO TO 1

ENLi
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4.16  CALCUL ET TRACE DU SPECTRE DE PUTSSANCE (SPECT)

On utilise ici un programme extrait de "The Programs for Di-
gital Signal Processing' (IEEE Press, 1979).

Pour le calcul de 1l'estimé du spectre de puissance d'un pro-
cessus stationnaire dont x(n) serait une sé&quence typique, on décompose

x(n) en K sous-s&quences xr(n) de longueur L &chantillons et d'espacement D

échantillons. Ainsi:

x (n) = x[n+(r-1)D], r=1,2,...,k (4.16.1)
Pour chacune des sous-séquences x_(n), on &value la FFT limitée Xtﬂk)t
L-1 -3 2
k =
X (k) nz=:o x_(n) w(n)e (4.16.2)

dans laquelle w(n) représente une fenétre appropriée. Le périodogramme

Ir(fk) vaut alors:

2
1
I.(£) el P OY (4.16.3)
avec fk = [ = DT fréquence
L-1 2
u = 2: w (n) = énergie dans la fenétre.
n=0

L'estimé du spectre de puissance S_(f ) se calcule:
XYk

- 1 < 1 - 2
Sg(£) = & g«;lr(fk) = = 2;_‘,1 [X (k) | (4.16.4)

L'estimé du spectre de puissance est donc la somme pondérée

des périodogrammes de chacune des sous-séquences individuelles, On montre

que l'espérance mathématique de l'estimé satisfait 1'é&quation:
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B[, (£)] =_/; H(E) Sy (£ -f) df
= H(f) * Sx(f) (4.16.5)
avec B(E) = [W(ejznf)[z

) 1-1
- (ejznf) = Y w o-ianf
n=0

Sx(f) est le vrai spectre de puissance du processus et l'@quation précéden~
te indique que la moyenne de l'estimé est le vrai spectre de puissance en
convolution avec le module au carré de la transformée de la fonction fené-

tre.

On peut utiliser deux fen€tres: rectangulaire et de Hamming.

La fenétre rectangulaire:

(1) N-1
L, 5 Lnl73 |
wR(n) = (4.16.6)
0o, ailleurs
et dans le domaine des fréquences:
I sin (w_zn_)
W (e) = ——m— (4.16.7)
R . w
sin (-2—)
Sous forme généralisée, la fenétre de Hamming:
2mn (N~1) N~-1
W.(n) = o+ (1-a) cos (&), - =< n < ——
B N 2 - =2 (4.16.8)
= 0 . ailleurs

Quand o vaut 0.54 on a la fenétre de Hamming et quand a vaut

0.50 on a la fenétre deHanning. Dans le domaine fréquentiel:
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2m
. Jw- =)
Wﬁ(ejw) = aWR(ejw) + liﬁ. WR[e N
2T
_ Jjwt =
+3—‘§E W Le N (4.16.9)

Les propriétés de symétrie de la DFT de sé@quences réelles per-
mettent le calcul de la DFT de deux séquences 3 partir d'une seule DFT.
Pour une séquence réelle x(n), de période.N 8chantillons, la DFT X(1) doit
satisfaire:

Re[ X(N-k)]

Re[X(1)] 4.16.10)

Im[X(1)] M X(N-k) ]

Ainsi, pour deux sé&quences périodiques réelles x(n) et y(n), toutes les
deux de période N &chantillons, et possé&dant des DFT de N Points X(k) et

y (k) respectivement, on peut définir une s&quence complexe z(n):

z(n) = x(n) + jy(a) (4.16,.11)
de sorte que:
N-1 -3 %? nk
zk) = ) [x(n) +3jy(le
n=0
(4.16.12)
= X(k) + jY(k)
et: ‘ 20-zx) = [x00 |2+ [vao |2
(4.16.13)
( Z(N-k) +Z*(Nk) = |X(N-k)|2 + IY(N-k)l2

Cette procédure permet de ré&duire le temps de calcul. En résumé:



PAR. D'ENTREE : SIGNAL, LDIM, IWIN

: SPECT(SIGNAL, LDIM, IWIN)

1, rectangulaire

= 2, Hamming
PAR. DE SORTIE : SIGNAL, PLOT
SOUS-ROUTINES APPELEES:
En_librairie:
ERASE effagage de 1l'écran

DWINDO, TWINDO, MOVEA, DRAWSA

Sous-routine écrite:

GRID1 , dessin de la grille des coordonnées
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¢ COMFUTE THE FOWER SFECTRUM OF SIGNAL USING THE FERIODOGRAM

SUBROUTINE SFECT(SIGNALLDIMsIWIN)

C METHORE.,
C  IWIN=1,RECTANGULAR WINDOW#=2 HAMMING WINDOW.

>

10

S0

S50
&0

70

80

®0

100

149
150

1460

VIRTUAL SIGNAL(1):XA(2048)X(258)
VIRTUAL SXX(129)»WH(128)yY(128)yIX(129)
COMPLEX SIGNALsX !
DATA LeM/128,256/

Do 10 I=1,LDINM
XA(I)=REAL (SIGNAL(I))
a=Q.,

N0 20 I=1L0IM
G=8+XA(I)
S=8/FLOAT(LDIM)

o 30 I=1,LLIM
XA(T)=XA(I)~8
MHLF=M/2+1
NSECT=(LDIM-~L/2)/(L/2)
Li=L/2

L.2=L1+1
RKMX=(NSECT+1)/2
U=FLOAT (L)
TF(IWINSNE.2)GO TO 60
U=0,

FL=FLOAT(L-1)
TWOFI=8,XATAN(1,)

. [0 50 I=1lsL

FI=FLOAT(I-1)
WI(I)=,54-, 46XCOS(TWOFIXFI/FL)
U=U+WDCI)RWDNCT)

CONT INUE

o 70 I=1sMHLF

XX (I)=0.

nog 80 I=i,Li

J=19284+1

K=64+1

Y(I)=XACl)

Y(R)=XA())

no 190 K=1yRKMX

no 20 I=isL1

JEL14+I
X(I)=CHMFLX(Y(J)+0.)
RL=(R-1)*L

0o 100 I=1ist

JERLFI

Y(I)=Xadd)

ng 110 I=1,L1

J=I4HL
XEN=CHRFLXCY (I » Y (LID))
XD =CHPLX(REAL(X(I)) » Y (1))
IF(IWINGSNE.2)60 TO 150
0 140 I=1sL
X(I)=X(I»RRL(I)
CONTINUE

Lel=L+1

DO 160 I=LF1+M
X(I)=LHFLX(0,704)
CALL FOUREA(XsH»=-1)
L0 180 I=2,MHLF
J=EMER-1
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180

190

210

510

330
340

3

s Ry Rw

10

ORAW

SXX () =8XX{DI)+REALCTX(I)XCONJG(X(I) )+

IXCDRCONJIG (X))

SXX(1)=8XX(1)+REAL (X (1) XCONJG(X (1)) IX2,

CONTINUE
FNORM=2 ., XUXFLOAT(NSECT)
D0 200 I=1»MHLF
SXX(I)=8XX(1I)/FNORM
SMAX=8XX (1)

no 210 I=1»MHLF
TMF=ALOG10(SXX(I)/SMAX)
IX(I)=1

SXX(I) =10, ¥THF

TYFE 500

WRITE(1,500)

FORMAT (X 'LOG FOWER SFECTRUM’)
TYFE Xy (IX(I)»8XX(I)yI=1yMHLF) .
WRITE(19S10)(IX(I)EXX(I)yI=1,MHLF)

FORMAT(A(2X»I3»2XsF?.5))
CALL ERASE

CAlLL DWINND(0.»12949~60.92104)
CALL TWINIDOC(100:700»1001+400)
CALL GRIDI1

XI=FLDAT(IX(1))

CalLl MOVEA(XI»SXX{(1))

00 530 I=2yMHLF
XI=FLOAT(IX(I))

Call DRAWSA(XISXX(I»)
CONTINUE

RETURN

EENII

SUBROUTINE GRII
THE COORDINATOR OF THE FOWER

IMIN=-&60,

IMAX=10.

KMIN=0.

XMAX=129,.

RO 10 I=1¢8

CALL MOVEA(XMINyIMIN)
CALL DRAWSACXMAX» DIMIN)
DMIN=IIMIN+10,
IMIN=-~&60.

O 20 I=1,9

CaLL MOVEACXMINIDMIN)
CALL DRAWSA (XMIN»IDIMAX)
XMIN=XMIN+164,

RETURN

FEHI

SFECTRUM CURVE.
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4,17 TRACE DU DIAGRAMME DE L'QEIL (DEVE)
Le diagramme de l'oeil est tracé pendant une durée de 2
symboles pour le camal I. En résumé:
NOM : DEYE(DATA, LSAMPL, NSYMB)
PAR. D'ENTREE : DATA, LSAMPL, NSYMB
PAR., DE SORTIE : PLOT
SOUS-ROUTINES APPELEES:
En_librairie : DWINDO

TWINDO

MOVEA

DRAWA(X,Y) dessin de (X,Y) en coordonnées de l'usager

DRAWSA



fe)
:

SN}

IRaW

SUEBROUTINE DEYE(DATA LSAMFL » NSYME)

THE EYE DIAGRAM OF THE SIGNAL.

VIRTUAL DATA(1)

COMFLEX DATA

DIMENSION TIME(32),AMFL(32)
CALL DNINHU(OQ '330 !-20 !20)
CALL TWINDO(100:800+100:400)
CALL MOVEA(O.s0.)

CAaLL DRAWA(32,,0.)
N2=NSYMR/2

JJ=2%LSAMPL

D0 3 K=1,yN2

0o 1 I=1sJ4J

IT=(K-1)%XJJ+I
AMPL(I)=REAL(DATA(II))
TIME(I)=FLOAT(I)

CaLl MOVEA(TIME(1)sAMFL(1))
Do 2 M=2,JJ

CALL DRAWSA(TIME(M)» AMPL(M))
CONTINUE

RETURN

END
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5. * UTILISATION DES PROGRAMMES

Pour la premigre partie du programme, on utilisera un termi-
nal VI-51 lorsque 1'on ne désire que des résultats numériques; pour le

tracé des courbes Pe vs Eb/No, il faut aller au terminal Tektronix.

A noter cependant que, si toutes les données de sorties de-
vant 8tre imprimées sont mémorisées sur un mé€me disque, il n'en va pas de
méme pour les données qui serviront au tracé& des courbes. En effet, ces

données sont mémoris@es dans des unit@s différefites, et ceci implique que

si 1'on désire les quatre courbes de Pe vs Eb/ND sur un méme graphe, il
faudra faire tourner le programme pour le BPSK en dermier.

La table 5 illustre 1l'utilisation du programme SIMM. Aprés
avoir tapé RUN SIMM, le programme affiche "SIMULATION OF MSK SYSTEM" et
demande le INPUT BIRATE; 1'utilisateur entre alors la valeur désirée,
puis l'ordinateur demande BAKOFH, BAKOFT, et ainsi de suite., Quand tous
les param@tres et caractéristiques ont &té spécifiés, le calcul de la pro-
babilité d'erreur s'effectue et les résultats sont affichds sur 1'écran.
Le calcul requiert environ 10 minutes.

La deuxiéme Etape consiste 3 entrer DRAW ou DRAWl pour le tra-
cé des courbes Pe vs Eb/No. On utilise DRAW pour des filtres exprimés
sous forme polyndmiale (Chebyshev, Non-standard, etc...) et DRAWl pour les
filtres de type "Cosinus &levé".

Dans la deuxigme partie du programme, l1a procé&dure est essen-
tiellement la méme sauf que le spectre de puissance et le diagramme de
1'oeil sont tracés aprés chaque é&tape.

Aprés chaque trac&, un curseur apparait, et, si on ne désire
pas ajouter de caract&res au graphe, il faut taper un "S'" et la cl& RETURN

pour continuer le programme.
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GRUN §

SAMLAT!ON OF REK m'n:n
zxmrr BIRATE

INPUT BAKOFH AND BAXOFT

5é8ipe THE TYPE OF FILTER 1 IDe1 CHEBD,=2 RCOSE,=d RCOS,=4 RCOSR, <5 MEASUR

2
JJweut Py
THE FILTER & IS RCOSE FILTER
INPUT ALPRE
.“..
INPUT GDRE

.DECIDE THE TVYPE OF FILTER 2 IDei CHEB,*2 RCOSE,=d RCOS,*4 RCOSR,=5 REASUR
3
INPUT FBU

4.
THE FILTER 2 IS A RCOS FILTER
INPUT ALPRC

)

INPUT GDRC

DECIDE THE TYPE OF FILTER 3 IDs1 CHEB,=2 RCOSE,*3 RCOS,e4 RCOSR,5 REASUR
3

!WT F)

ﬂC FILTER 3 1S A RCOS FILTER
INPUT ALPRC

2

INPUT GDRC

DECIDE THE TYPE OF FILTER 4 IDe1 CHEB, =2 RCOSE, <3 RCOS,*4 RCOSR,*5 REASUR
4

IW FBY

ﬂ( F!LI{R 4 IS A RCOSR FILTER

xnrut
lnrur GDRO
Eb/NO PROB. OF ERROR
-2.0 0.365924E+00
-1.0 0.321534E+90
0.0 0.274929E+0¢
1.0 0.227293E+09
2.0 0.180245E+00
3.0 0,.135757E+09
4.4 0,959318E-01
S.0 0.626443E-01
6.0 0.370981E-01
7.0 0.194633E-01
8.0 e.878501E-92
9.0 0.328914E-02
10,0 0.9749070-03
11.0 ¢.215739E-93
12.¢0 €.330936E-04
13.¢ 0.320427E-06
14.0 0.1740326-06
18.0 0. 467027E-08
16.0 0.481426E-10
17.0 0. 160836E~12
18.0 0000E+00
18.¢ L000000E+00
2.0 0. 000000E+00
81.0 0.000000E+00
22.0 €.000000E+00
THE :n:gn DUE TO 181 ISt ¢

Table 5.
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CONCLUSION

Tout au long de cette étude, il nous est apparu clairement que
certains axes de recherches devraient &tre prévilégiés damns le futur au
détriment d'autres ne présentant qu'un int&rét mitigé., Nous dégagerons
donc dans les lignes qui vont suivre les sujets de recherche majeurs sur

lesquels une attention particuliére devrait &tre portée.

La modulation analogique de type NBFM occupant 30 KHz de largeur
de bande ne nous apparalt pas comme étant la meilleure solution pour un sys-
téme radio-mobile relayé par satellite. Sa seule justification serait cel-
le d'@tre compatible avec les systémes cellulaires terrestres, DEgagée de
cette contrainte, la modulation analogique de type NBFM occupant 10 KHz de
largeur de bande et utilisant le companding syllabique serait plus avanta-
geuse. Il serait recommandé toutefois, avant d'adopter une telle techni-
que, de vérifier 3 l'aide de tests subjectifs la conclusion thé&orique 3 la-
quelle nous sommes arrivés, 3 savoir qu'un syst@me NBFM avec companding est
moins performant qu'un systéme NBFM sans companding lorsque son point d'o-

pération se situe en~dessous du seuil de dégradation rapide.

Pour sa part, la technique de modulation SSB avec tonalité pilote
offre un attrait certain. Contrairement au NBFM, les performances subjec-
tives de cette technique de modulation se dégradent de fagon plus graduel-
le lorsque le rapport signal sur bruit se détériore., Nous sommes de plus
convaincus qu'un pré-traitement non-linéaire judicieux du signal vocal
avant modulation résulterait en une amélioration substantielle des perfor-

mances actuellement rapportées avec l'utilisation du companding syllabique.




Les efforts de recherches futurs devraient donc porter sur le traitement
du signal vocal lui-m€me et non uniquement sur les techniques de modula-

tion.

Les techniques les blus usuelles d'encodage numérique de la voix,
comme le ADM ou le ADPCM, permettent d'obteni: une bonne qualité a des dé-
bits numériques de l'ordre de 16 & 32 Kbits/sec, De plus, les convertis-
seurs A/D et D/A requis existent maintenant souvent sous forme d'un simple

circuit intégré.

D'autre part, des méthodes plus récentes, cbmme le LPC et plu-
sleurs de ses variantes, permettent d'abaisser le débit jusqu'd 1 ou 2
Kbits/sec, & condition d'accepter une certaine détérioration dans la quali-
té et, surtout, le naturel de la voix., Mais une technique relativement nou-
velle de quantification, soit la quantification vectorielle, promet des amé-
liorations sensibles des performances en méme temps qu'une plus grande im-
munité au bruit. Enfin, l'évolution trés rapide de la technologie améne
sur le marché deé processeurs de signal sﬁécialisés de plus en plus rapi-
des et on peut espérer trouver, d'ici trois ou quatre ans, des vocodeurs
de type LPC n'utilisant que quelques circuits intégrés a trés haute densi-
té; ces réalisations se préteraient bien 3 des applications en radio-mo-

bile par satellite.

Nous croyons qu'il est prématuré de recommander le MSK comme tech-
nique de modulation digitale. Bien qu'il soit certain que la mise en oeu-
vre de cette technique soit des plus simples, il n'est pas du tout certain
que les performances de cette derni2re soient des meilleures. Une &tude
sérieuse des divers autres types de modulation & enveloppe constante nous

semble essentielle, Cette &tude comparative devrait &tre effectuée sur or-
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dinateur et tenir compte de 1l'effet des non-linéarités du canal ainsi que

de l'interférence entre canaux. Ce n'est que par la suite qu'une décision

plus éclairée pourra &tre prise.

Il reste beaucoup de place pour l'innovation technologique dans

le secteur de la radio-mobile relay@e par satellite. Non seulement les

efforts d'innovation doivent porter sur la recherche de nouvelles formes
de modulation de plus en plus performantes tant du point de vue taux d'er-
reurs que d'occupation minimale de largeur de bande, mais aussi sur les

matérialisations de plﬁs en plus simples et peu coiiteuses de concepts

théoriques connus depuis des années; tel est le cas des vocodeurs de type

LPC et des décodeurs utilisant des algorithmes de type Viterbi. Ce qui

n'est pas économiquement rentable aujourd'hui le deviendra demain.






