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Introduction générale
Contexte général

Le 25 août 2013, pour la première fois de l’histoire de l’humanité, une sonde spatiale a réussi
à franchir les frontières de notre système solaire. Voyager I, a été lancée par la NASA en 1979
dans le cadre de l’une des premières missions d’exploration en espace lointain. Disposant d’une
antenne de 4 mètres de diamètre et de batteries en plutonium, Voyager I continue toujours de
transmettre des données de télémesure vers les stations terrestres sur une liaison radio d’environ
17 milliards de kilomètres. En arrivant à leurs destinations, les signaux transmis sont fortement
atténués à cause de la grande distance parcourue ainsi que de la faible puissance d’émission,
entraînant un très faible rapport signal à bruit (SNR) à la réception.

Compte tenu de ces conditions sévères, les informations transmises depuis l’espace lointain
(Deep Space), doivent être protégées par des codes correcteurs d’erreurs très performants, tels
que les Turbo-codes et le LDPC, pour qu’elles puissent être récupérées d’une manière fiable à
très faible SNR tout en maximisant le débit. Cependant, les gains de codage sont conditionnés
par le bon fonctionnement des étages de la démodulation cohérente en amont, notamment l’étage
de synchronisation de la porteuse.

La démodulation cohérente consiste en une transposition en bande de base, du signal transmis
sur porteuse, suivie d’un filtrage adapté à la forme d’onde d’émission. Cette opération nécessite
des informations précises sur la fréquence et la phase de l’onde porteuse afin de maximiser la
puissance à la sortie du filtre adapté. Ensuite, le signal en bande de base est échantillonné au
rythme symbole pour générer les variables de décision qui représentent les rapports des proba-
bilités de vraisemblance des symboles émis. Finalement, l’algorithme de décodage de canal sera
appliquée sur les variables de décision afin de détecter et corriger les erreurs de transmission et
restituer les données transmises. Théoriquement, la démodulation cohérente est l’approche de
détection optimale au sens de la minimisation du taux d’erreur binaire (TEB).

Dans des conditions réelles, les mouvements des sondes spatiales relativement aux stations
sol, provoquent un décalage fréquentiel proportionnel à la vitesse de déplacement et à la fré-
quence porteuse. Ce phénomène est connu sous le nom d’effet Doppler. D’autre part, l’instabilité
des oscillateurs, utilisés à la transposition en fréquence des signaux, entraîne aussi des dérives
par rapport à la fréquence de fonctionnement souhaitée. Ces facteurs engendrent un décalage, en
phase et en fréquence, entre l’onde porteuse et l’oscillateur local, provoquant la dégradation du
TEB. Par conséquent, l’estimation et la compensation des erreurs de synchronisation s’avèrent
indispensables afin d’optimiser la liaison de communication et de profiter du gain apporté par
les codes correcteurs d’erreurs.
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La difficulté principale de la synchronisation de porteuse réside dans la méconnaissance des
symboles émis, au niveau de la réception. Pour résoudre ce problème, certaines applications ont
recours à l’insertion des symboles pilotes, connus du récepteur, dans le message à transmettre
afin de permettre au récepteur d’estimer les différents paramètres nécessaires à la démodulation
cohérente. Telles que préconisées par le CCSDS (Consultative Committee for Space Data Sys-
tems), les transmissions Deep Space s’effectuent sans symboles pilotes dédiés à la synchronisation
de la porteuse et une approche aveugle sera considérée dans ce contexte.

Dans l’objectif d’optimiser l’utilisation des ressources spectrales allouées aux transmissions
Deep Space, le CCSDS a recommandé la modulation à phase continue GMSK avec un produit
BTb = 0.5. En effet, la propriété de l’enveloppe constante de la GMSK, permet aux amplifica-
teurs de puissance de fonctionner au voisinage de leurs zones de saturation tout en protégeant
le signal contre les distorsions spectrales. De plus, comparativement aux modulations à saut de
phase, les techniques de modulation à phase continue réduisent les lobes secondaires dans le
spectre du signal modulé, et ainsi, offrent une meilleure efficacité spectrale.

Notre objectif dans cette thèse est de fiabiliser l’étage de synchronisation du récepteur dans
des conditions très sévères de très faible rapport signal à bruit, d’effet Doppler conséquent avec
prise en compte d’un phénomène d’accélération (Doppler rate) et d’une transmission sans pilotes.

Motivations et Contributions

Les techniques de synchronisation de la porteuse, actuellement implémentées sur les récep-
teurs Deep Space des différents acteurs du domaine spatial, sont généralement basées sur des
boucles à verrouillage de phase (PLL). En effet, la PLL offre un très bon compromis entre la
complexité d’implémentation et les performances, et elle est bien adaptée à la transmission en
flux continu. Dans cette thèse, nous étudions trois détecteurs de phase, dérivés du critère du
maximum de vraisemblance, pour le schéma de modulation GMSK BTb = 0.5. Nous détermi-
nons les expressions analytiques des courbes caractéristiques permettant de définir les modèles
équivalents de la PLL dans le domaine linéaire et non-linéaire. A notre connaissance, les expres-
sions théoriques présentées ne sont pas proposées dans littérature. En utilisant la méthode de
plan de phase, nous étudions les performances d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur
de phase semi-sinusoïdal en phase d’accrochage non-linéaire. Nous présentons nos contributions,
notamment la plage de lock-in et le temps de pull-in. Nous nous intéresserons aussi à la phase de
poursuite linéaire et une comparaison entre un détecteur de phase sinusoïdal et semi-sinusoïdal
est présentée. Finalement, nous détaillons l’implémentation, d’une PLL avec un détecteur semi-
sinusoïdal, sur une carte électronique (FPGA) pour la mission ExoMars 2016 et nous évaluons
les performances à très faible SNR en utilisant un Turbo-code 1/6.

Les stations de réception des signaux Deep Space utilisent généralement des antennes à
grande ouverture, allant de 24 à 70 mètres de diamètre, afin de maximiser la puissance détectée
et de maintenir un SNR supérieur au seuil du fonctionnement du système de démodulation. En
pratique, une antenne d’une telle taille, a plusieurs inconvénients, notamment le coût important
de construction et d’installation et la haute sensibilité aux erreurs d’orientation. Cette observa-
tion motive l’approche proposée à la deuxième partie de la thèse. Nous présentons une nouvelle
technique de combinaison d’antennes qui vise à réduire la taille des antennes réceptrices, en rem-
plaçant l’antenne à grande ouverture par un réseau de petites antennes. L’approche proposée
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améliore aussi le bilan de liaison de la mission en permettant l’ajout des nouveaux éléments au
réseau, au fur et à mesure que les besoins évoluent.

Organisation de la thèse

Dans le chapitre 1, nous présentons les principales caractéristiques d’un système de transmis-
sion par satellite en se focalisant sur les transmissions en espace lointain. Après la description
de quelques exemples de missions d’exploration spatiale, nous développons les spécificités de la
liaison satellitaire en espace lointain, notamment le bilan de liaison et l’influence de l’effet Dop-
pler. La dernière partie de ce chapitre est consacré à la présentation de la modulation GMSK
BTb = 0.5 et à l’étude de ses performances dans le contexte d’une transmission par satellite.

Les techniques de synchronisation de la porteuse basées sur le critère du maximum de vrai-
semblance font l’objet du chapitre 2. Nous présentons une étude de l’état de l’art des méthodes
existantes et nous comparons les différentes approches d’implémentation en terme de perfor-
mances et de complexité. À l’issue de cette étude, en prenant en considération les recommanda-
tions CCSDS et les caractéristiques des transmissions Deep Space, nous retenons les boucles à
verrouillages de phase (PLL) aveugles et nous justifions nos choix.

Le chapitre 3 est consacré à l’étude de fonctionnement d’une boucle à verrouillage de phase
pour le schéma de modulation GMSK BTb = 0.5. Nous nous intéresserons particulièrement à
la phase d’acquisition caractérisée par un comportement non-linéaire de la PLL. De nouveaux
résultats sont présentés dans le cas d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur de phase
semi-sinusoïdal. Nous étudions aussi les performances de la PLL en phase de poursuite en uti-
lisant un modèle équivalent linéaire et nous décrivons l’intégration dans une carte FPGA. Les
performances à très faible SNR de cette technique de synchronisation sont étudiées à la dernière
partie de ce chapitre avec un modèle de simulation inspiré des recommandations CCSDS.

Dans le chapitre 4, nous nous intéresserons aux systèmes de réception par réseau d’antennes.
Après une étude des solutions proposées dans la littérature, nous présentons une nouvelle ap-
proche de combinaison d’antennes destinée aux transmissions Deep Space. Premièrement, nous
déterminons les performances théoriques, en terme des probabilités de détection et de fausse
alarme, de notre système de détection multi-antennes en utilisant un détecteur à seuil constant.
Ensuite, nous considérons une deuxième approche de détection à seuil adaptatif CA-CFAR, per-
mettant de maintenir une probabilité de fausse alarme constante quel que soit le rapport signal
à bruit. Finalement, nous décrivons le fonctionnement du système complet et nous évaluons le
gain en SNR apporté par cette méthode à très faible SNR.

Finalement, nous présentons nos conclusions et proposons quelques perspectives aux travaux
réalisés dans le cadre de cette thèse.
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Dans ce chapitre, nous présentons les principales caractéristiques d’un système de transmis-
sion par satellite. Dans un premier temps, nous décrivons quelques généralités sur le système
satellite. Nous faisons par la suite la distinction entre deux catégories (A et B) de transmissions
par satellite en fonction de l’altitude de l’orbite en se focalisant sur les transmissions en es-
pace lointain (Deep Space), objet de cette thèse. Ensuite nous nous intéressons aux contraintes
imposées par la liaison satellitaire en développant le bilan de liaison et les phénomènes pro-
voquant la variation de l’onde porteuse. Finalement nous présentons une modulation à phase
continue GMSK, qui a été recommandée par le CCSDS pour les transmissions Deep Space, et
nous étudions ses performances en présence d’une erreur de synchronisation.
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Chapitre 1. Généralités sur la transmission par satellites

I Généralités sur le système satellite

En 1962, l’opérateur téléphonique américain AT&T a lancé le premier satellite de télécom-
munications baptisé Telstar 1 [1]. Depuis lors, le nombre des satellites mis sur orbite (basse
et espace lointain) ainsi que les applications dédiées ne cessent de s’accroitre. Un satellite se
décompose en trois systèmes principaux [2] (Fig.1.1) : le système d’alimentation (carburant,
batteries et panneaux solaires photovoltaïques), le système de télémesure, de poursuite et de
télécommande (TT&C) et le système de communication (les transpondeurs). Un transpondeur
comprend l’antenne réceptrice qui détecte les signaux provenant de la station au sol, un récep-
teur large bande, un multiplexeur et un convertisseur de fréquence qui est utilisé pour rediriger
le signal à travers un amplificateur haute puissance vers la voie descendante. Un satellite dispose
de plusieurs transpondeurs travaillant à des fréquences différentes.

Figure 1.1 – Les principaux sous-systèmes d’un satellite de communication

Fondamentalement, un satellite de communication est une station répétitrice/émettrice des
ondes électromagnétiques permettant à deux ou plusieurs utilisateurs ayant les équipement ap-
propriées d’échanger de l’information sous plusieurs formes. Les satellites sont largement utilisés
pour des applications de communications profitant des nombreux avantages de la liaison satelli-
taire comme par exemple la large zone de couverture, la mobilité de la liaison sans fil et la bande
passante disponible. Les principaux domaines d’application de la communication par satellite
sont :

— Surveillance environnementale [3].

— Navigation par satellites [4].

— La téléphonie [5].

— Télévision et radio [6].

— Exploration spatiale (Deep Space) [7].

Pour mettre en place ces systèmes de transmission, les caractéristiques des satellites sont
déterminantes. Le type d’application impose souvent des contraintes sur la bande de fréquences
utilisée ainsi que l’altitude de l’orbite. Dans la section suivante, nous allons développer quelques
exemples de ces contraintes dans différents contextes.
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I.1 Transmission numérique de données

Les informations collectées par le satellite seront transmises vers une station réceptrice en
utilisant les techniques de communications numériques. Les informations issues de capteurs sont
numérisées par un convertisseur analogique/numérique qui génère une séquence binaire (les bits
dk ∈ {0, 1}). Ces bits sont encodés par un code correcteur d’erreurs, pour les protéger contre
les perturbations, et regroupés par M bits. Ensuite pour chaque ensemble de M bits on fait
correspondre un symbole appartenant à un alphabet A d’un cardinal égal à 2M . Finalement,
une onde porteuse, qui est un signal sinusoïdal ayant une fréquence appelée fréquence porteuse
fc, sera modulée en fonction de ces symboles selon une technique de modulation donnée. Lorsque
des contraintes sur l’occupation spectrale sont imposées, le signal sur porteuse sera filtré par un
masque spectral (filtre passe bande). Un schéma-bloc de la chaîne de communication numérique
est donné à la figure 1.2.

Figure 1.2 – Chaîne de communication numérique

A la sortie de chaque bloc de la chaîne, les informations sont caractérisées par le couple :
énergie moyenne par élément (E) et période (T ). Le rapport (1/Tb) est connu sous le nom du dé-
bit binaire (en bit/seconde) tandis que (1/Ts) est le rythme symbole, appelé aussi la rapidité de
modulation et exprimé en Bauds. La modulation consiste à modifier une ou plusieures caracté-
ristiques de l’onde porteuse en fonction des symboles. Ces caractéristiques sont principalement :
la phase , la fréquence et l’amplitude. Les schémas de modulation ainsi que les codes correcteurs
d’erreurs sont fixés par les standards proposés par ETSI (European Telecommunications Stan-
dards Institute) tels que le DVB-S, DVB-S2 (voie descendante) et DVB-RCS (voie montante).
Quelques exemples des modulations du standard DVB-S2 [8] sont illustrés à la figure 1.3.

Les modulations avec des ordres (le paramètre M) élevés offrent une meilleure efficacité
spectrale au prix d’une augmentation des seuils de fonctionnement en matière de SNR. Par
ailleurs, l’ETSI a proposé dans le standard DVB-S2 l’utilisation des codes correcteurs d’erreurs
du type LDPC et Turbo code, plus puissants que la concaténation d’un code convolutif et un
code RS (Reed-Solomon) proposée au précédent standard DVB-S.

Dans le cadre de cette thèse, nous nous intéressons à la partie réception et plus particu-
lièrement à la synchronisation. Le schéma de modulation qui sera considéré n’est pas inclus
dans la norme DVB-S2 mais a été recommandé par le CCSDS pour les applications Deep Space.
Dans la section suivante, nous présentons les bandes de fréquences utilisées pour les différentes
applications de transmissions par satellite.

I.2 Allocation des bandes de fréquences

L’allocation des bandes de fréquences pour les services par satellites est un processus com-
pliqué nécessitant une coordination et une planification à l’échelle internationale. L’union in-
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(a) Constellation de la modulation de
phase à 4 états QPSK, M = 2

(b) Constellation de la modulation de phase à
8 états 8-PSK, M = 3

(c) Constellation de la modulation de phase et
d’amplitude à 16 états 16-APSK, M = 4

(d) Constellation de la modulation de phase et
d’amplitude à 32 états 32-APSK, M = 5

Figure 1.3 – Les schémas de modulation proposés dans le standard DVB-S2

ternationale de télécommunication (IUT) [9] est l’organisme qui se charge de cette tâche et il
décompose le monde en trois grandes régions :

— Région 1 : l’Europe et Afrique.

— Région 2 : l’Amérique du Nord, Amérique du Sud et Groenland.

— Région 3 : l’Asie et l’Australie.

Le tableau 1.1 illustre les bandes de fréquences allouées aux différents services par satellites.
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Non de bande Plage de fréquences (en GHz)
VHF 0.1 − 0.3

UHF 0.3 − 1.0

Bande L 1.0 − 2.0

Bande S 2.0 − 4.0

Bande C 4.0 − 8.0

Bande X 8.0 − 12.0

Bande Ku (under K band) 12.0 − 18.0

Bande Ka (above K band) 18.0 − 27.0

Bande V 40.0 − 75.0

Bande W 75.0 − 110

Bande Mm 110 − 300

Bande µm 300 − 3000

Table 1.1 – Bandes de fréquences des canaux satellites

Ci-dessous quelques exemples de services par satellite ainsi que la bande de fréquences cor-
respondante :

— Navigation et service mobiles par satellite : la bande VHF et la bande L.

— Services fixes par satellite (FSS) [10] : la bande C.

— Diffusion directe par satellite (DBS) : la bande K et la bande C.

— Exploration spatial : la bande S, la bande X et la bande Ka pour des projets futurs.

II Les types de satellites

Selon l’altitude de l’orbite par rapport à la surface de la terre, le CCSDS (Comité Consultatif
de Systèmes et Données Spatiales) et l’IUT divisent les missions de transmission par satellites
en deux catégories [11] (Fig.1.4).

— Catégorie A : les missions à une altitude inférieure ou égale à 2 millions de km.

— Catégorie B (espace lointain) : les missions à une altitude supérieure ou égale à 2 millions
de km.

II.1 Les satellites de la catégorie A

� Les satellites géostationnaires (GEO : Geostationary Earth Orbit)

Ces satellites sont placés sur des orbites à une altitude de 36000 km avec un angle d’incli-
naison nul par rapport au plan équatorial. Les satellites GEO [13] tournent à la même vitesse
que la terre ce qui fait que, pour un observateur terrestre, ils semblent stationnaires. Théori-
quement, trois satellites GEO peuvent assurer la couverture de la totalité de la surface terrestre
et ils sont utilisés dans plusieurs services tels que la diffusion des chaines de télévision et la radio.
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Figure 1.4 – Les catégories de missions de transmission par satellite : [12]

� Les satellites orbite basse (LEO : Low Earth Orbit)

Les LEO [14] ont des orbites circulaires situées entre 500 à 1500 km de la surface de la
terre. A cause de la forte attraction terrestre à cette basse altitude, les satellites LEO défilent
à une vitesse beaucoup plus élevée que les satellites GEO et ils ont une période de révolution
d’environ 90 minutes. Les satellites LEO offrent l’avantage d’un temps de propagation faible et
un rapport signal à bruit plus avantageux que les satellites de la catégorie B. Ces satellites sont
principalement utilisés dans la télémesure qui consiste à effectuer des mesures à distance.

� Les satellites orbite moyenne (MEO : medium earth orbit)

Les orbites moyennes [15] se situent entre les LEO et les GEO à environ 10000 km d’altitude.
Ces satellites défilent à une vitesse plus faible que les LEO avec une période de révolution
d’environ six heures. En fonction de l’inclinaison par rapport au plan équatorial, un MEO peut
couvrir des larges zones géographiques et fournir plusieurs services tels que la navigation par
satellite.

II.2 Les satellites de la catégorie B

Les systèmes de transmission en espace lointain [16] seront particulièrement étudiés dans
cette thèse. Ces systèmes sont des réseaux composés de trois sites terrestres de transmissions
équipés d’antennes de 26, 34 et 70 mètres de diamètre. En tenant compte de la rotation de la
terre, ces sites sont espacés de 120 degrés en longitude (Fig.1.5) afin de maintenir une com-
munication permanente avec les sondes spatiales. Les réseaux Deep Space sont des systèmes de
communication bidirectionnels, la liaison montante (uplink) est dédiée aux signaux de télécom-
mande de sondes spatiales tandis que la voie descendante (downlink) est réservée à la réception
des signaux de la télémesure. Les missions Deep space exploitent trois bandes des fréquences S,
X et Ka pour les liaisons montante et descendante. Les communication optiques en infrarouge
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sont en cours de test pour des missions Deep Space futures [17].

Figure 1.5 – Le réseau espace lointain (DNS Deep Space Network) de l’agence spatiale
américaine (NASA) : [18]

Les domaines d’application des réseaux Deep space sont assez variés, parmi lesquels on peut
citer :

— Radio Science : l’étude des corps célestes (la masse, la densité, l’atmosphère. . . ).

— Localisation active (active ranging) : une technique permettant la localisation (position et
vitesse) des sondes spatiales. La localisation se fait par la mesure du temps d’aller-retour
du signal de télécommande et de la vitesse qui se déduit de l’effet Doppler.

— Localisation passive (passif ranging) : En utilisation l’interférométrie à très longue base,
ce système détermine les positions des objets fixes dans le ciel. La localisation des sondes
spatiales pourra ensuite se faire relativement à ces objets plutôt que par rapport à la terre.
Le Delta-Dor [19] est un exemple des techniques de localisation passives hautement pré-
cises utilisées pour poursuivre les sondes en espace lointain.

Dans la suite de cette section, nous présentons quelques exemples de missions de transmission
en espace lointain dont notamment la mission ExoMars 2016 pour laquelle nous avons contribué
dans le cadre de cette thèse.

� Mission Rosetta

La sonde spatiale Rosetta [20] a été lancée le 2 mars 2004 par l’agence spatiale européenne
(ESA) dans le cadre d’une mission d’exploration spatiale. L’objectif de cette mission a été l’étude
de la composition de la comète 67P/T et son comportement à l’approche du soleil. Après avoir
parcouru 6.5 milliards de kilomètres, Rosetta s’est placée sur une orbite autour de la comète
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(Fig.1.6) et a lancé, après une certaine période d’observation, le robot Philae qui a atterri sur la
comète afin de collecter les données nécessaires. Pour réussir sa mission qui a duré 18 mois, Philae
a été équipé de 11 instruments de mesure. Les données enregistrées ont contribué énormément à
l’étude du système solaire et notamment le processus de formation des planètes. Cette mission
s’inscrit dans le cadre du programme Horizon 2000 de l’ESA qui rassemble plusieurs acteurs
européens du domaine spatial tels que le CNES (Centre National d’études spatiales) en France.

Figure 1.6 – La sonde Rosetta sur l’orbite de la comète 67P/T : [21]

� Mission Voyager

La mission Voyager [22] a été l’une des premières missions d’exploration des exo-planètes
qui se trouvent à l’extérieur du système solaire. Dans le cadre de cette mission, deux sondes
spatiales Voyager 1 et 2 ont été lancé, respectivement, le 5 septembre et 20 août 1977. La
mission principale était l’exploration de Jupiter et de Saturne. Après avoir fait une série de
découvertes sur ces planètes, notamment sur la lune de Jupiter "Io" et les caractéristiques des
anneaux de Saturne, la mission a été étendue. En 2012, Voyager 1 (Fig.1.7) a quitté le système
solaire et devenue le premier engin spatial de l’histoire de l’humanité à entrer dans l’espace
interstellaire. Les deux sondes continuent d’envoyer les informations sur leur environnement via
le Deep Space Network (DSN). La mission actuelle est le voyage interstellaire dont l’objectif est
de caractériser l’environnement extérieur du système solaire.

� Mission ExoMars 2016

La dénomination « ExoMars » concatène « exobiologie », la science qui recherche des traces
d’une forme de vie extraterrestre avec la dénomination de la planète cible. Ce programme mené
en coopération avec Roscosmos, s’articule autour de 2 missions [24].

La première mission du programme ExoMars comprend deux engins spatiaux, Trace Gas Or-
biter (TGO) (Fig.1.8), qui est le satellite de relais lancé en mars 2016, et le robot Schiaparelli.
Les principaux objectifs de cette mission sont de rechercher des preuves du méthane et d’autres
gaz atmosphériques, qui pourraient être des signatures de processus biologiques ou géologiques,
et de tester de nouvelles technologies qui représentent les futures contributions de l’ESA notam-
ment la mission ExoMars 2020. En profitant du positionnement de la Terre et de Mars (fenêtre
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Figure 1.7 – La sonde Voyager 1 : [23]

de lancement), le voyage a été limité à environ 7 mois. Trois jours avant d’atteindre l’atmosphère
de Mars, le 16 octobre 2016, Schiaparelli a été éjecté du TGO. Ensuite, il s’est dirigé vers sa des-
tination en traversant l’atmosphère martienne à 21 000 km/h. Malheureusement, une anomalie
dans le système de mesure et de navigation a entrainé l’échec de l’opération d’atterrissage et la
destruction du robot. Les spécifications techniques établies par l’ESA pour la voie descendante
de la mission ExoMars sont les suivantes :

— Le rythme symbole : varie entre 500 Ksps et 0.02 Ksps.

— Codes correcteur d’erreurs : code concaténé : RS (255,223) + code convolutif (1/2,7) et
Turbo code avec les rendements 1/2, 1/4, 1/6 et une longueur de trame égale à 8920 bits.

— Modulation : GMSK et PCM/PSK/PM avec porteuse résiduelle.

— Fréquence porteuse : la bande X à 8.41GHz.

Le choix de la configuration (code, modulation...) s’effectue d’une manière dynamique en
fonction des conditions de transmission. Ces conditions sont principalement la distance entre
TGO et la station terrestre, la bande des fréquences disponibles et le rapport signal à bruit.

L’entreprise Zodiac Data Systems a participé à cette mission par le récepteur (CRT Cortex)
permettant de recevoir les signaux émis par TGO. Grâce aux travaux menés dans le cadre de
cette thèse CIFRE avec IMT Atlantique, ce récepteur a pu répondre au cahier des charges établi
par l’ESA. Le système de synchronisation de ce récepteur sera détaillé au Chapitre 2.

Dans la suite, nous allons présenter les caractéristiques d’une liaison satellitaite en dévelop-
pant le bilan de liaison et les phénomènes provoquant la variation de l’onde porteuse. Nous nous
intéressons ensuite aux spécificités de la modulation GMSK BTb = 0.5 qui a été recommandée
par le CCSDS pour les transmissions Deep Space objet de cette thèse.
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Figure 1.8 – Trace Gas Orbiter, ExoMars 2016 : [25]

III Caractéristiques d’un système de transmission par satellite

Afin de pouvoir ajuster les éléments de la chaîne de transmission en fonction des besoins des
missions, nous développons dans ce paragraphe le bilan de liaison satellitaire. Ce procédé consiste
à évaluer tous les éléments de gain et de perte dans la chaîne de transmission et d’exprimer la
puissance reçue en fonction de la puissance émise. Ces éléments nous permettent d’exprimer le
rapport signal à bruit au niveau du récepteur ainsi que de développer la théorie de la combinaison
d’antennes au chapitre 4.

Le canal de transmission par satellite (Fig.1.9) se modélise par un canal gaussien mono-trajet
puisque le trajet direct est fortement prépondérant relativement aux trajets réfléchis.

III.1 Bilan de liaison

� Gain de l’antenne

Pour une longueur d’onde de fonctionnement (λ) donnée, le gain d’une antenne [26] parabo-
lique (G) s’exprime en fonction de sa surface effective (Ae) comme suit :

G =
4π

λ2
Ae (1.1)

La surface effective peut s’exprimer comme le produit de la surface physique de l’antenne
(Ap = πd2/4, d : le diamètre de l’antenne) et le rendement de l’ouverture (η) (ce paramètre varie
entre 50% et 70%). Ainsi, l’expression du gain devient :

14
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Figure 1.9 – Les composants d’une liaison satellitaire

G =

(

πd

λ

)2

η (1.2)

� Perte de propagation

Selon l’équation de Friis [27], la puissance reçue (Pr) par une antenne réceptrice située à une
distance (D) d’une antenne émettrice est égale à :

Pr = PeGe
Ar

4πD2

= PeGeGr

(

λ

4πD

)2 (1.3)

Avec :

— Pe : la puissance d’émission

— Ar : la surface effective de l’antenne réceptrice

— Ge : le gain de l’antenne émettrice

— Gr : le gain de l’antenne réceptrice
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Pour que l’équation (1.3) soit valide, il faut que les deux antennes (émettrice et réceptrice)
soient parfaitement alignées.

La perte de propagation L, qui est par définition le rapport de la puissance reçue par la
puissance émise :

L =

(

4πD

λ

)2

(1.4)

En appliquant (1.3) et (1.4) sur le cas d’une transmission par satellite, la puissance (Pt) reçue
au niveau de la station terrestre peut être déterminée en fonction de la puissance d’émission du
satellite (Ps) comme suit :

Pt =
PsGtGs

L
(1.5)

avec Gt et Gs, respectivement, le gain de l’antenne du satellite et l’antenne de la station au sol.
A la réception, le rapport de la puissance du signal reçu par la puissance du bruit (rap-

port signal à bruit RSB) est souvent utilisé comme un facteur de performance de la liaison de
transmission. Le RSB de la liaison descendante du satellite vers la station au sol est égal à :

RSBd =
Pt

Pb

=
PsGtGs

LKbTB

(1.6)

avec :

— kb = 1.38 × 10−23J/K : le coefficient de Boltzmann

— T : la température de bruit de récepteur

— B : la bande passante du récepteur

— KbT : la densité spectrale du bruit thermique

D’après (1.6), la perte de propagation (L) est proportionnelle au carré de la distance séparant
l’émetteur du récepteur. Dans le cas des missions de transmission espace lointain, cette distance
est très importante (ex : la distance moyenne entre un satellite autour de la planète Mars et une
station terrestre est égale à 220 millions de kilomètres) provoquant un SNR très faible au niveau
de la station terrestre. Afin d’avoir une idée plus précise du bilan de liaison d’une mission Deep
Space, nous allons prendre l’exemple de la sonde curiosity qui a été lancé par la NASA en 2011
dans le cadre d’une mission d’exploration de la planète Mars. La communication entre curiosity
et le DSN est assurée par le satellite de relais MRO (Mars Reconnaissance Orbiter). Selon les
informations publiées dans [28], le bilan de liaison de la voie descendante de cette mission, de
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III. Caractéristiques d’un système de transmission par satellite

MRO vers le DSN, est le suivant :

Paramètres d’émission :

� Fréquence porteuse : 8.45 GHz (Bande X)

� Puissance d’émission : 40 dBm (1)

� Gain d’antenne émettrice (2 mètres) : 43 dBi (2)

� Perte due à l’erreur d’orientation : 0.1 dB (3)

Canal de transmission :

� Perte de propagation (400 millions de kilomètres) : 283 dB (4)

� Atténuation atmosphérique : 0.04 dB (5)

Paramètres de réceptions :

� Perte de polarisation : 0.1 dB (6)

� Gain d’antenne réceptrice (70 mètres) : 74 dBi (7)

� Perte due à l’erreur d’orientation : 0.2 dB (8)

� Température totale du système de réception : 21 K

� Densité spectrale de puissance du bruit thermique (N0)= −185.35 dBm/Hz (9)

Bilan de liaison :

� Puissance totale reçue : Pr = (1)+(2)−(3)−(4)−(5)−(6)+(7)−(8) = −122.74 dBm (10)

� Rapport Pr/N0 = (10) − (9) = 62.6 dB-Hz (11)

� Rapport signal à bruit : Es/N0 = Pr/N0 − 10 log10(Rs), Rs : débit symbole

En se basant sur le bilan de liaison, nous pouvons concevoir les différents blocs de la chaîne
de transmission (puissances, tailles des antennes) de sorte que le rapport Pr/N0 soit supérieur au
seuil de fonctionnement de la configuration souhaitée. Le tableau 1.2 illustre quelques exemples
de configurations de la mission curiosity ainsi que la valeur de Pr/N0 minimale requise.
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Débit binaire Débit symbole Code correcteur d’erreurs Modulation Pr/N0 requis Es/N0

1.74 Mbps 4 Msps CC (1/2, 7)+RS (I = 5) QPSK 65.6 dB-Hz −0.42 dB
1.5 Mbps 3 Msps Turbo code 1/2 QPSK 63.5 dB-Hz −1.27 dB

1.325 Mbps 4 Msps Turbo code 1/3 QPSK 62.4 dB-Hz −3.62 dB
0.5 Mbps 3 Msps Turbo code 1/6 QPSK 57.6 dB-Hz −7.17 dB

Table 1.2 – Exemples de configurations de la voie descendante de la mission curiosity

Il est à noter que la valeur minimale requise de Pr/N0 est calculée par rapport au seuil
de fonctionnement du code correcteur d’erreurs. Dans ce cas, le rapport Es/N0 s’exprime en
fonction du Eb/N0 de la manière suivante :

Es

N0
=

Eb

N0
+ 10 log10(M) + 10 log10(Rc) (1.7)

avec M l’ordre de la modulation et Rc le rendement du code correcteur d’erreurs. Ainsi, l’enjeu
majeur de la conception d’une chaîne de transmission du type Deep Space, consiste à assurer
le bon fonctionnement des autres étages de démodulation, tels que la synchronisation, à un tel
faible rapport signal à bruit, d’où la motivation de cette thèse.

Un autre phénomène perturbe aussi fortement la communication numérique par satellite. Il
s’agit de l’effet Doppler, objet de la prochaine section.

III.2 Influence de l’effet Doppler sur la communication numérique

La communication entre le satellite et les stations au sol s’effectue par une radio-transmission
des ondes électromagnétiques à une fréquence porteuse donnée. Le mouvement non uniforme des
sondes spatiales par rapport aux stations de réception terrestres donne lieu à un décalage en
fréquence (décalage Doppler) [29] entre l’onde porteuse reçue et la valeur attendue au niveau de
la station réceptrice. En notant ϑe la vitesse de l’émetteur, ϑr celle du récepteur, c la célérité de
l’onde, fe la fréquence émise, le signal reçu possède une fréquence apparente :

fp =

(

c − ϑr

c − ϑe

)

fe (1.8)

L’instabilité des oscillateurs, sur lesquels le modulateur et le démodulateur se reposent pour
transposer en fréquence le signal en bande de base, provoque également un décalage en phase
et en fréquence. Cette incohérence entre le démodulateur et l’onde porteuse se traduit par une
rotation de la constellation de symboles et, par conséquent, une dégradation des performances en
matière de taux d’erreur binaire (TEB). La figure 1.10 illustre la constellation d’une modulation
de phase à 4 états (QPSK) en présence d’un déphasage nul (Fig.1.10(a)), d’un déphasage sta-
tique (Fig.1.10(b)) et d’un déphasage variable au cours du temps (Fig.1.10(c)). La distorsion de
la constellation perturbe l’organe de décision, qui se base sur les régions de décision (les quatre
quadrants du plan complexe), et provoque des erreurs de détection même dans le cas non-bruité.
Ce phénomène devra donc être traité et compensé au niveau du récepteur afin d’optimiser les
performances de la chaîne de transmission. Les techniques de la synchronisation de fréquence et
de phase seront l’objet du chapitre 2.
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III. Caractéristiques d’un système de transmission par satellite

(a) Constellation avec un déphasage nul

(b) Constellation avec un déphasage
constant (0.3 rd)

(c) Constellation avec un déphasage va-
riable (décalage fréquentiel de 0.1% du
rythme symbole)

Figure 1.10 – L’effet du déphasage entre le démodulateur et l’onde porteuse sur la
constellation

Les tableaux 1.3 et 1.4 donnent les plages de variation du décalage Doppler ainsi que les taux
de variation de ce paramètre au cours du temps (Doppler rate) pour les missions de catégorie A
et la catégorie B (Deep Space) [30].

� Catégorie A

Doppler Doppler rate
Bande S ±80 KHz ±3 KHz/s
Bande X ±300 KHz ±10 Khz/s

Table 1.3 – Doppler et Doppler rate pour les missions de la catégorie A
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� Catégorie B

Doppler Doppler rate
Bande S ±250 KHz ±70 Hz/s
Bande X ±900 KHz ±240 Hz/s
Bande Ka ±4 MHz ±1200 Hz/s

Table 1.4 – Doppler et Doppler rate pour les missions de la catégorie B

Le CCSDS recommande [30], [31] aux concepteurs des récepteurs au sol que leurs architec-
tures soient robustes face à ce phénomène de variation fréquentielle tout en assurant des plages
d’acquisition suffisamment larges selon la bande de fréquences considérée. La plage d’acquisition
est le décalage en fréquence maximal que le récepteur est capable d’estimer et de compenser.
Les tableaux 1.5 et 1.6 récapitulent ces différentes recommandations.

Plage d’acquisition minimale Plage du Doppler rate
Bande S ±150 KHz Min : 500 Hz
Bande X ±600 KHz Max : 50 Khz

Table 1.5 – Recommandations CCSDS pour les missions de la catégorie A

Plage d’acquisition minimale Plage du Doppler rate
Bande S ±300 KHz Min : 1 Hz/s
Bande X ±1 MHz Max : 10 Khz/s
Bande X ±4 MHz

Table 1.6 – Recommandations CCSDS pour les missions de la catégorie B

L’estimation des variations de la fréquence porteuse est alors nécessaire pour optimiser le
système de démodulation et éviter la dégradation de performance. Dans le chapitre 2, nous pré-
sentons les algorithmes de synchronisation qui permettent de démoduler le signal d’une manière
cohérente et optimale au sens de la minimisation du taux d’erreur binaire.

Les ressources spectrales allouées aux transmissions par satellite sont rares et l’optimisation
de l’efficacité spectrale est primordiale lors de la conception d’un tel système de communication.
Dans ce contexte, le CSSDS a recommandé pour les catégories A et B la modulation à enveloppe
constante, objet de la section suivante.

IV Modulation à enveloppe constante

Les communications numériques par satellite fonctionnent sur de très longues distances et
subissent une forte atténuation. Par conséquent, afin d’assurer un rapport signal à bruit su-
périeur aux seuils de fonctionnement des différents étages du démodulateur, les amplificateurs
de puissance, tels que le TWTA (traveling-wave tube amplifier) et le SSPA (solid-state power
amplifier), doivent fonctionner dans la zone de saturation pour maximiser la puissance de sor-
tie. Malheureusement, dans cette zone les amplificateurs ont des caractéristiques non linéaires
(Fig.1.11) ce qui entraîne des distorsions spectrales des signaux [32],[33] (Fig.1.12), notamment
dans le cas des modulations qui transmettent l’information par variation d’amplitude telles que
la modulation d’amplitude (AM) et la modulation d’amplitude quadrature (QAM) (Fig.1.12(a)).
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Figure 1.11 – Caractéristique d’un amplificateur SSPA

(a) Modulation MAQ-16 (b) Modulaion 8-PSK

Figure 1.12 – L’effet de la non-linéarité de l’amplificateur sur les modulations à enveloppe
variable : [33]

L’effet de la non-linéarité de l’amplificateur de puissance sur les modulations à enveloppe
variable, peut provoquer la distorsion du spectre (Fig.1.13) de sorte qu’il ne respecte plus la li-
mitation de l’occupation spectrale imposée par la mission. Alors, après le filtrage par le masque
spectral, une partie du signal sera perdue et l’efficacité spectrale de la transmission sera for-
tement dégradée. En tenant compte de ces contraintes et du besoin d’efficacité énergétique, il
est nécessaire de considérer des modulations qui offrent une bonne efficacité spectrale par des
moyens autres que l’amplitude à plusieurs niveaux. Une telle modulation est la modulation à
phase continue (CPM) et en particulier la GMSK (Gaussian minimum shift keying). La pro-
priété de l’enveloppe constante de la modulation GMSK, protège le signal contre la distorsion
spectrale (Fig.1.15) et permet aux amplificateurs de puissance de fonctionner à la zone de sa-
turation ce qui maximise le gain d’amplification. Ce schéma de modulation a été recommandée
par le CCSDS [34] pour les missions des catégories A et B avec un paramétrage spécifique à
chaque catégorie.
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Figure 1.13 – Distorsion spectrale d’une modulation 16-QAM

IV.1 Modulation GMSK

La modulation GMSK a été proposée pour la première fois en 1981 [35] comme modulation
offrant une bonne efficacité spectrale. Cette modulation a été retenue pour la deuxième généra-
tion du réseau radiomobile, le GSM (global system mobile). La GMSK est une modulation de
phase continue à réponse partielle avec un indice de modulation h = 0.5, obtenue en filtrant la
réponse impulsionnelle rectangulaire du filtre de mise en forme de la modulation MSK (mininum
shift keying) par un filtre Gaussien. L’enveloppe complexe d’un signal modulé en GMSK est la
suivante :

SGMSK(t) =

√

Eb

Tb

exp(jΦ(t)) (1.9)

avec Eb l’énergie moyenne par bit, Tb la période bit et Φ la fonction de phase définie par :

Φ(t) = 2πh
∑

k

dkq(t − kTb) (1.10)

où

q(t) =

∫ t

−∞
g(u)du (1.11)

dk ∈ {±1} (1.12)

dk sont les symboles ayant une période égale à Tb et g(u) est le résultat du filtrage d’un pulse
rectangulaire d’une durée Tb par le filtre gaussien :

g(u) =
1

2Tb

[

Q

(

2πBTb√
ln 2

(

u

Tb

− 1

))

− Q

(

2πBTb√
ln 2

(

u

Tb

))]

(1.13)

La fonction Q est l’intégrale de la loi normale :
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Q(x) =

∫ +∞

x

1√
2π

exp

(

− y2

2

)

dy (1.14)

B la bande à −3 dB du filtre gaussien. Une faible valeur du produit BTb résulte en un
spectre plus compact (Fig.1.15) mais introduit une interférence entre symboles qui dégrade le
taux d’erreur binaire (TEB). Ainsi, pour une application donnée, la valeur de BTb est choisie
comme un compromis entre l’efficacité spectrale et la fiabilité de la transmission. En pratique la
fonction g(w) est tronquée sur une durée LTb (Fig.1.14), choisie en fonction du paramètre BTb.
Pour les services de transmission par satellite, le CCSDS recommande deux jeux de paramètres :
BTb = 0.25, L = 4 pour les missions de la catégorie A et BTb = 0.5, L = 2 pour les missions de
la catégorie B (Deep Space).

Figure 1.14 – La fonction g(u) de la GMSK BTb = 0.25, BTb = 0.3 et BTb = 0.5

IV.1.1 Décomposition de Laurent

La décomposition de Laurent [36] est une transformation qui permet d’exprimer un signal
CPM par une superposition d’un ensemble de signaux appelés pulses de Laurent déphasés en
fonction de l’information à transmettre. Cette transformation offre une représentation linéaire
de la modulation CPM et permet entre autres de concevoir une variante du récepteur optimal
basé sur la représentation en treillis de la fonction de phase Φ(t) [37].

Le nombre de pulses nécessaire à une représentation exacte d’un signal CPM dépend princi-
palement de la largeur du filtre g(u). Selon la décomposition de Laurent le signal GMSK peut
être représenté par :
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Figure 1.15 – L’occupation spectrale : GMSK BTb = 0.25, BTb = 0.5 et le masque spectral
SFCG21-2

SGMSK(t) =

√

Es

Tb

2L−1
∑

i=0

∑

k

ai,kCi(t − kTb) (1.15)

avec ai,k les coefficient de Laurent et Ci(t) les pulses de Laurent.
Pour illustrer la décomposition de Laurent, nous considérons l’exemple BTb = 0.5 et L = 2.

Dans ce cas de figure, le signal GMSK peut être exprimé par la superposition de deux pulses
C0(t) et C1(t). La fonction de phase généralisée est définie comme suit :

Ψ(t) =

{

πq(t), 0 ≤ t ≤ LTb
π
2 [1 − 2q(t − LTb)], LTb ≤ t

(1.16)

alors

{

C0(t) = sin(Ψ(t)) sin(Ψ(t + Tb)), 0 ≤ t ≤ 3Tb

C1(t) = sin(Ψ(t)) sin(Ψ(t + 3Tb)), LTb ≤ t
(1.17)

Les deux pulses de Laurent qui représentent le signal GMSK BTb = 0.5 sont tracés dans
la figure 1.16. Le premier pulse C0(t) est prépondérant au deuxième pulse C1(t) et il véhicule
99.97% de l’énergie du signal. Par conséquent, le récepteur pourra être simplifié en ne considérant
que le premier pulse de Laurent C0(t).

Les coefficients de Laurent sont calculés en fonction des symboles dk de la manière suivante :

a0,k = jk+1
k

∏

n=0

dn (1.18)
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a1,k = jkdk

k−2
∏

n=0

dn (1.19)

D’après (1.18) et (1.19), on en déduit :

a0,k = jdka0,k−1 (1.20)

a1,k = jdka0,k−2 (1.21)

Figure 1.16 – Pulses de Laurent GMSK BTb = 0.5

IV.1.2 Récepteur GMSK BTb = 0.5

En supposant que la synchronisation de l’horloge (rythme symbole) et la récupération de
l’onde porteuse sont parfaites, le signal reçu modulé en GSMK BTb = 0.5 peut être démodulé par
une structure (Fig.1.17) relativement simple qui consiste en un filtre adapté, un échantillonneur
au rythme symbole et un décodeur différentiel.

Figure 1.17 – Structure du récepteur GMSK BTb = 0.5
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Théoriquement le décodage différentiel dégrade le taux d’erreurs binaires du récepteur par
un facteur égale à 2. Pour réduire cette perte, le CCSDS recommande [30] de pré-encoder les
symboles dk de la manière suivante :

βk = (−1)kdkdk−1 (1.22)

Alors, les symboles de Laurent deviennent :

a0,k = I(k)dk (1.23)

a1,k = j(−1)kI(k − 2)dkdk−1dk−2 (1.24)

avec

I(k) =

{

j, n pair
1, n impair

(1.25)

Maintenant, nous allons évaluer les performances en terme de TEB de la GMSK BTb = 0.5 en
comparaison avec la modulation de phase binaire (BPSK) dans le cas d’un canal Gaussien.

Figure 1.18 – Taux d’erreur binaire, BPSK, GMSK avec précodage, GMSK sans précodage

Soit r(t) le signal reçu à la sortie du canal gaussien :

r(t) = SGMSK(t) + n(t) (1.26)

n(t) est un bruit blanc additif gaussien (BBAG) avec une densité spectrale de puissance
égale à N0. Le pré-encodage de l’information binaire en amont de la modulation GMSK élimine
la corrélation entre les symboles de Laurent. Ainsi, à chaque instant k, le symbole a0,k dépend
uniquement du symbole dk (1.23). En absence de toute incohérence (fréquentielle et temporelle)
entre le récepteur et le signal reçu, le taux d’erreurs binaires de la GMSK BTb = 0.5 est
pratiquement identique à celui de la modulation BPSK (1.27) [38] tout en offrant une meilleure
efficacité spectrale.
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TEB ≃ 1

2
erfc(

√

Eb

N0
) (1.27)

avec erfc(x) est la fonction d’erreur complémentaire :

erfc(x) =
2√
π

∫ ∞

x
e−t2

dt (1.28)

L’expression exacte du TEB de la modulation GMSK BTb = 0.5 peut être trouvée dans
[39]. La figure 1.18 compare Le TEB du récepteur (Fig.1.17) avec le TEB d’une BPSK et d’une
GMSK précodée. Un gain d’un facteur 2 est obtenu en précodant les symboles dk, ce qui évite
en outre le décodage différentiel.

Figure 1.19 – Taux d’erreur binaire en présence d’une erreur de phase

Pour mettre en évidence l’effet du décalage Doppler sur la qualité de la transmission, on
trace à la figure 1.19 le TEB en présence d’un déphasage θ et un offset de fréquence fd entre
l’onde porteuse modulée en GMSK et l’oscillateur local du récepteur. Une perte d’environ 1.5 dB
peut être constaté entre le cas d’une synchronisation parfaite et le cas avec déphasage de π/10.
Un décalage en fréquence de 0.1% du débit binaire provoque le dysfonctionnement de la chaîne
de transmission avec un TEB ≃ 0.5 . Par conséquent, l’intégration d’un circuit qui estime et
compense l’erreur de synchronisation devient nécessaire au bon fonctionnement du récepteur.
La synchronisation de phase et de fréquence sera traitée en détail au chapitre suivant.

V Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les principales caractéristiques d’un système de trans-
mission par satellite. Nous avons développé quelques exemples d’applications ainsi que les diffé-
rentes catégories de transmissions par satellite. Nous nous sommes focalisés sur la transmission
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Deep Space qui sera l’objet de cette thèse et à laquelle nous avons contribué dans le cadre
de la mission ExoMars 2016. L’étude de la chaîne de communication numérique par satellite
nous a permis d’identifier les principales contraintes imposées par une telle liaison dont notam-
ment le faible rapport signal à bruit et la variation de phase de l’onde porteuse. En prenant
en considération les recommandations de CCSDS, nous avons décrit la modulation GMSK avec
la décomposition de Laurent. Par l’évaluation des performances du récepteur, nous avons mis
en évidence la dégradation de la qualité de transmission en matière de TEB en présence d’un
déphasage entre l’onde porteuse et l’oscillateur local, d’où la nécessité d’une étude particulière
de l’étage de synchronisation pour satisfaire les performances requises. Le prochain chapitre sera
consacré aux techniques de synchronisation porteuse et aux différentes approches d’implémen-
tation.
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La présence d’une incohérence entre l’onde porteuse et l’oscillateur local du récepteur dégrade
d’une manière significative les performances de la démodulation. Notre objectif est de fiabiliser
l’étage de synchronisation pour assurer le bon fonctionnement du récepteur à très faible rap-
port signal à bruit. Dans ce chapitre, nous nous intéressons aux techniques de synchronisation
porteuse basées sur le critère du maximum de vraisemblance dans le contexte de la transmis-
sion par satellite. Après une revue de la littérature sur les approches de synchronisation, nous
présentons les différentes méthodes d’implémentation de ce critère. En prenant en considération
l’absence de symboles pilotes, dédiés à la synchronisation de la porteuse, dans les recomman-
dations CCSDS pour les transmissions Deep Space, l’approche de synchronisation aveugle sera
retenue. La transmission de données de télémesure se fait généralement en flux contenu, ainsi
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les algorithmes de synchronisation basés sur une boucle à verrouillage de phase (PLL) s’avèrent
plus adaptés à notre contexte que la synchronisation par bloc de données. Dans la dernière partie
de ce chapitre, nous présentons une boucle à verrouillage de phase conçue pour la récupération
d’une onde porteuse modulée en GMSK BTb = 0.5.

I Introduction

La conception d’un système de communication numérique doit répondre à un certain nombre
d’exigences afin de fournir une architecture compétitive en terme de coût d’implémentation et
permettre la transmission de l’information d’une manière fiable de la source vers la destination.
Les paramètres, tels que la bande passante et le rapport signal à bruit (le rapport de la puis-
sance du signal émis par celle du bruit thermique généré par les composants électroniques), sont
souvent imposés par les ressources à disposition [40], notamment la taille des antennes émettrice
et réceptrice [41] et les rendements des générateurs de puissance. Les concepteurs de récepteurs
numériques essayent d’optimiser leurs architectures en tenant compte de ces contraintes et de
proposer des solutions adaptées et fiables. L’un des éléments-clés d’une récupération optimale
de l’information transmise est la démodulation cohérente [42] (Fig.2.1). Cette technique consiste
en une transposition en fréquence du signal reçu, pour le ramener en bande de base, suivi d’un
filtrage adapté à la forme d’onde d’émission et finalement un échantillonnage aux instants qui
maximisent l’énergie des échantillons sur lesquels la décision sera faite. Cette technique de démo-
dulation nécessite la connaissance parfaite d’un certain nombre de paramètres comme la phase
de la porteuse, la fréquence porteuse et le rythme symbole.

Comme il a été mentionné au chapitre précédent, des facteurs, tels que les mouvements des

Figure 2.1 – Système de réception à base de démodulation cohérente

terminaux et l’instabilité des oscillateurs, entraînent un décalage statique ou dynamique entre
les valeurs de ces paramètres à l’émission et les valeurs attendues au niveau du récepteur.

Par conséquent, une estimation de ces paramètres en amont de la démodulation cohérente
est primordiale afin d’avoir les performances souhaitées. En termes de communication numé-
rique, cette opération d’estimation est connue sous le nom de synchronisation [43] (porteuse :
fréquence et phase, temporelle : rythme). Dans le cadre de cette thèse, seul le problème de la
synchronisation de la porteuse est traité, la récupération du rythme est supposée parfaite.

Nous allons dans la section suivante présenter le critère d’estimation du maximum de vrai-
semblance et son application à la synchronisation de la porteuse.
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II Critère du maximum de vraisemblance

Fondamentalement une démodulation cohérente est une estimation selon le critère du maxi-
mum de vraisemblance (ML :Maximum Likelihood) des symboles qui représentent l’information
binaire à transmettre. La difficulté principale de cette technique réside dans le fait que la fonc-
tion de vraisemblance à maximiser contient non seulement les symboles mais également les
paramètres de transmission (fréquence, réponse implusionelle du canal de transmssion, variance
du bruit. . . ). Prenons le cas d’une modulation linéaire [44] transmise sur un canal gaussien. Soit
S(t) l’enveloppe complexe du signal émis :

S(t) =

√

Es

Ts

∑

k

akg(t − kTs) (2.1)

avec ak les symboles, Ts la période symbole, Es l’énergie moyenne par symbole et g(t) la
forme d’onde d’émission.

Le signal reçu r(t) ramené en bande de base est la somme du signal émis S(t) et d’un bruit
gaussien n(t) ayant une densité spectrale de puissance égale à N0 :

r(t) = S(t − τ) exp(jθ(t − τ)) + n(t) (2.2)

θ(t) représente le résiduel de phase et τ le retard de propagation. En présence d’un décalage
fréquentiel variable au cours le temps (mouvement non uniforme des terminaux) le résiduel de
phase s’exprime comme suit :

θ(t) = 2π(
1

2
frt2 + fdt) + θ0 (2.3)

où fr représente le taux de variation du décalage Doppler au cours du temps (Doppler rate),
fd est le décalage Doppler et θ0 est la phase à l’origine de l’onde porteuse.

Sous ces hypothèses, le critère du maximum de vraisemblance s’exprime sous la forme sui-
vante [45] :

LML(Φ̂) = p[r(t)|Ŝ(t, Φ̂)] = C1 exp

(

− C2

N0

∫

T0

|r(t) − Ŝ(t, Φ̂)|2dt

)

(2.4)

où C1,C2 sont des constantes de normalisation, T0 est la période d’observation du signal
et Ŝ(t, Φ̂) est un signal prototype qui s’exprime en fonction de l’estimation de l’ensemble de
paramètres Φ = {τ, fr, fd, θ0, ak} :

Ŝ(t, Φ̂) =

√

Es

Ts

∑

k

âkg(t − kTs − τ̂) exp(jθ̂(t − τ̂)) (2.5)

Dans le cas d’une modulation avec une enveloppe constante, le terme |Ŝ(t, Φ̂)| ne dépend pas
de l’ensemble Φ̂. Par conséquent, le critère de maximum du vraisemblance (2.4) devient :

LML(Φ̂) = C1 exp

(

2C2

N0
ℜ

(

∫

T0

r(t)Ŝ∗(t, Φ̂)dt

))

(2.6)

où ℜ(.) représente la partie réelle et (.)∗ le conjugué complexe.
En remplaçant Ŝ(t, Φ̂) par son expression (2.7) dans (2.6), supprimant tous les termes qui

ne dépendent pas des paramètres à estimer et appliquant le logarithme naturel, le critère de
maximum du vraisemblance s’exprime comme suit :
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Λ(Φ̂) =
N−1
∑

k=0

ℜ(xkâ∗
ke−jθ̂k) (2.7)

où N est le nombre de symboles contenus dans le signal durant la période d’observation
(N = T0/Ts). Le résiduel de phase θ(t) est supposée constant pendant une période symbole et
égale à θk. xk est la sortie du filtre adaptée x(t) échantillonnée à l’instant kTs + τ̂ :

xk =

∫

T0

r(t)g∗(t − kTs − τ̂)dt) (2.8)

Selon le critère du maximum de vraisemblance, les paramètres les plus probables sont ceux
qui maximisent la fonction de vraisemblance (2.7) :

Φ̂ = arg max
Φ̃

Λ(Φ̃) (2.9)

La maximisation de cette fonction par rapport à tous les paramètres est un problème d’op-
timisation multidimensionnel qui présente une complexité d’implémentation très élevée. Par
conséquent, l’estimation d’un sous-ensemble de Φ nécessite la connaissance parfaite des autres
éléments de l’ensemble ou le calcul de la probabilité marginale en intégrant la fonction de vrai-
semblance par rapport à ces éléments. Nous allons maintenant développer les différentes ap-
proches de résolution de ce problème d’optimisation et les comparer en matière de coût et de
performance.

II.1 Synchronisation assistée par des symboles pilotes (DA : Data Aided)

Les symboles pilotes sont des séquences connues insérées dans le message à transmettre pour
permettre au récepteur (Fig.2.2) d’estimer les différents paramètres nécessaires à la démodula-
tion cohérente [46]. Théoriquement, cette technique de synchronisation offre les meilleures per-
formances selon le critère du maximum de vraisemblance. Cependant, l’insertion de ces symboles
connus, réduit la quantité d’information utile transmise et ainsi dégrade l’efficacité spectrale [47].
Le critère ML avec des symboles pilotes s’exprime de la manière suivante :

ΛDA(Φ̂) =
N−1
∑

k=0

ℜ(xka∗
ke−jθ̂k) (2.10)

avec ak les symboles pilotes.
Les performances de la synchronisation par pilotes, en termes de variance de l’erreur de

phase, dépend principalement du paramètre N et du SNR. Lorsque la phase de l’onde porteuse
varie dans le temps d’une manière non uniforme, les symboles pilotes doivent être insérés d’une
manière périodique afin de poursuivre l’évolution de ce paramètre. Ainsi, un compromis entre
l’efficacité spectrale et la performance de la synchronisation est nécessaire au choix de N et de
la disposition des symboles pilotes dans la trame utile. Dans [48], l’auteur propose une méthode
pour déterminer la séquence pilote qui minimise la variance d’un estimateur ML de la phase
de la porteuse, l’offset de fréquence et le retard temporel. Cette méthode consiste à chercher la
séquence qui minimise la borne de Cramer-Rao [49] [50].

II.2 Synchronisation par retour de décision (DD : Decision Directed)

Après une première tentative de démodulation sans aucune compensation d’un éventuel
décalage au niveau de paramètres de la porteuse, les symboles décidés seront redirigés vers
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Figure 2.2 – Système de synchronisation par données pilotes

un bloc de synchronisation (Fig.2.3) basé sur le critère ML [51]. Ces symboles, faisant partie
du message utile, seront considérés comme des symboles pilotes par l’estimateur ce qui évite
la dégradation de l’efficacité spectrale. Cependant, dans des conditions sévères telles que un
très faible SNR (cas de missions de la catégorie B : espace lointain), la fiabilité des décisions
faites sur les symboles est très dégradée. Cette dégradation va entrainer par la suite des erreurs
d’estimation des paramètres et ainsi une propagation d’erreur.

Figure 2.3 – Système de synchronisation par retour de décision

Le critère de ML s’exprime en fonction de symboles décidés âk comme suit :

ΛDD(Φ̂) =
N−1
∑

k=0

ℜ(xkâ∗
ke−jθ̂k) (2.11)

II.3 Synchronisation par retour de décision décodée (CA : Code Aided)

Cette approche est dérivée de la structure Decision Directed en ajoutant un code correcteur
d’erreurs (Fig.2.4) afin d’améliorer la fiabilité des symboles redirigés vers le bloc de synchronisa-
tion [52]. Bien qu’il existe dans la littérature des codes tels que les LDPC [53] et les Turbo codes
[54] [55] capables d’offrir une fiabilité de décision très satisfaisante à très faible RSB, le pouvoir
correcteur de ces codes est conditionné par le bon fonctionnement de la démodulation cohérente.
Les performances de décodage se dégradent considérablement lorsque le décalage initial entre
l’onde porteuse et l’oscillateur local est très important. Par conséquent, la première tentative de
décodage sans la synchronisation de l’oscillateur local peut contenir plusieurs erreurs de décision
et provoquer un phénomène de propagation d’erreur ce qui rend incertain la convergence de
l’algorithme CA. Le temps de traitement peut être également considéré comme un inconvénient
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de cette technique notamment dans un contexte d’une estimation itérative par bloc qui sera
développée à la section III.1.2.

Figure 2.4 – Système de synchronisation par retour de décision décodée

II.4 Synchronisation aveugle (NDA : Non Data Aided)

La synchronisation aveugle [56] (Fig.2.5) consiste à estimer les paramètres de la synchroni-
sation en se basant sur la fonction de vraisemblance marginale. Cette fonction est la densité de
probabilité conditionnelle du signal observé par rapport aux paramètres de synchronisation uni-
quement. La connaissance de la distribution statistique des symboles et le type de modulation
est généralement nécessaire pour appliquer une telle technique de synchronisation.

Figure 2.5 – Système de synchronisation aveugle

Ce critère est obtenu par le calcul de l’espérance mathématique de (2.4) par rapport aux
symboles ak :

LNDA(Φ̂) = Ea{L(Φ̂)}

=
∑

ã∈A

p[r(t)|Ŝ(t, f̂r, f̂d, θ̂0, â)] Pr[â = ã]
(2.12)

et

ΛNDA(Φ̂) = ln{LNDA(Φ̂)} (2.13)
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avec A l’ensemble de toutes les séquences possibles.

En pratique, la méthode de détermination des paramètres de synchronisation par une re-
cherche du zéro de la dérivée du critère ML présente une complexité très élevée. Ainsi, l’im-
plémentation d’un circuit de synchronisation aveugle est souvent basée sur des structures en
boucle fermée telle que les boucles de verrouillage de phase (PLL : phase locked loop)[57]. Ces
techniques offrent un bon compromis entre complexité et performance. Cependant, une bonne
configuration (choix de paramètres de la boucle) est primordiale pour bien maîtriser le compor-
tement de la boucle. La configuration de la PLL sera traitée dans le chapitre suivant.

Dans la prochaine section, nous présentons les différentes techniques d’implémentation du
circuit de synchronisation basé sur le critère du maximum de vraisemblance. Deux modes de
transmission seront considérés, la transmission par bloc et la transmission en flux continu.

III Les techniques d’implémentation d’un estimateur ML

III.1 Synchronisation par bloc

Cette technique d’implémentation consiste à estimer les paramètres de synchronisation en
utilisant un bloc de symboles d’une longueur finie. Les symboles reçus sont utilisés pour calculer
la fonction de maximum de vraisemblance (2.7) et ainsi estimer les paramètres souhaités. Cette
technique de synchronisation est applicable uniquement dans le cas où ces symboles sont connus
du récepteur (Data Aided) ou avec une approche code aided en exploitant les sortie pondérées
d’un code correcteur d’erreur plutôt que les symboles pilotes.

Nous détaillons dans la suite l’implémentation de critères Data aided et Code Aided en
utilisant cette technique.

III.1.1 Synchronisation par bloc assistée par symboles pilotes

En connaissant le bloc de données reçu durant une période d’observation (N symboles pi-
lotes), le récepteur est capable d’estimer les modifications subies par le signal et ainsi synchroniser
son oscillateur local. Dans ce cas de figure, les paramètres de la synchronisation peuvent être
estimés d’une manière directe. Autrement dit, les symboles pilotes connus du récepteur sont
utilisés afin de déterminer les valeurs qui maximisent le critère du maximum de vraisemblance.
Dans [58], l’auteur propose une technique de banc de filtres adaptés pour estimer les paramètres
de synchronisation. Dans un premier temps nous nous focalisons sur le décalage Doppler. L’es-
timation de ce paramètre se fait par une discrétisation de l’ensemble des fréquences et ensuite
un banc de filtres adaptés centrés à ces valeurs (f̃d). Les sorties du banc de filtres seront par
la suite utilisées pour calculer la fonction du ML et ainsi déterminer la fréquence qui maximise
cette fonction (2.14).

— Offset de fréquence :

f̂DA
d = arg max

f̃d

{|Λ(f̃d)|} (2.14)

avec

Λ(f̃d) =
N−1
∑

k=0

a∗
kxk(f̃d) (2.15)
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et
xk(f̃d) =

∫

T0

r(t)g∗(t − kTs)e−j2πf̃dtdt (2.16)

Figure 2.6 – Estimateur ML de l’offset de fréquence

La figure 2.6 illustre la fonction ML (2.15) dans le cas d’un signal modulé en BPSK et décalé
en fréquence de 100Hz. La forme d’onde de mise en forme et une fonction porte d’une durée de
Ts. En se basant sur ces résultats, l’estimateur sélectionne la valeur qui correspond au maximum
de cette fonction et ensuite corrige l’oscillateur sur lequel le récepteur se base pour transposer
le signal reçu en bande de base.

En présence d’un décalage temporel (τ), l’estimation doit être réalisée d’une manière conjointe
par une recherche en deux dimensions (Fig.2.7). Le critère d’optimisation devient :

(τ̂DA, f̂DA
d ) = arg max

f̃d,τ̃

{|Λ(f̃d, τ̃)|} (2.17)

avec

Λ(f̃d, τ̃) =
N−1
∑

k=0

a∗
kxk(f̃d, τ̃) (2.18)

et
xk(f̃d, τ̃) =

∫

T0

r(t)g∗(t − kTs − τ̃))e−j2πf̃d(t+τ̃)dt (2.19)

Après la synchronisation en temps et en fréquence (f̂DA
d , τ̂DA), le récepteur procède à l’esti-

mation de l’offset de phase statique (θ0). Ce paramètre peut être déterminé par une recherche
directe du zero de la dérivée de la fonction de vraisemblance :

θ̂DA
0 = arg{Λ(f̂DA

d , τ̂DA)} (2.20)

Dans la majorité des applications, les trames de données contiennent un nombre limité de
symboles pilotes qui peuvent être insuffisants pour obtenir une estimation fiable de paramètres.
Dans ce cas de figure, la technique de synchronisation assistée par symboles pilotes peut être
combinée avec d’autres techniques comme la synchronisation par retour de décision (Decision
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Figure 2.7 – Estimation conjointe Temps/Fréquence

directed). Dans [59] et [60], les auteurs proposent une estimation conjointe de la phase et la
fréquence porteuse. Cette méthode consiste en une estimation itérative du type DD basée sur
l’algorithme EM (Expectation–Maximization) [61]. Le modèle considéré est une transmission par
bloc de N symboles dont Np symboles pilotes et Nd symboles aléatoires inconnus. Les valeurs ini-
tiales (f̂0

d , θ̂0
0) sont calculées à l’aide d’une estimation DA en exploitant les Np symboles. Ensuite

l’algorithme de synchronisation bascule sur un mode DD itérative sur la totalité de symboles
(N) permettant d’affiner l’estimation et améliorer les performances. Ce principe nécessite de
stocker les observations sur la durée du bloc pour pouvoir estimer à plusieurs reprises les pa-
ramètres. Cette technique a été comparée avec une deuxième approche qui consiste à estimer
les valeurs initiales d’une manière "hybride" DA&NDA sur le bloc de N symboles (DA sur Np

symboles et NDA sur Nd symboles). L’algorithme qui combine ces deux techniques d’estimation
est proposé dans [62], où l’auteur a proposé une méthode d’estimation grossière de paramètres
en utilisant les Np symboles pilotes ensuite un affinement de l’estimation par les Nd symboles
en mode aveugle. La comparaison de deux méthodes (DA-DD et DA&NDA-DD) a montré que
la deuxième technique améliore les performances de l’algorithme EM en fournissant des valeurs
initiales plus fiables car elle combine deux approches d’estimation sur un nombre de symboles
plus important tandis que la méthode DA-DD se limite au Np symboles pilotes . Le schéma
de modulation qui a été considéré dans cette référence est une modulation de phase à 4 états
(QPSK) ayant la propriété suivante :

∀c ∈ A, c4 = −1. (2.21)

avec A = {ej
(2m+1)π

4 , m = {0, 1, 2, 3}} l’alphabet de la QPSK. Par conséquent, pour supprimer
la contribution des symboles dans le calculer du critère ML et effectuer une estimation aveugle
des paramètres, les symboles QPSK sont élevés à la puissance 4 au lieu de calculer la moyenne
du critère ML par rapport à ces symboles. Cette technique est spécifique à la modulation QPSK
et n’est pas applicable aux autres schémas de modulations. Pour la QPSK, l’estimation aveugle
(NDA) de valeurs intiales en utilisant le Nd symboles aléatoires peut être réalisée comme suit
[63], [64] :
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f̂0
d =

1

Nd

arg max
f̃d

∣

∣

∣

∣

∣

Nd−1
∑

k=0

|xk|4ej4 arg {xk}e−j2πf̃dkTs

∣

∣

∣

∣

∣

(2.22)

et

θ̂0
0 =

1

Nd

arg

{

Nd−1
∑

k=0

|xk|4ej4 arg {xk}e−j2πf̂dkTs

}

(2.23)

III.1.2 Synchronisation par bloc assistée par code correcteur d’erreurs

La technique de synchronisation assistée par code correcteur (Code Aided) est un traitement
conjoint de la synchronisation et du décodage correcteur d’erreurs. Dans la littérature deux ap-
proches principales peuvent être distinguées.

— Modification de l’algorithme de détection/décodage

Cette approche consiste à modifier l’algorithme de décodage de canal pour qu’il tienne compte
de l’incertitude sur les paramètres de synchronisation [65] [66] [67]. Afin de détailler davantage
cette approche, considérons le cas d’un décodeur en treillis (Viterbi, PSP, BCJR. . . ) d’un code
convolutif [68]. L’algorithme de décodage modifié effectue une quantification de la phase sur P
niveaux (θ ∈ 2πk

P
, k = 0..P − 1), ensuite pour chaque transition d’un état du treillis à un autre

(si → sj) il calcule autant de métriques que les niveaux de phase considérés.

Figure 2.8 – Algorithme de décodage en treillis avec une quantification de phase sur 3 niveaux

la figure 2.8 illustre un algorithme de décodage en treillis à 4 états avec une quantification
de la phase sur 3 niveaux (en pratique une quantification plus fine est nécessaire pour une
performance acceptable). La branche qui représente la phase la plus proche de la valeur réelle
sera favorisée par l’algorithme lors de la sélection du trajet le plus probable.
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III. Les techniques d’implémentation d’un estimateur ML

— Synchronisation par sorties pondérées du code correcteur

Cette deuxième catégorie d’algorithmes de synchronisation assistée par code correcteur [69][70]
[71] utilisent les rapports de probabilités a posteriori des symboles transmis (LLR : log likelihood
Ratio) plutôt que les symboles pilotes afin d’estimer les paramètres de synchronisation. Les LLR
s’expriment comme suit :

Pak
= log

(

Pr[âk = +1|r(t), f̂r, f̂d, θ̂0]

Pr[âk = −1|r(t), f̂r, f̂d, θ̂0]

)

(2.24)

Des algorithmes de décodage de canal tels que le BCJR [72] et le SOVA [73] peuvent être
utilisés afin de calculer ces LLR qui seront par la suite rédirigés vers l’estimateur des paramètres
de synchronisation. Ce dernier va affiner l’estimation de paramètres et les ré-envoyer au décodeur
pour effectuer une nouvelle itération du décodage et générer les nouveaux LLR. Cette technique
est connue sous le nom de Turbo synchronisation [74] à cause de sa nature itérative et l’échange
de l’information (les LLR dans un sens et les paramètres dans l’autre) entre les deux blocs
(Fig.2.9) (synchronisation/décodage canal)

Figure 2.9 – L’architecture de la Turbo synchronisation

En cas de convergence, cette technique de synchronisation offre des performances similaires
à celles de la synchronisation DA tout en optimisant l’efficacité spectrale de la transmission.
Cependant, à très faible SNR, cette convergence n’est pas garantie [75] [76] et un phénomène
de propagation d’erreur peut apparaître ce qui entraîne la perte de tout un bloc de données.
D’autre part, l’aspect doublement itératif de cette technique (dans le cas d’utilisation d’un
décodeur itératif tel que Turbo code ou LDPC) et le fait que ce traitement doit être effectué
pour chaque bloc, afin d’assurer la poursuite de paramètres, présente une complexité très élevée
notamment pour l’implémentation sur une carte électronique (carte FPGA).
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Chapitre 2. Synchronisation porteuse

III.2 Synchronisation en flux continu : Boucle à verrouillage de phase

La boucle à verrouillage de phase est un système asservi qui permet de synchroniser un
signal de sortie sur un signal de référence en fréquence et en phase. Un schéma-bloc de la PLL
est illustré à la figure 2.10. Le système consiste en un « Détecteur de phase » qui génère l’erreur
d’estimation ek(θ̂k). Ce signal passe ensuite dans le filtre de boucle qui commande un oscillateur
numérique (N.C.O : numerically controlled oscillator). Le choix du filtre de boucle ainsi que
l’analyse de fonctionnement (dans les deux domaines linéaire et non linéaire) seront discutés
dans le chapitre suivant.

Figure 2.10 – Schéma-bloc d’un récepteur incluant une boucle à verrouillage de phase

L’implémentation d’un circuit de synchronisation à base d’une PLL est la technique d’implé-
mentation le plus adaptée au mode de transmission en flux continu. La maximisation du critère
de vraisemblance se fait d’une manière séquentielle à l’aide d’une structure en boucle fermée. A
chaque itération, la boucle utilise la dérivée du critère ML par rapport à la valeur estimée comme
une erreur d’estimation et essaye d’ajuster l’estimation afin d’annuler cette erreur au fur et à
mesure des observations reçues. Fondamentalement, une PLL est une implémentation du critère
ML basée sur l’algorithme du gradient [45]. Autrement dit, au lieu de déterminer la valeur qui
maximise le critère ML par annulation de sa dérivée sur un bloc de données, le détecteur de la
boucle calcule cette dérivée sur chaque partie du signal. Ensuite, le filtre de boucle, rassemble
toutes les contributions et génère un signal de commande pour corriger la phase de l’oscillateur.
L’estimation de la phase étant itérative, l’information de Doppler sera incluse dans l’estimation
de la phase.

Soit la fonction de vraisemblance déduite de (2.7) :

Λ(θ̂) =
N−1
∑

k=0

ℜ(xkâ∗
ke−jθ̂k) (2.25)

La dérivée de cette fonction par rapport à la phase estimée est :

dΛ(θ̂)

dθ̂

∣

∣

∣

∣

∣

θ̂=θ̂k

=
N−1
∑

k=0

ℑ(xkâ∗
ke−jθ̂k) (2.26)

Alors, l’erreur de phase à chaque instant k est égale :
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ek(θ̂k) = ℑ(xkâ∗
ke−jθ̂k) (2.27)

D’après l’expression (2.27), une estimation du symbole âk est nécessaire au calcul de l’erreur
de phase. Ainsi, La PLL peut être implémentée soit à l’aide de données pilotes (Data Aided
PLL), par retour de décision (Decision Directed PLL) ou d’une manière totalement aveugle
(Non Data Aided PLL). Dans la suite de cette section, nous présentons ces trois types de PLL.

— PLL assistée par pilotes

L’expression du détecteur de phase d’une PLL assistée par symboles pilotes déduite de (2.10)
est :

eDA
k (θ̂k) = ℑ(xka∗

ke−jθ̂k) (2.28)

avec ak un symbole connu du récepteur.

Figure 2.11 – Boucle à verrouillage de phase assistée par pilotes

Prenons le cas d’une modulation quadrature de phase, les symboles appartiennent à une

constellation de quatre états en A = {ej
(2m+1)π

4 , m = {0, 1, 2, 3}}.

En l’absence du bruit, la sortie du détecteur de phase est égale :

eDA
k (φk) = sin(φk) (2.29)

où φk = θk − θ̂k est l’offset de phase entre le kieme symbole et le N.C.O de la boucle. Ainsi,
le détecteur de phase de la PLL assistée par symboles pilotes de la modulation QPSK est un
détecteur sinusoïdal.

La figure 2.12 illustre la réponse de la PLL (θ̂k : trait pointillé) en présence d’un décalage en
phase statique de 0.2 rd et une transmission non bruitée. Nous constatons que l’erreur de phase
(eDA

k (φk) : trait plein) converge vers zéro après un temps de réponse, qui sera défini en chapitre
3, et la PLL élimine le déphasage entre les symboles reçus et le N.C.O. Le temps de convergence
dépend principalement de la configuration de la PLL notamment des coefficients du filtre de
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Chapitre 2. Synchronisation porteuse

Figure 2.12 – Réponse de la PLL assistée par pilotes de la modulation QPSK

boucle et du gain du détecteur de phase. La réponse de la PLL se compose en deux phases de
fonctionnement : la première phase est l’acquisition où la PLL essaye d’éliminer le déphasage
en mettant à jour la phase du N.C.O à chaque nouvelle estimation du détecteur de phase. Une
fois verrouillée (erreur de phase nulle) la PLL passe en mode de poursuite. Dans ce mode, le
détecteur de phase continue de fonctionner pour assurer que la PLL réponde à tout nouveau
déphasage qui peut apparaître entre le N.C.O et le signal reçu. Dans [77], une PLL du premier
ordre (un filtre du boucle proportionnel) assistée par pilotes a été étudiée dans le domaine d’ac-
quisition non-linéaire. La nature non-linéaire de la PLL en phase d’acquisition s’explique par
le fait que le détecteur de phase a une caractéristique non linéaire lorsque le déphasage entre
les signaux est important (ex : le détecteur sinusoïdal de la PLL QPSK). L’étude de ce régime
non-linéaire est indispensable pour pouvoir configurer la PLL en fonction des performances sou-
haitées ainsi que pour déterminer les limites théoriques de fonctionnement du système. Cette
étude sera développée au chapitre suivant dans le cas de la modulation GMSK.

— PLL assistée par retour de décision

L’expression du détecteur de phase issue de (2.11) :

eDD
k (θ̂k) = ℑ(xkâ∗

ke−jθ̂k) (2.30)

La technique de synchronisation basée sur une PLL assistée par décision, consiste à améliorer
la fiabilité de détection d’une manière itérative et ainsi avoir des performances similaires à celles
de la synchronisation par pilotes. Dans [78], l’auteur présente une méthode pour déterminer l’ex-
pression analytique du détecteur de phase de PLL DD dans le cas d’une modulation d’amplitude
en quadrature (QAM). Les résultats sont obtenus par un calcul statistique puisque la sortie du
détecteur de phase dépend de la décision ré-bouclée, soit du rapport signal à bruit. Dans [79] et
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Figure 2.13 – Boucle à verrouillage de phase assistée par retour de décision

[80], les performances de la PLL DD sont comparées à une autre technique similaire consiste à
utiliser la sortie pondérée d’un code correcteur d’erreurs (Soft Decision Directed) plutôt que la
décision dure. En faible rapport signal à bruit, cette technique améliore les performances de la
boucle en matière de variance d’erreur de phase.

— PLL aveugle :

L’approche de synchronisation complètement aveugle est souvent basée sur l’hypothèse de
symboles aléatoires identiquement distribués. Seule l’information a priori sur le type de modu-
lation (l’alphabet de symboles) est utilisée afin de marginaliser la fonction de vraisemblance et
supprimer la contribution des symboles dans le calcul du critère ML.

Considérons une modulation binaire de phase (BPSK). Les symboles ak appartiennent à un
alphabet à deux états {−1, 1}. À partir de (2.7) et (2.6), la fonction de vraisemblance s’exprime
par :

L(θ̂) = exp

{

2

N0
ℜ(

∑

k

∫

T0

r(t)â∗
kg∗(t − kTs)e−jθ̂kdt)

}

=
∏

k

exp{ℜ(â∗
kxke−jθ̂k)}

(2.31)

Les termes du produit (2.31) sont des variables aléatoires indépendantes. Ainsi, la moyenne
statistique de cette fonction par rapport les symboles ak peut être calculer de la manière sui-
vante :

Ea[L(θ̂)] =
∏

k

Eak
[exp{ℜ(â∗

kxke−jθ̂k)}]

=
∏

k

cosh(ℜ(xke−jθ̂k))
(2.32)
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En appliquant le logarithme naturel (ln) à (2.32) et dérivant le résultat par rapport θ̂k, on
obtient le critère ML aveugle :

ΛNDA(θ̂) =
∑

k

ℑ(xke−jθ̂k) tanh(ℜ(xke−jθ̂k)) (2.33)

avec tanh(.) la fonction tangente hyperbolique.
Alors, l’expression analytique du détecteur de phase de la PLL aveugle de la modulation

BPSK est :

ek(θ̂k) = ℑ(xke−jθ̂k) tanh(ℜ(xke−jθ̂k)) (2.34)

Figure 2.14 – Boucle de Costas de la modulation BPSK

Pour une faible valeur à l’entrée, la fonction tanh peut être approchée par la fonction iden-
tité f(x) = x. Ainsi, on retrouve la boucle de Costas de la modulation BPSK. Une étude de
performance de cette boucle est présentée dans [81].

Après avoir étudié les différentes approches de la synchronisation fréquentielle et les tech-
niques d’implémentation du critère ML, nous retenons la solution de la boucle à verrouillage
de phase (PLL) aveugle. Ces choix se justifient par le fait que la transmission des signaux de
télémesure se fait en mode flux continu. D’autre part, pour les transmissions Deep Space, le
CCSDS ne recommande pas l’utilisation des symboles pilotes autres que les ASM (Attached
Synchronization Marker), qui sont des courtes séquences pilotes destinées à la synchronisation
des trames. A cause de leurs tailles réduites et leur disposition dans le signal, les ASM ne sont
pas adaptées à la synchronisation par PLL Data Aided. Ces séquences vont être utilisées, en
chapitre 4, dans le cadre de la combinaison d’antennes.

La PLL aveugle s’avère une solution bien adaptée à notre contexte. Cependant, une étude
complète de fonctionnement, notamment dans le domaine non-linéaire, est indispensable pour
maîtriser la configuration de la boucle en fonction de nos besoins. Dans un premier temps, nous
présentons le détecteur de phase de la PLL GMSK et ensuite nous procédons à l’étude des
performances.
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IV Détecteur de phase de la modulation GMSK BTb = 0.5

Dans ce paragraphe, la détermination de l’expression théorique du détecteur de phase basé
sur le critère du maximum de vraisemblance aveugle sera détaillée dans le cas de la modulation
GMSK BTb = 0.5. Nous rappellons que le retard τ est considéré nul (pour plus de détails sur la
synchronisation temporelle voir [82]) et que uniquement la synchronisation porteuse est traitée
dans cette thèse. Deux approches d’implémentation du critère ML seront considérées. La pre-
mière est une implémentation par fenêtre glissante tandis que le deuxième et une implémentation
basée sur la totalité du signal reçu pendant la durée T0.

IV.1 Implémentation du critère ML par une fenêtre glissante

Cette méthode a été proposée par M. SIMON [83] et consiste en les étapes suivantes :

— Décomposition de la durée d’observation T0 en intervalles d’une durée Tk durant laquelle
la phase est considérée constante et égale à θk.

— Pour chaque intervalle Tk, on calcule la moyenne de la fonction de vraisemblance par
rapport aux symboles qui contribuent au signal durant cette période.

— Dérivation par rapport à la phase estimée du critère moyenné.

— Utilisation du résultat obtenu comme erreur de phase pour affiner l’estimation à l’intervalle
suivant Tk+1.

Nous allons maintenant appliquer ces étapes sur la GMSK BTb = 0.5 et décrire la démarche
qui mène à l’expression analytique du détecteur de phase aveugle. Dans le cas de la GMSK
BTb = 0.5, la période symbole Ts est égale à la période bit Tb.

Soit r(t) le signal reçu :
r(t) = SGMSK(t)ejθ(t) + n(t) (2.35)

avec SGMSK(t) la représentation de Laurent du signal GMSK BTb = 0.5 (voir chapitre 1) :

SGMSK(t) =

√

Es

Ts

{

∑

j

a0,jC0(t − jTs) + a1,jC1(t − jTs)

}

(2.36)

Le premier pulse C0(t) a une durée de 3Ts et C1(t) une durée d’une seule période symbole
Ts. A cause du chevauchement des pulses de Laurent, la période d’observation sera composée
d’intervalles d’une durée supérieure à la durée du premier pulse C0(t), soit une durée de 4Ts.
Ainsi, durant le kieme intervalle Tk = {kTs, (k + 4)Ts} le signal reçu contient les symboles sui-
vants : (a0,k−2, a0,k−1, a0,k, a0,k+1, a0,k+2, a0,k+3, a1,k, a1,k+1, a1,k+2, a1,k+3). On illustre à la figure
2.15 la contribution du pulses C0(t) pour l’intervalle Tk avec k = 0.

Alors le signal prototype durant l’intervalle de temps Tk peut être approché par :

Ŝk
GMSK(t) =

√

Es

Ts

{

k+3
∑

j=k−2

â0,jC0(t − jTs) +
k+3
∑

j=k

â1,jC1(t − jTs)

}

ejθ̂k , t ∈ Tk (2.37)

avec θ̂(t) = θ̂k pour t ∈ Tk.
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Figure 2.15 – Les pulses de Laurent qui contribuent au calcul de la fonction de vraisemblance
sur l’intervalle Tk pour k = 0

L’étape suivante consiste à calculer la densité de probabilité du signal reçu conditionnelle-
ment au signal prototype Ŝk

GMSK(t). En considérant la propriété de l’enveloppe constante de la
modulation GMSK, (2.6) s’écrit :

p[rk(t)|Ŝk
GMSK(t)] = exp

(

2

N0
ℜ

∫ (k+4)T s

kTs

rk(t)(Ŝk
GMSK(t))∗dt

)

= exp

(

2

N0

√

Es

Ts
ℜ

(

∫ (k+4)T s

kTs

rk(t)

{

k+3
∑

j=k−2

â∗
0,jC0(t − jTs)

+
k+3
∑

j=k

â∗
1,jC1(t − jTs)

}

e−jθ̂k

))

= exp

(

ℜ
(

k+3
∑

j=k−2

â∗
0,jx0(k, j) +

k+3
∑

j=k

â∗
1,jx1(k, j)

))

(2.38)

avec

xl(k, j) =

(

2

N0

√

Es

Ts

∫ (k+4)T s

kTs

rk(t)Cl(t − jTs)dt

)

e−jθ̂k l = 0, 1 (2.39)

et rk(t) l’observation du signal pour t ∈ Tk. On rappelle les propriétés suivantes des pseudo
symboles a0,j et a1,j (voir chapitre 1) :

a0,j =

{

±j si j est pair
±1 sinon

et
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a1,j =

{

±1 si j est pair
±j sinon

Alors, (2.38) devient :

p[rk(t)|Ŝk
GMSK(t)] =

k+2
∏

j=k−2
j pair

exp(−jâ∗
0,jℑ(x0(k, j)))

k+3
∏

j=k−1
j impair

exp(â∗
0,jℜ(x0(k, j)))

×
k+2
∏

j=k
j pair

exp(â∗
1,jℜ(x1(k, j)))

k+3
∏

j=k+1
j impair

exp(−jâ∗
1,jℑ(x1(k, j)))

(2.40)

D’après (2.39), on distingue que l’intégration englobe entièrement le pulse de Laurent C0(t)
uniquement pour les valeurs qui correspondent à j = k et j = k + 1. Pour les autres valeurs,
l’intégration est partielle. Par conséquent, ces deux termes auront les contributions les plus
importantes lors du calcul de l’erreur de phase. Cette propriété va être utilisée dans la suite du
chapitre afin de simplifier la structure de la boucle de synchronisation.

Grâce au pré-encodage de bits, les pseudo-symboles de Laurent peuvent être considérés
comme des symboles i.i.d (indépendants identiquement distribués). Ainsi, en remplaçant (2.40)
dans (2.12), on obtient la fonction du maximum de vraisemblance aveugle qui correspond à
l’intervalle du temps Tk :

Lk
NDA(θ̂k) =

k+2
∏

j=k−2
j pair

cosh(ℑ(x0(k, j)))
k+3
∏

j=k−1
j impair

cosh(ℜ(x0(k, j)))

×
k+2
∏

j=k
j pair

cosh(ℜ(x1(k, j)))
k+3
∏

j=k+1
j pair

cosh(ℑ(x1(k, j)))

(2.41)

En appliquant la fonction logarithme naturel (ln) à (2.41) et dérivant le résultat par rapport
la phase estimée θ̂k, on obtient l’expression théorique de l’erreur de phase (ek(φk), φk = θk − θ̂k),
qui correspond à la kieme itération de la boucle :

ek(φk) = −
k+2
∑

j=k−2
j pair

ℜ(x0(k, j)) tanh(ℑ(x0(k, j))) +
k+3
∑

j=k−1
j impair

ℑ(x0(k, j)) tanh(ℜ(x0(k, j)))

+
k+2
∑

j=k
j pair

ℑ(x1(k, j)) tanh(ℜ(x1(k, j))) −
k+3
∑

j=k+1
j pair

ℜ(x1(k, j)) tanh(ℑ(x1(k, j)))

= e0,k(φk) + e1,k(φk)

(2.42)

La boucle de synchronisation de phase aveugle de la modulation GMSK BTb = 0.5 obtenue
par cette approche d’implémentation est illustrée à la figure 2.16. Le détecteur de phase décrit par
(2.42) est scindé en deux blocs afin de distinguer la contribution du premier pulse de Laurent
C0(t) de celle du deuxième C1(t). Dans la suite du chapitre cette boucle de synchronisation
aveugle sera notée BPLL (Blind PLL).
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Figure 2.16 – PLL, GMSK BTb = 0.5

IV.1.1 Simplification de la boucle BPLL

D’un point de vue matériel, la boucle BPLL présente une complexité relativement élevée
notamment en considérant le nombre important de multiplieurs utilisés dans le calcul de l’er-
reur de phase. De plus, des contrôleurs automatiques du gain (AGC : automatic gain control)
doivent être intégrés, à la sortie de chaque intégrateur, pour maintenir un niveau de puissance
exploitable à très faible SNR. D’autre part, la fonction tangente hyperbolique tanh doit être im-
plémentée à l’aide d’un algorithme itératif (CORDIC [84]) et une estimation du SNR (Es/N0)
est nécessaire au calcul de l’erreur, ce qui complique davantage l’algorithme de synchronisation.
Ainsi, ce paragraphe sera consacré à la présentation de deux versions simplifiées [85] [86] de
BPLL. En se basant sur un ensemble de propriétés de la modulation GMSK et le détecteur de
phase de BPLL, l’obtention de structures simplifiées se résume aux points suivants :

— Le premier pulse de Laurent contient 99.997% de l’énergie du signal :
e0,k(φk) est le terme dominant dans l’expression du détecteur de phase (2.42)
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⇒ ek(φk) ≃ e0,k(φk)

— Les termes qui correspondent à j = k et j = k + 1 contiennent la plupart de l’énergie du
e0,k(φk) :

⇒ e0,k(φk) ≃ −ℜ(x0(k, k)) tanh(ℑ(x0(k, k)) + ℑ(x0(k, k + 1)) tanh(ℜ(x0(k, k + 1))

— La fonction tangente hyperbolique peut être considéré comme une décision adaptative (en
fonction du SNR) sur les pseudo symboles a0,k et a0,k+1.

Développons l’expression de x0(k, k) (2.39) afin d’expliquer davantage le dernier point :

x0(k, k) =
2

N0

(

√

Es

Ts

∫ (k+4)T s

kTs

rk(t)C0(t − kTs)dt

)

e−jθ̂k (2.43)

avec

rk(t) ≃
√

Es

Ts

{

k+3
∑

j=k−2

a0,jC0(t − jTs)ejθk

}

+ n(t) (2.44)

Substituons rk(t) par son expression dans (2.43) :

x0(k, k) = 2
Es

N0

k+3
∑

j=k−2

a0,jejφk
1

Ts

∫ (k+4)Ts

kTs

C0(t − jTs)C0(t − kTs)dt + wk

= 2
Es

N0

k+3
∑

j=k−2

a0,jejφkC(j, k) + wk

(2.45)

avec

wk =
2

N0

√

Es

Ts

∫ (k+4)Ts

kTs

n(t)C0(t − kTb)dt (2.46)

Les termes C(j, k) sont les coefficients d’auto-corrélation de la fonction C0(t) :

C(j, k) =
1

Ts

∫ (k+4)Ts

kTs

C0(t − jTs)C0(t − kTs)dt (2.47)

et wk un bruit additif gaussien ayant une puissance σ2
w = 4EsC(0, 0)/N0. Selon (2.45), l’en-

trée de la fonction tanh est une combinaison linéaire des pseudo symboles (interférence inter-
symboles) pondérés par les coefficients de l’auto-corrélation et le rapport signal à bruit (Es/N0).
La courbe de la fonction tanh ainsi que les deux fonctions f(x) = x (l’identité) et f(x) = sign(x)
(la fonction signe) sont tracées à la figure 2.17.

Pour une valeur de SNR (Es/N0) importante, la fonction "tanh" fournit une décision dure
({−1, +1})(la fonction "sign") sur le pseudo symbole a0,k tandis que pour une valeur faible
(Es/N0 proche du zéro) une décision soft ("l’identité") va être prise. Ainsi, "tanh" peut être
approchée soit par "sign" (fort SNR) ou "l’identité" (faible SNR) en fonction du type de mission
et du SNR cible. L’aspect adaptatif du détecteur BPLL est le résultat de la multiplication par
(1/N0) lors du calcul de termes x0(k, j). Par conséquent, cette multiplication sera inutile dans
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Figure 2.17 – La fonction tangente hyperbolique

le cas des deux versions simplifiées vu que la fonction "tanh" est déjà remplacée par "sign" ou
"l’identité".

En se basant sur ces hypothèses, deux détecteur de phase pour la modulation GMSK
BTb = 0.5 peuvent être dérivés du détecteur de la boucle BPLL.

— Détecteur de phase basé sur l’approximation faible SNR de tanh (tanh(x) ≃ x) "SBPLL"
(Soft Blind PLL) :

eSBP LL,k(φk) = −ℜ(x′0(k, k))ℑ(x′0(k, k)) + ℑ(x′0(k, k + 1))ℜ(x′0(k, k + 1)) (2.48)

— Détecteur de phase basé sur l’approximation fort SNR de tanh (tanh(x) ≃ sign(x)) "HB-
PLL" (Hard Blind PLL) :

eHBP LL,k(φk) = −ℜ(x′0(k, k))sign(ℑ(x′0(k, k))) + ℑ(x′0(k, k + 1))sign(ℜ(x′0(k, k + 1))) (2.49)

avec

x′0(k, k) =

√

Es

Ts

∫ (k+4)T s

kTs

rk(t)C0(t − jTs)e−jθ̂k dt (2.50)

La figure 2.18 illustre les deux versions simplifiées de la boucle BPLL. Bien qu’une réduction
de la complexité ait été obtenue par la simplification du détecteur de phase, une étude de
performance reste nécessaire pour comparer les trois structures et estimer la dégradation de
performance due aux approximations. Cette étude sera développée au chapitre suivant. Dans la
suite de cette section, nous allons considérer une deuxième approche d’implémentation du critère
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IV. Détecteur de phase de la modulation GMSK BTb = 0.5

(a) Boucle de synchronisation SBPLL

(b) Boucle de synchronisation HBPLL

Figure 2.18 – Structures simplifiées de la boucle de synchronisation GMSK BTb = 0.5

ML qui consiste à calculer la fonction de vraisemblance sur toute la période d’observation T0.
Ensuite, nous comparons cette méthode au résultat obtenu par l’implémentation avec une fenêtre
glissante proposée dans [83].

IV.2 Calcul du critère ML sur la totalité du signal reçu

Afin de simplifier le calcul, nous ne considérons que le premier pulse de Laurent. En reprenant
(2.6), on écrit :
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p[r(t)|ŜGMSK(t)] = exp

(

2

N0
ℜ

(

∫

T0

r(t)Ŝ∗
GMSK(t)dt

))

= exp

(

2

N0

√

Es

Ts
ℜ

(

∫

T0

r(t)

{

∑

k

â∗
0,2kC0(t − 2kTs)

+ â∗
0,2k+1C0(t − (2k + 1)Ts)

}

e−jθ̂k

))

=
∏

k

exp

(

ℜ
(

â∗
0,2kx2k + â∗

0,2k+1x2k+1

))

(2.51)

avec

ŜGMSK(t) le signal prototype sur toute la période T0 et il s’exprime comme suit :

ŜGMSK(t) =
∑

k

{â∗
0,2kC0(t − 2kTs) + â∗

0,2k+1C0(t − (2k + 1)Ts)}e−jθ̂k (2.52)

et

xl =
2

N0

√

Es

Ts

∫

T0

r(t)C0(t − lTs)e−jθ̂k dt (2.53)

En utilisant (1.23) et (1.25), les symboles de Laurent peuvent être exprimés en fonction des
symboles dk et (2.51) devient :

p[r(t)|ŜGMSK(t)] =
∏

k

exp

(

ℑ(d̂∗
2kx2k) + ℜ(d̂∗

2k+1x2k+1)

)

(2.54)

Maintenant, on calcule la moyenne statistique de ce critère par rapport les symboles dk. Les
termes du produit sont statistiquement indépendants. Alors :

Edk

[

p[r(t)|ŜGMSK(t)]

]

=
∏

k

Ed2k,d2k+1

[

exp

(

ℑ(d̂∗
2kx2k) + ℜ(d̂∗

2k+1x2k+1)

)]

=
∏

k

cosh(ℑ(x2k)) cosh(ℜ(x2k+1))

(2.55)

En appliquant le logarithme naturel (ln) à (2.55) et dérivant le résultat par rapport θ̂k, on obtient
le critère ML aveugle :

LNDA(θ̂) =
∑

k

−ℜ(x2k) tanh(ℑ(x2k)) + ℑ(x2k+1) tanh(ℜ(x2k+1)) (2.56)

Alors l’expression analytique du détecteur de phase s’exprime par :

eNDA
k (φk) = −ℜ(x2k) tanh(ℑ(x2k)) + ℑ(x2k+1) tanh(ℜ(x2k+1)) (2.57)

En comparant (2.57) et (2.42), nous constatons que l’expression de l’erreur de phase obtenue
par l’implémentation du critère ML par une fenêtre glissante contient des termes supplémen-
taires par rapport à l’erreur de phase qui découle directement du critère ML optimal. Les termes
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supplémentaires n’apporteront aucune amélioration de performances de la boucle de synchroni-
sation puisque, dans le meilleur des cas, la BPLL aura des performances similaires à celles de la
boucle ML aveugle optimale. Par ailleurs, en faisant l’approximation de tanh dans l’expression
de l’erreur de phase optimale (2.57) en fonction du SNR, nous retrouvons les deux détecteurs
SBPLL et HBPLL qui ont été dérivés du détecteur BPLL ce qui prouve la fiabilité des hypothèses
qui ont été considérées.

Après avoir défini les différentes versions de la PLL GMSK BTb = 0.5, nous procédons à
l’étude de fonctionnement de ces structures. Cette étude est basée sur des modèles équivalents
où chaque bloc de la PLL est représenté par sa fonction caractéristique. Le filtre de boucle et le
N.C.O sont directement représentés par leurs fonctions de transfert. Concernant le détecteur de
phase, cette fonction caractéristique doit être déterminée à partir de l’expression analytique des
détecteurs. En termes de la théorie de PLL, cette fonction est appelée la courbe en S (S-curve).

V Les courbes en S des détecteurs de phase

Par définition la courbe en S (ou la courbe caractéristique) est la valeur moyenne de la sortie
du détecteur de phase en présence d’une différence de phase statique (θk = θ, ∀k) entre l’onde
porteuse et le N.C.O local de la boucle ouverte, i.e, en supprimant la rétroaction du détecteur
de phase sur le N.C.O :

S(φ) = E[ek(φk)|φ] (2.58)

Dans ce paragraphe, la détermination de courbes en S des détecteurs SBPLL et HBPLL
est développée en détail et les résultats obtenus sont comparés par des simulations. A notre
connaissance, ces expressions n’existent pas dans la littérature et représentent une contribution
de ce travail de thèse.

V.1 La courbe en S du détecteur SBPLL

On rappelle l’expression analytique du détecteur SBPLL (2.48) :

eSBP LL,k(φk) = −ℜ(x′
0(k, k))ℑ(x′

0(k, k)) + ℑ(x′
0(k, k + 1))ℜ(x′

0(k, k + 1)) (2.59)

avec

x′0(k, k) =

{

Es

k+2
∑

j=k−2

a0,jC(j, k)

}

ejφk + n′k (2.60)

n′
k est un bruit gaussien avec une moyenne nulle et une variance σ2

n′ = EsN0C(0, 0). Les
coefficient d’auto-corrélation C(k − 2, k) = C(k, k + 2) ≃ 0.0014. Comparativement aux autres
termes, ces deux termes seront négligés lors de la détermination de la courbe en S.

x′0(k, k) = {Es[a0,k−1C(k − 1, k) + a0,kC(k, k) + a0,k+1C(k + 1, k)]}ejφk + n′k (2.61)

En tenant compte de pré-encodage et le fait que C(k − 1, k) = C(k + 1, k) = 0.409, (2.61)
devient :

r′0(k, k) = Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) + jdkC(k, k)]ejφk (2.62)
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avec, C(k, k) = 0.997, ∀k.

Considérons que la première partie de l’erreur de phase eSBP LL,k(φk) (−ℜ(x′
0(k, k))ℑ(x′

0(k, k))) :

ℜ(r′0(k, k)) = Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk) − dkC(k, k) sin(φk)] + n′
k,I (2.63)

et

ℑ(r′0(k, k)) = Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk)] + n′
k,Q (2.64)

avec n′
k,I et n′

k,Q sont, respectivement, la partie réelle et la partie imaginaire de n′
k.

Le produit de (2.63) et (2.64) donne :

−ℜ(r′k,k)ℑ(r′k,k) = E2
s [

1

2
C2(k + 1, k)(dk−1 + dk+1)2 sin(2φk)

+ C(k + 1, k)C(k, k)(dk−1 + dk+1)dk cos2(φk)

− C(k + 1, k)C(k, k)(dk−1 + dk+1)dk sin2(φk)

− 1

2
C2(k, k) sin(2φk)] + n′k,In′k,Q

+ n′k,IEs[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk)]

+ n′k,QEs[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk) − dkC(k, k) sin(φk)]

En calculant la moyenne de cette expression par rapport aux symboles dk et en remarquant
que les termes de bruit ont une moyenne nulle, on obtient :

Ed,n′[−ℜ(r′0(k, k)ℑ(r′0(k, k)] =
E2

s

2
(C(k, k)2 − 2C2(k + 1, k)) sin(2φk) (2.65)

En appliquant le même développement pour le deuxième terme de eSBP LL,k(φk), on obtient
exactement le même résultat. Par conséquent, la courbe en S du détecteur SBPLL s’exprime de
la manière suivante :

SSBP LL(φ) = E2
s (C(k, k)2 − 2C2(k + 1, k)) sin(2φ) (2.66)

V.2 La courbe en S du détecteur HBPLL

L’expression analytique du détecteur HBPLL (2.49) est :

eSBP LL,k(φk) = −ℜ(x′
0(k, k))×sign(ℑ(x′

0(k, k)))+ℑ(x′
0(k+1, k))×sign(ℜ(x′

0(k+1, k))) (2.67)

En remplaçant (2.62) dans le premier terme de (2.67) :

−ℜ(r′k,k)sign(ℑ(r′0(k, k))) = (Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk) − dkC(k, k) sin(φk)] + n′k,I)

× sign(Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk)] + n′k,Q)

= λk(Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk) − dkC(k, k) sin(φk)] + n′k,I)
(2.68)
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avec λk la décision hard prise sur le symbole dk en présence d’un interférence inter-symboles
(dk−1 et dk+1) et d’une erreur de phase (φk).

La moyenne de l’expression (2.68) s’exprime de la manière suivante :

Edk−1,dk,dk+1,λk,n′[−ℜ(r′0(k, k))sign(ℑ(r′0(k, k)))] =
∑

λk∈I

∑

dk−1∈I

∑

dk∈I

∑

dk+1∈I

Pr[λk, dk−1, dk, dk+1]

λk(Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk)

− dkC(k, k) sin(φk)] + n′k,I)

=
1

8

∑

λk∈I

∑

dk−1∈I

∑

dk∈I

∑

dk+1∈I

Pr[λk|dk−1, dk, dk+1]

λk(Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) cos(φk)

− dkC(k, k) sin(φk)] + n′k,I)

=
1

8

15
∑

m=0

PmUm

(2.69)

avec I = {−1, +1}, Pm la probabilité d’une combinaison donnée de symboles {λk, dk−1, dk, dk+1},
Um l’erreur de phase qui correspond à cette combinaison et n′k,I , n′k,Q sont les termes de bruit
gaussien avec une moyenne nulle et une variance σ2

n,I = σ2
n,Q = EsN0C(0, 0)/2.

Afin de réduire le nombre de séquences pour lesquelles il faut déterminer la probabilité
d’apparition ainsi que l’erreur de phase correspondante, on développe les deux probabilités
suivantes :

Pr[λk = −1|dk−1, dk, dk+1] = Pr[Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk)]

+ n′k,Q 6 0]

= Pr

[√

2

EsN0C(k, k)
n′k,Q >

√

2Es

N0C(k, k)
(C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk))

]

= Q

(
√

2Es

N0C(k, k)
(C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk))

)

(2.70)
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et

Pr[λk = 1|dk−1, dk, dk+1] = Pr[Es[C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk)]

+ n′k,Q > 0]

= Pr

[√

2

EsN0C(k, k)
n′k,Q >

−
√

2Es

N0C(k, k)
(C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk))

]

= Q

(

−
√

2Es

N0C(k, k)
(C(k + 1, k)(dk−1 + dk+1) sin(φk) + dkC(k, k) cos(φk))

)

(2.71)

En utilisant (2.70),(2.71) et la propriété suivante de la fonction Q(x) :

Q(x) = 1 − Q(−x) (2.72)

On obtient :
Pr[λk = 1|dk−1, dk, dk+1] = 1 − Pr[λk = −1|dk−1, dk, dk+1] (2.73)

D’autre part, les erreurs de phase qui correspondent à ces deux séquences sont de même
module et de signe opposé :

U [λk = 1, dk−1, dk, dk+1] = −U [λk = −1, dk−1, dk, dk+1] (2.74)

En prenant en considération (2.73) et (2.74), (2.69) devient :

Edk−1,dk,dk+1,λk
[−ℜ(r′k,k)sign(ℑ(r′k,k))] =

1

8

7
∑

m=0

Um(2Pm − 1) (2.75)

Alors, seule la moitié des séquences possibles doit être considérée dans le calcul la courbe en
S.

m {λk, dk−1, dk, dk+1} Pm Um

0 -1,-1,-1,-1 Q(−
√

2Es

N0C0
{2C1 sin(φk) + C0 cos(φk)}) Es[−2C1 cos(φk) + C0 sin(φk)]

1 -1,-1,-1,1 Q(−
√

2Es

N0C0
{C0 cos(φk)}) Es[C0 sin(φk)]

2 -1,-1,1,-1 Q(−
√

2Es

N0C0
{2C1 sin(φk) − C0 cos(φk)}) −Es[2C1 cos(φk) + C0 sin(φk)]

3 -1,-1,1,1 Q(
√

2Es

N0C0
{C0 cos(φk)}) −Es[C0 sin(φk)]

4 -1,1,-1,-1 Q(−
√

2Es

N0C0
{C0 cos(φk)}) Es[C0 sin(φk)]

5 -1,1,-1,1 Q(−
√

2Es

N0C0
{−2C1 sin(φk) + C0 cos(φk)}) Es[2C1 cos(φk) + C0 sin(φk)]

6 -1,1,1,-1 Q(
√

2Es

N0C0
{C0 cos(φk)}) −Es[C0 sin(φk)]

7 -1,1,1,1 Q(−
√

2Es

N0C0
{−2C1 sin(φk) − C0 cos(φk)}) Es[2C1 cos(φk) − C0 sin(φk)]

Table 2.1 – Probabilités et erreurs de phase
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avec C0 = C(k, k) et C1 = C(k, k + 1).
Les probabilités (Pm) et les erreurs de phase correspondantes (Um) des 8 séquences possibles

sont données au tableau 2.1.
Finalement, en remplaçant ces valeurs dans l’expression (2.75) et en effectuant quelques

manipulations mathématiques simples, la courbes en S du détecteur HBPLL s’exprime comme
suit :

SHBP LL(φ) = E[eSBP LL,k(φ)|φ] =
1

2
U0(2P0 − 1) + U1(2P1 − 1) +

1

2
U5(2P5 − 1) (2.76)

(a) Détecteur BPLL

(b) Détecteur HBPLL (c) Détecteur SBPLL

Figure 2.19 – Les courbes en S des trois détecteurs de phase de la modulation GMSK
BTb = 0.5

La figure 2.19 illustre les courbes en S des trois détecteurs de phase considérés dans ce
chapitre. Contrairement aux détecteurs BPLL et HBPLL, la courbe en S du détecteur SBPLL
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ne dépend pas du rapport signal à bruit. En pratique, cette propriété représente un avantage
important puisqu’une estimation du SNR, avant la synchronisation, ne sera pas nécessaire à la
configuration des paramètres de boucle. Selon les expressions obtenues et qui ont été confirmées
par simulations, toutes les courbes en S ont une forme semi-sinusoïdale à très faible SNR :

S(φ) =
α

2
sin(2φ) (2.77)

avec α la pente à l’origine de la courbe en S.

α =
dS(φ)

dφ
|φ=0 (2.78)

VI Conclusion

Dans ce chapitre nous nous sommes intéressés aux techniques de synchronisation de la por-
teuse basées sur le critère ML. Les différentes approches d’implémentation de ce critère ont été
présentées et comparées en termes de performance et coût d’implémentation. Nous avons retenu
les méthodes de synchronisation aveugle basées sur une structure en boucle fermée (PLL) qui
s’avéraient adaptées au contexte de la transmission par satellite en flux continu et sans symboles
pilotes. Dans la suite de ce travail, il sera prouvé que la PLL n’est pas seulement un système
relativement simple à implémenter mais elle est aussi capable, à condition d’une bonne maitrise
de la configuration des paramètres, de satisfaire les exigences de la transmission par satellite.
Le chapitre suivant sera consacré à l’analyse de la PLL dans le domaine linéaire et non-linéaire
afin de proposer des outils théoriques qui facilitent la configuration de la boucle et assurent la
convergence de l’algorithme à très faible rapport signal à bruit.
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Nous présentons dans ce chapitre une nouvelle étude de fonctionnement d’une PLL avec un
détecteur de phase semi-sinusoïdal (S(φ) ∝ sin(2φ)) basée sur la méthode de plan de phase.
L’objectif de cette étude est d’exprimer les différents modes de fonctionnement de la PLL en
fonction des paramètres de configuration. Dans un premier temps, nous développons l’analyse
en phase d’acquisition. Durant cette phase, le décalage en fréquence et en phase entre l’onde
porteuse et le N.C.O du récepteur est important. Ainsi, la boucle présente un comportement
non-linéaire à cause de la caractéristique sinusoïdale du détecteur de phase. Ensuite, nous nous
intéresserons à la phase de poursuite où ce décalage sera réduit et la courbe en S du détecteur
de phase pourra être approchée par sa pente à l’origine. Par conséquent, la PLL sera modélisée
par un simple système linéaire et l’étude peut être réalisée à l’aide d’outils classiques tels que
la fonction de transfert. Dans la dernière partie de ce chapitre, nous nous focalisons sur les
performances à très faible SNR des trois PLL présentées dans le chapitre 2. Finalement, nous
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présentons les résultats de simulation d’une transmission du type Deep Space en utilisant un
Turbo code avec un rendement égal à 1/6.

I Analyse de fonctionnement en phase d’acquisition

La phase d’acquisition, appelée aussi phase d’accrochage, est généralement caractérisée par
un comportement non linéaire provoqué par la nature sinusoïdale de la courbe en S (S-curve) du
détecteur de phase. Dans la littérature, cette phase a été bien étudiée dans le cas d’une PLL avec
un détecteur de phase sinusoïdal (S(φ) = sin(φ)). Dans [87] et [57], les auteurs présentent des
analyses théoriques complètes de ce type de PLL dans le domaine linéaire et non-linéaire. Ces
études se sont intéressés à la capacité de la PLL à éliminer un décalage Doppler en partant d’un
état de verrouillage ainsi que le temps nécessaire à ce processus. Les types de filtre de boucle
qui ont été considérés sont le filtre proportionnel et proportionnel-intégral (P-I). Comme il a
été démontré dans le chapitre 2, les trois détecteurs BPLL, SBPLL et HBPLL de la modulation
GMSK BTb = 0.5, ont tous des caractéristiques semi-sinusoïdales (S(φ) ∝ sin(2φ)), ainsi les
formules présentées dans [87] et [57], ne sont pas directement applicables sur ces détecteurs.
Dans la suite de cette section, nous allons présenter une nouvelle analyse d’une PLL avec un
détecteur semi-sinusoïdal en utilisant la méthode de plan de phase [88]. Les résultats obtenus
représentent des contributions de cette thèse et, au meilleur de notre connaissance, ils n’existent
pas dans la littérature. Les phénomènes étudiés dans la première section de ce chapitre ne
peuvent pas être décrits par le modèle linéaire qui sera présenté dans la deuxième section. Bien
que les implémentations sont discrètes, cette analyse sera développée dans le domaine du temps
continu afin de simplifier le calcul. En pratique, en multipliant les différents coefficients par la
fréquence d’échantillonnage, toutes les formules restent applicables dans le domaine discret.

Figure 3.1 – Modèle équivalent de la PLL en phase d’acquisition

Le modèle équivalent non-linéaire de la PLL illustré à la figure 3.1 est le point de départ
de cette étude. Les paramètres Kd, Kf , Kg représentent les gains des différents blocs et a le
gain de l’intégrateur du filtre de boucle. Les phases θ(t) et θ̂(t) représentent, respectivement, le
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résiduel de phase, après la transposition en bande de base du signal sur porteuse, et la phase
du NCO. Dans un premier temps, nous considérons un décalage Doppler constant (Doppler rate
nul). Dans ce cas de figure, le résiduel de phase s’exprime par :

θ(t) = ω∆t + θ0 (3.1)

avec ω∆ = 2π(fd − f0) l’offset de fréquence entre le décalage Doppler (fd) et la fréquence
centrale initiale du NCO (f0). Afin d’expliquer la méthode d’analyse par un plan de phase, nous
considérons dans la première partie de cette section une PLL du premier ordre, i.e, un filtre de
boucle proportionnel avec a = 0.

I.1 Étude d’une PLL du premier ordre

En se basant sur le modèle équivalent de la figure 3.1, nous pouvons modéliser la PLL du
premier ordre par l’équation différentielle suivante [89] :

dφ(t)

dt
= ω∆ − G sin(2φ(t)) (3.2)

avec G = KdKdKg le gain de la boucle et φ(t) = θ(t) − θ̂(t).

Le décalage de fréquence ω∆ est considéré positif. Pour le cas ω∆ < 0, il faut simplement
remplacer φ(t) par −φ(t). En utilisant une variable de temps normalisée τ = t/G, on peut
réduire le nombre de paramètres explicites dans l’équation (3.2), et on obtient :

dφ(τ)

dτ
= ω′

∆ − sin(2φ(τ)) (3.3)

avec ω′
∆ = ω∆/G. Dans ce chapitre, la synchronisation temporelle est supposée parfaite et le

symbole τ est désormais utilisé pour représenter la variable temporelle normalisée. Maintenant
nous procédons à l’analyse de la PLL décrite par (3.3) en utilisant la méthode de plan de phase.
Cette méthode d’étude graphique est souvent utilisée pour analyser les équations différentielles
non-linéaires d’ordre 1 et 2 avec des coefficients invariants dans le temps [90], [91].

I.1.1 Plan de phase d’une PLL du premier ordre

L’offset de fréquence instantané dφ(τ)/dτ est tracé en fonction du déphasage φ(τ) à la figure
3.2. Cette courbe est une représentation graphique de l’équation différentielle (3.3) et elle est
connue sous le nom de plan de phase. En utilisant cette courbe, nous allons développer dans la
suite de cette section quelques caractéristiques de la PLL du premier ordre avec un détecteur
de phase semi-sinusoïdal.

— Points d’équilibre :

La courbe bleue (en ligne pleine) représente le cas de |ω′
∆| < 1. Dans ce cas de figure, l’équa-

tion dφ(τ)/dτ = 0 admet des solutions dans l’ensemble des phases φ. Ces solutions sont appelées
points d’équilibre du système et peuvent être déterminés en résolvant l’équation suivante :

dφ(τ)

dτ
= 0

⇒ sin(2φ(τ)) = ω′
∆

(3.4)
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Figure 3.2 – Plan de phase d’une PLL du premier ordre avec un détecteur semi-sinusoïdal

Si |ω′
∆| < 1, cette équation admet des solutions qui peuvent être divisées en deux classes

comme suit :

φ1,k = kπ +
1

2
sin−1(ω′

∆) (3.5)

et

φ2,k = (k − 1

2
)π − 1

2
sin−1(ω′

∆) (3.6)

avec k ∈ Z.

Au niveau des points définis par (3.5), la courbe de dφ(τ)/dτ coupe l’axe de φ(τ) avec une
pente négative. Par conséquent, ces valeurs de φ(τ) correspondent aux points d’équilibres stables
de la PLL, appelés aussi états de verrouillage (Lock state). Afin d’expliquer la stabilité de ces
points d’équilibre, nous supposons que la PLL est au point d’équilibre φ1,0 (Fig.3.2). Mainte-
nant, supposons que la PLL subisse une légère perturbation provoquant une augmentation de
l’erreur de phase (vers la droite sur l’axe de φ). Dans cette zone dφ(τ)/dτ est négative, alors la
valeur de φ va diminuer jusqu’à ce qu’elle atteigne le point φ1,0 où dφ(τ)/dτ va s’annuler. Dans
le cas contraire (décalage vers la gauche), dφ(τ)/dτ est positif, ainsi la valeur de φ va augmenter
et revenir au niveau du point φ1,0. En appliquant le même raisonnement sur les points de la
deuxième classe de points d’équilibre (3.6) (ex : le point φ2,0 sur la figure 3.2) nous pouvons
facilement prouver qu’ils sont instables. Maintenant, nous allons présenter quelques paramètres
qui caractérisent le fonctionnement de la PLL en se basant sur le plan de phase.
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— Plage de maintien (hold-in range) :

Par définition, la plage de maintien (hold-in range) d’une PLL du premier ordre, notée Ωh,
est la valeur maximale |ω∆| pour laquelle les points d’équilibre existent dans le plan de phase.
Alors, si la PLL, supposée verrouillée (dans un point d’équilibre stable), subit un saut de fré-
quence supérieur à cette valeur, les points d’équilibre vont disparaitre et le verrouillage de la
PLL ne sera plus possible. Comme il est illustré à la figure 3.2, les points équilibres existent si et
seulement si |ω′

∆| < 1 (voir la courbe en ligne pointillée sur la figure 3.2), ainsi le hold-in range
d’une PLL du premier ordre est égal au gain de boucle, Ωh = G.

— Pull-in range :

Un autre paramètre important pour l’analyse de la PLL est le pull-in range noté Ωp. Par
définition Ωp est la valeur maximale de ω∆ pour laquelle il n’existent pas de cycle infini dans
le plan de phase. Autrement dit, lorsque la PLL quitte un point d’équilibre stable à la suite
d’une augmentation de |ω∆| tout en restant inférieur à Ωp, elle va atteindre un autre point
d’équilibre stable après un temps d’accrochage appelé temps de pull-in. Dans le cas contraire,
où |ω∆| dépasse Ωp, la PLL va osciller sans jamais atteindre un point d’équilibre stable. Ce
phénomène peut apparaitre lorsque l’augmentation de |Ωp| provoque la disparition totale des
points d’équilibre stables. Ainsi,le pull-in range de la PLL du premier ordre est aussi égal au
gain de boucle, Ωp = G.

— Temps d’acquisition :

Le temps d’acquisition Ta est la durée nécessaire pour que la PLL atteigne un point d’équi-
libre stable quelconque φs(τ) en partant d’une position initiale donnée φ(0). A partir de (3.3),
on peut écrire :

dτ =
dφ(τ)

ω′
∆ − sin(2φ(τ))

(3.7)

Alors, le temps d’acquisition peut être déterminé par l’intégration de (3.7) entre φ(0) et
φs(τ) :

Ta =

∫ φs(τ)

φ(0)

dφ(τ)

ω′
∆ − sin(2φ(τ))

(3.8)

pour |ω′
∆| < 1, on obtient :

Ta =
1

2
√

1 − (ω′
∆)2

ln

{

ω′
∆ tan(φs(τ)) + 1 −

√

1 − (ω′
∆)2

ω′
∆ tan(φs(τ)) + 1 +

√

1 − (ω′
∆)2

}

− 1

2
√

1 − (ω′
∆)2

ln

{

ω′
∆ tan(φ(0)) + 1 −

√

1 − (ω′
∆)2

ω′
∆ tan(φ(0)) + 1 +

√

1 − (ω′
∆)2

}

(3.9)

D’après (3.5), nous constatons que lorsque la PLL atteint un point d’équilibre stable, l’offset de
fréquence est complètement éliminé. Cependant, le N.C.O reste déphasé par rapport au signal de
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Figure 3.3 – Réponse d’une PLL du premier ordre, ω′
∆ = 0.5

référence avec une erreur de phase statique qui s’exprime en fonction du décalage en fréquence
initial. Un exemple de réponse d’une PLL du premier d’ordre est illustré à la figure 3.3 dans
le cas d’un décalage en fréquence normalisé par le gain de boucle ω′

∆ = 0.5. À la fin de la
phase d’acquisition, ce décalage est éliminé par la PLL tandis qu’une erreur de phase statique
(3.6) égale à, 0.5 sin−1(0.5) = 0.2618 rd, peut être constaté après la convergence de la PLL.
Afin de réduire ce déphasage, un gain de boucle G beaucoup plus grand que ω∆ (|ω′

∆| ≪ 1)
est requis. Cependant, un gain de boucle très important dégrade les performances de la PLL en
phase de poursuite en terme de variance de l’erreur de phase et de taux d’erreur binaire. Une
autre possibilité pour éliminer ce déphasage, tout en assurant des bonnes performances en phase
de poursuite, réside dans l’utilisation d’une PLL du deuxième ordre avec un filtre de boucle
proportionnel-intégral (P-I). Dans la section suivante, nous étudions la phase d’acquisition non-
linéaire d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur de phase semi-sinusoïdal.

I.2 Étude d’une PLL du deuxième ordre

La PLL considérée dans cette section contient un filtre de boucle P-I défini par l’équation
de transfert suivante :

F (s) = Kf (1 +
a

s
) (3.10)

avec (1/s) est la fonction de transfert d’un intégrateur et a > 0. Le signal de référence est décrit
par (3.1). Dans un premier temps, nous allons déterminer l’équation différentielle gouvernant le
comportant de cette PLL dans le domaine non-linéaire en suivant l’approche de [92]. La phase
du N.C.O θ̂(t) est liée au signal de commande u(t), généré par le filtre de boucle, par l’expression
suivante :
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dθ̂(t)

dt
= Kgu(t) (3.11)

Maintenant, en dérivant (3.11) par rapport au temps et exprimant u(t) en fonction du signal
d’erreur e(t), on obtient :

d2θ̂(t)

dt
= KgKf (

de(t)

dt
+ ae(t)) (3.12)

La dérivée par rapport au temps de e(t) peut être remplacée par :

de(t)

dt
=

de(t)

dφ(t)

dφ(t)

dt
(3.13)

Le signal d’erreur est défini en fonction de la courbe en S du détecteur de phase (2.77) :

e(t) = Kd sin(2φ(t)) (3.14)

En substituant (3.14) et (3.13) dans (3.12), on obtient l’équation différentielle qui caractérise la
PLL :

d2φ(t)

dt2
+ 2G cos(2φ(t))

dφ(t)

dt
+ Ga sin(2φ(t)) = 0 (3.15)

avec G = KdKf Kg le gain de boucle. Finalement, on normalise l’équation (3.15) par G et on
définit la variable de temps normalisée τ = t/G. L’équation différentielle devient :

d2φ(τ)

dτ2
+ 2 cos(2φ(τ))

dφ(τ)

dτ
+ a′ sin(2φ(τ)) = 0 (3.16)

avec a′ = a/G.
L’équation (3.16) est une équation différentielle d’ordre 2 qui n’admet pas une solution ana-

lytique connue. Par conséquent, nous allons utiliser l’analyse par le plan de phase pour étudier
le fonctionnement non-linéaire de la PLL considérée dans cette section. Premièrement, nous étu-
dions les points d’équilibre du système.

— Points d’équilibre :

L’équation (3.16) peut être représentée par le système d’équations suivant :

dφ(τ)

dt
= φ̇(τ)

dφ̇(τ)

dt
= −2 cos(2φ(τ))φ̇(τ) − a′ sin(2φ(τ))

(3.17)

avec les variables φ et φ̇ ≡ dφ/dτ . Afin de simplifier le calcul, nous allons utiliser une notation
matricielle pour ce système et suivre la démarche de [93]. D’abord, on définit le vecteur suivant :

x(τ) =

[

x1(τ)
x2(τ)

]

≡
[

φ(τ)

φ̇(τ)

]

(3.18)

Ensuite, on utilise x pour écrire le système d’équations (3.17) de la manière suivante :
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F (x) =
dx
dτ

(3.19)

avec

F (x) =

[

f1(x)
f2(x)

]

≡
[

x2

−2 cos(2x1)x2 − a′ sin(2x1)

]

(3.20)

Finalement, les points d’équilibres de la PLL représentée par (3.20) peuvent être déterminés
par la résolution de l’équation suivante :

F (x) =

[

x2

−2 cos(2x1)x2 − a′ sin(2x1)

]

=

[

0
0

]

(3.21)

Alors, les points d’équilibre sont définis par :

xk =

[

k π
2

0

]

, k ∈ Z (3.22)

D’après (3.22), nous remarquons que les positions des points d’équilibre dans le plan de phase
ne dépendent pas des paramètres de la boucle. Dans le cas du signal de référence défini par (3.1),
les points d’équilibre existent quelle que soit la configuration de la PLL. Par conséquent, le hold-
in range d’une PLL du deuxième ordre est infini. Cependant, le temps nécessaire pour atteindre
un point d’équilibre peut être infini aussi, ce qui n’est pas acceptable en pratique. Alors, nous
allons nous intéresser à d’autres paramètres plus significatifs tels que le lock-in range et le pull-
in range [89]. Dans un premier temps, nous allons exprimer la stabilité de points d’équilibre en
fonction de l’entier k. En utilisant la technique présentée dans [93], la nature (stable ou instable)
d’un point d’équilibre peut être déterminée à l’aide de la matrice Jacobienne qui correspond au
système (3.20). Cette matrice est définie comme suit :

J(x) =







∂f1/∂x1 ∂f1/∂x2

∂f2/∂x1 ∂f2/∂x2







=







0 1

4x2 sin(2x1) − 2a′ cos(2x1) −2 cos(2x1)







(3.23)

On calcule la matrice J au niveau des points d’équilibre, en remplaçant (3.22) dans (3.23),
on obtient :

J(xk) =







0 1

−2a′(−1)k −2(−1)k






(3.24)

Les valeurs propres de cette matrice s’expriment comme suit :

λ± = −(−1)k ±
√

1 − 2a′(−1)k (3.25)

D’après (3.25), lorsque k est pair, les deux valeurs propres de la matrice Jacobienne J ,
définie au point d’équilibre xk, ont des parties réelles négatives. Dans ce cas de figure, le point
d’équilibre xk est asymptotiquement stable. Dans le cas contraire, où k est impair, au moins
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l’une des deux valeurs propres de J(xk) a une partie réelle positive. Ainsi, le point d’équilibre
xk est instable. Par conséquent, les points d’équilibres stables de la PLL du deuxième ordre
contenant un détecteur de phase semi-sinusoïdal sont définis de la manière suivante :

xm =

[

mπ
0

]

, m ∈ Z (3.26)

Une fois verrouillée, la PLL va éliminer complètement le décalage en fréquence. Cependant,
le N.C.O pourra être en opposition de phase par rapport au signal de référence (m impair), ce
phénomène est connu sous le nom d’ambiguïté de phase. En pratique, ce cas sera traité à l’aide
de la synchronisation de trames qui consiste à localiser des séquences pilotes insérées dans le
message transmis afin de déterminer les débuts des trames. Ces séquences seront par la suite
utilisées pour détecter ce déphasage et le compenser. La synchronisation trame sera présentée
en détail dans le chapitre suivant. L’ambiguite de phase peut être aussi éliminée en utilisant
un encodage différentiel [94] au prix d’une dégradation du TEB provoquée par le décodage
différentiel à la réception.

Maintenant, nous allons présenter le plan de phase d’une PLL du deuxième ordre afin d’étu-
dier son comportement au voisinage d’un point d’équilibre stable.

I.2.1 Plan de phase d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur semi-sinusoïdal

Dans cette section, nous allons utiliser la méthode de plan de phase pour analyser le fonction-
nement de la PLL dans le domaine non-linéaire. Suivant l’approche de [87], à partir de (3.17),
on obtient :

dφ̇

dφ
= −2 cos(2φ) − a′ sin(2φ)

φ̇
(3.27)

L’équation (3.27) exprime l’offset de fréquence φ̇ en fonction de l’erreur de phase φ. L’in-
tervalle de recherche des solutions de cette équation peut être restreint à −φ/2 ≤ φ ≤ φ/2
puisqu’elle est π-périodique. Par ailleurs, on constate que le deuxième terme de cette équa-
tion n’est pas défini aux points d’équilibre (φ, φ̇) = (kπ/2, 0). Le plan de phase d’une PLL
du deuxième ordre consiste à tracer les solutions de l’équation (3.27) sur le plan rapporté aux
variables (φ, φ̇). Comme il a été déjà mentionné, cette équation n’admet pas une solution ana-
lytique connue, ainsi un intégrateur numérique doit être utilisé afin de déterminer les solutions
pour les différentes conditions initiales. Cette opération consiste à utiliser (3.27) pour calculer
numériquement la tangente dφ̇/dφ à chaque point du plan et ainsi, de proche en proche, déter-
miner la trajectoire qui décrit l’évolution des deux paramètres φ̇ et φ en partant d’un point qui
représente la condition initiale. En faisant ce calcul pour plusieurs points initiaux, on obtient le
plan de phase qui illustre les solutions de l’équation différentielle (3.15).

La figure 3.4 illustre le plan de phase au voisinage du point d’équilibre stable (φ = 0, φ̇ = 0)
avec un gain d’intégrateur a′ = 1. Le choix de cette valeur va être justifié par la suite à la
section II consacrée à l’analyse linéaire. Quelques propriétés de ce plan de phase peuvent être
constatées en se basant sur l’équation (3.27). Pour une valeur φ̇ très importante, le premier
terme de la partie droite de l’équation est prépondérant. Ainsi, les trajectoires dans cette plage
de fréquences ont une forme sinusoïdale et ne convergent pas au point d’équilibre stable le plus
proche. Ce phénomène est connu sous le nom de saut de cycle. Un cycle est l’intervalle qui sépare
deux points d’équilibre stables voisins et égal à π dans notre cas. D’autre part, pour un offset de
fréquence plus faible, les trajectoires convergent au point (0, 0) avec une forme en spirale. Dans
le plan de phase, les deux trajectoires, tracées en ligne rouge interrompue à la figure 3.4, qui
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Figure 3.4 – Le plan de phase d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur semi-sinusoïdal

séparent ces deux types de trajectoires sont appelées séparatrices. En utilisant ces propriétés,
nous allons définir le lock-in range de la PLL considérée dans cette section.

— Lock-in range :

Supposons que la PLL soit en état de verrouillage, au point (0, 0) par exemple, on appelle
fréquence de pull-out notée Ωpo, le décalage en fréquence maximal qui pourra apparaitre entre le
signal de référence et le NCO, tandis que la PLL restera capable de revenir vers le même point
d’équilibre stable sans sauter aucun cycle (converger vers un autre point d’équilibre stable). En
se basant sur le plan de phase, cette fréquence peut être déterminée comme l’intersection de la
trajectoire séparatrice avec l’axe de fréquences (φ̇) (Fig.3.5).

Ensuite, en utilisant cette méthode pour différentes valeurs de a′, nous pouvons exprimer
la fréquence de pull-out normalisée par le gain de boucle Ω′

po en fonction de a′ (Fig.3.6). En
suivant l’approche proposée dans [89], qui traite le cas d’une PLL avec un détecteur sinusoïdal
(S(φ) ∝ sin(φ)), nous présentons une nouvelle expression analytique approchée de la fréquence
de pull-out d’une PLL avec un détecteur semi-sinusoïdal :

Ω′
po = 1.24(

√
a′ + 0.74) (3.28)

En tenant compte de la symétrie du plan de phase par rapport à l’axe de phase (φ(τ)), le
lock-in range d’une PLL du deuxième ordre peut être défini par la zone du plan de phase limitée
par les deux trajectoires séparatrices (|φ̇(τ)| ≤ Ωpo).

En dehors de cette plage de fréquences, la PLL pourra mettre un temps très important avant
d’arriver à un autre point d’équilibre stable. Par conséquent, le lock-in range est un paramètre
très important et il doit être considéré lors de la configuration de la PLL afin d’éviter un temps
de réponse très long.
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Figure 3.5 – Fréquence de Pull-out

La fréquence de pull-out normalisée obtenue par la méthode du plan de phase est tracée
en fonction du gain de l’intégrateur normalisé a′ à la figure 3.6 (ligne pleine). L’expression
analytique approchée (3.28) est illustrée à la même figure en ligne pointillée. Nous constatons
que l’expression proposée est suffisamment fiable notamment dans la plage de a′ généralement
utilisée en pratique. Des détails sur le choix de ce paramètre seront présentés dans la section
II. Dans [95], l’auteur dérive une expression analytique de fréquence de pull-out d’une PLL
du deuxième ordre avec un détecteur sinusoïdal à partir d’une modélisation mathématique des
trajectoires séparatrices. Cette expression est plus proche de la courbe obtenue par simulation
que l’expression proposée par [89]. Néanmoins, elle nécessite plus de calcul ce qui complique la
configuration de la PLL. Dans la suite de cette section, nous allons exprimer le temps de pull-in
dans le cas d’un décalage en fréquence beaucoup plus important que la fréquence de pull-out de
la PLL.

I.2.2 Temps de pull-in d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur de phase
semi-sinusoïdal

Comme il a été prouvé précédemment dans cette section, pour le type de signal de référence
donné par (3.1), l’existence des points d’équilibre stable ne dépend pas des paramètres de la
boucle. Ainsi, bien que le point de départ puisse être à l’extérieur de la zone de lock-in, la PLL
reste capable d’atteindre un point d’équilibre stable après un certain nombre de sauts de cycle.
Par conséquent, la plage de pull-in est infinie. Cette propriété de la PLL du deuxième ordre peut
être démontrée par l’intégration de l’offset de fréquence instantané φ̇ sur un cycle du plan de
phase (ex : entre [−π/2, π/2]) en utilisant l’équation (3.27). En faisant ce calcul, nous constatons
que φ̇ diminue après chaque saut de cycle. Alors, ce décalage en fréquence va finir par disparaître
au bout d’un certain nombre de sauts de cycle. Maintenant, en suivant la démarche de [87], nous
allons déterminer le temps nécessaire à ce processus en considérant un décalage en fréquence
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Figure 3.6 – La fréquence Pull-in d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur
semi-sinusoïdal

initial φ̇0 ≫ Ωpo. Premièrement, quelques hypothèses doivent être considérées afin d’obtenir une
expression approchée du temps de pull-in puisque la nature non-linéaire du processus pull-in
nous empêche de définir une expression exacte. La figure 3.7 sera utilisée pour mieux expliquer
ces hypothèses.

Figure 3.7 – Le modèle utilisé pour développer l’expression analytique du temps de pull-in
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Les hypothèses à considérer sont les suivantes :

— La fréquence de pull-out est négligeable par rapport au décalage en fréquence initial : la
PLL effectuera plusieurs sauts de cycle avant d’atteindre la zone de lock-in.

— Le décalage en fréquence φ̇(τ), moyenné sur un cycle de phase de π, diminue lentement
d’un cycle à l’autre.

— Le signal d’erreur à la sortie du détecteur de phase contient une composante alternative
"AC", qui oscille à la fréquence de l’erreur de phase, et une composante continue "DC"
notée par vdc.

— L’effet de "AC" est négligeable : le NCO est commandé uniquement par vint.

Sous ces hypothèses, l’offset de fréquence instantané s’exprime par :

φ̇(t) = φ̇0 − aKf vint(t) (3.29)

En dérivant (3.29), on obtient :

dφ̇(t)

dt
= −aKf vdc(t) (3.30)

Le temps de pull-in, noté Tp, sera approché par le temps nécessaire pour que φ̇(t) aille
de la valeur initiale φ̇0 à une valeur qui représente un état de verrouillage de la PLL, soit
φ̇ = 0. Tout d’abord, une relation entre dφ̇(t)/dt et vdc doit être établie afin d’éliminer vdc de
l’équation (3.30) et d’obtenir une équation différentielle en fonction de φ̇. Cette relation peut
être déterminée en considérant la première hypothèse ci-dessus. Face à un offset de fréquence
beaucoup plus important que sa fréquence de pull-out, la PLL du deuxième ordre se comporte
comme une boucle du premier ordre sauf que l’erreur de fréquence diminue lentement au cours
du temps. Par conséquent, on écrit :

φ̇(t) = φ̇0 − aKf vint(t) − G sin(2φ(t)) (3.31)

En introduisant ∆φ̇(t) = φ̇0 − aKf vint(t), on obtient :

φ̇(t) = ∆φ̇(t) − G sin(2φ(t)) (3.32)

Une solution de (3.31) peut être obtenue en substituant l’expression suivante [87] :

φ(t) = wf t + c1 cos(2φ(t)) + c2 sin(2φ(t)) (3.33)

dans l’équation (3.31). Ensuite, en résolvant le système d’équation obtenu, on peut exprimer
les coefficients de l’équation (3.33) de la manière suivante :
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wf =
∆φ̇(t)

2
+

G

2

√

√

√

√

√

(

∆φ̇(t)

G

)2

− 2

c1 =
∆φ̇(t)

G
−

√

√

√

√

√

(

∆φ̇(t)

G

)2

− 2

c2 = 0

(3.34)

Les deux coefficients c1 et wf approchent, respectivement, 0 et ∆φ̇ lorsque ∆φ̇ ≫ G. Main-
tenant, en remplaçant φ(t) dans l’expression de la sortie du détecteur de phase, on obtient :

Kd sin(2φ(t)) = Kd sin(2wf t + 2c1 cos(2φ(t))

= Kd[sin(2wf t) cos(2c1 cos(2φ(t))) + cos(2wf t) sin(2c1 cos(2φ(t)))]

= Kd[sin(2wf t) + 2c1 cos2(2wf t)]

(3.35)

Le dernier passage dans (3.35) est basé sur le fait que c1 est proche de 0 [87]. Ensuite, en
utilisant (3.35), la composante continue du signal d’erreur s’exprime par :

vdc = Kdc1 = Kd

[

∆φ̇(t)

G
−

√

√

√

√

√

(

∆φ̇(t)

G

)2

− 2

]

(3.36)

Alors, en utilisant (3.36) et (3.30) et en négligeant la liaison "AC", on obtient :

dt = − 2

aG2
φ̇(t)dφ̇(t) (3.37)

Finalement, en intégrant (3.37) entre φ̇0 et 0, le temps de pull-in s’exprime par :

Tp =
φ̇2

0

aG2
(3.38)

Un exemple du processus pull-in, dans le cas non bruité, est illustré à la figure 3.8. Le gain
de boucle G = 500 et a′ = 1. Selon (3.28), la fréquence de pull-out Ωpo = 1.24 × 1.74 × 500 =
1080 Hz. En appliquant un saut de fréquence angulaire de 2500 Hz ≃ 2.5Ωpo, à l’entrée de cette
PLL, l’erreur de fréquence φ̇(τ), tracée en ligne pleine à la figure 3.8, effectue plusieurs sauts
de cycle avant d’arriver à un point d’équilibre stable. D’après (3.38), le temps nécessaire à ce
processus est égale :

Tp =
(2500)2

(500)2
= 0.0505s (3.39)
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Figure 3.8 – Temps de Pull-in

Le temps de pull-in estimé par (3.27) est marqué par une étoile à la figure 3.8. Le résultat
obtenu prouve la fiabilité de l’expression approchée de ce paramètre ce qui nous offre un outil
efficace pour maitriser ce phénomène non-linéaire et analyser le comportement de la PLL dans
ce type de scénarios.

Maintenant, nous allons traiter le cas d’un signal de référence avec un offset de fréquence
variable (Doppler rate).

I.3 Étude d’une PLL du deuxième ordre en présence d’un Doppler rate

En présence d’un Doppler rate constant, le signal de référence s’exprime comme suit :

θ(t) =
1

2
ω̇∆t2 + ω∆t + θ0 (3.40)

L’équation (3.40) représente une rampe de fréquence avec une pente égale au Doppler rate
ω̇∆. Cette expression correspond au cas d’un satellite ou une sonde spatiale qui se déplace
avec une accélération constante. Dans ce cas de figure, l’équation différentielle qui gouverne le
fonctionnement de la PLL dans le domaine non-linéaire (phase d’acquisition) s’exprime par :

d2φ(τ)

dτ2
+ 2 cos(2φ(τ))

dφ(τ)

dτ
+ a′ sin(2φ(τ)) = ω̇′

∆. (3.41)

avec ω̇′
∆ = ω̇∆/G2 le Doppler rate normalisé. En appliquant les mêmes techniques utilisées

précédemment dans ce chapitre, nous pourrons définir les points d’équilibre stables d’une PLL
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du deuxième ordre avec un détecteur semi-sinusoïdal dans le cas du signal de référence décrit
par (3.40) :

xm =







mπ + 0.5 sin−1( ω̇∆
aG

)

0






, m ∈ Z (3.42)

À notre connaissance, cette expression n’existe pas dans la littérature. Contrairement au cas
d’une rampe de phase (3.1), l’existence des points d’équilibre stables dépend de la configuration
de la PLL et du Doppler rate. Par conséquent, la plage de pull-in n’est plus infinie puisque
des cycles infinis peuvent apparaitre dans le plan de phase. Par ailleurs, nous constatons que
au niveau des points d’équilibre stable, l’erreur de phase ne sera pas complètement éliminée
puisque ces points sont décalés de 0.5 sin−1(ω̇∆/aG) par rapport aux points mπ. La condition
d’existence des points d’équilibre est la suivante :

ω̇∆ ≤ aG (3.43)

En divisant (3.43) par G2, on obtient la condition de verrouillage en fonction des paramètres
normalisés :

ω̇′
∆ ≤ a′ (3.44)

Figure 3.9 – Le plan de phase d’une PLL du deuxième ordre en présence de Doppler rate

La figure 3.9 illustre le plan de phase d’une PLL du deuxième ordre en présence d’un Doppler
rate ω̇′

∆ = 0.4. Le gain d’intégrateur normalisé a′ est égal à 1. Avec cette configuration, les
trajectoires dans la zone de lock-in convergent vers le point (0.2, 0) ce qui va provoquer un
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II. Analyse linéaire d’une PLL du deuxième ordre

déphasage statique entre le NCO et le signal de référence en phase de poursuite. Pour remédier
à ce phénomène, deux solutions sont possibles. La première réside dans l’utilisation d’une boucle
du troisième ordre en ajoutant un intégrateur quadratique au niveau du filtre de boucle. La
fonction de transfert d’un tel filtre est la suivante :

F (s) = Kf (1 +
a1

s
+

a2

s2
) (3.45)

La difficulté majeure de ce type de PLL tient en l’analyse dans le domaine non-linéaire
puisque la manipulation d’un espace de phase tridimensionnel s’avère très compliquée compa-
rativement à un simple plan de phase. Néanmoins, quelques analyses de stabilité de la PLL du
troisième ordre peuvent être trouvées dans la littérature. Parmi eux, on peut citer [96]. Dans
cette référence, l’auteur a utilisé la deuxième méthode de Lyapunov [97] pour étudier la stabilité
de la PLL en phase non-linéaire. Cette méthode consiste à définir une fonction d’énergie qui
décrit le fonctionnement du système et en se basant sur sa variation, nous pouvons modéliser
le comportement de la PLL. Dans [98], l’auteur a proposé un estimateur du canal de propaga-
tion basé sur la structure de la PLL du troisième ordre. Cette structure offre une réduction de
complexité considérable par rapport au filtre de Kalman souvent utilisé dans la littérature. Les
performances de cette structure ont été étudiées en mode de poursuite et une méthode d’opti-
misation de paramètre basée sur la minimisation de l’erreur quadratique moyenne est également
proposée.

Comparativement au cas de la PLL du deuxième ordre, les analyses de la PLL du troisième
ordre en phase d’accrochage ne sont pas suffisantes pour définir des outils de conceptions théo-
riques fiables et elles se limitent à quelques discussions et observations. En pratique, autre que la
PLL du troisième ordre, une deuxième méthode peut être utilisée pour poursuivre les variations
de l’effet Doppler. C’est la PLL du deuxième ordre avec une compensation préalable du Doppler
rate. En se basant sur un modèle décrivant le mouvement des terminaux, nous pouvons établir
une pré-estimation de la variation du décalage Doppler au cours du temps. Ensuite, ses infor-
mations seront injectées directement dans le NCO afin d’aider la PLL à poursuivre le signal de
référence en phase et en fréquence. Cette opération nécessite des informations hautement pré-
cises sur les déplacements du satellite et elle est généralement effectuée par des agences spatiales
ayant accès à ces informations.

Au voisinage d’un point d’équilibre stable, l’erreur de phase et de fréquence seront relative-
ment faibles et la courbe en S du détecteur de phase peut être approchée par sa pente à l’origine
(dS(φ)

dφ
|φ=0). Ainsi, le modèle équivalent de la PLL devient linéaire et l’analyse du système se

réalise plus facilement. Dans la suite de ce chapitre, nous allons nous intéresser à l’analyse d’une
PLL du deuxième ordre dans le domaine linéaire qui correspond à la phase de poursuite.

II Analyse linéaire d’une PLL du deuxième ordre

Une fois verrouillée, la PLL passe en mode poursuite (Tracking en anglais) afin d’assurer une
réponse à tout déphasage qui pourrait apparaitre entre le NCO local et l’onde porteuse. Durant
cette phase, l’erreur de phase est proche de zéro. Ainsi, la courbe en S sera approchée par sa
pente à l’origine et le détecteur de phase sera modélisé par un simple multiplieur dans le modèle
équivalent de la PLL de la figure 3.10. Le modèle obtenu est un modèle linéaire dont la fonction
de transfert est définie par (3.46).
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Chapitre 3. Étude théorique d’une PLL avec un détecteur de phase semi-sinusoïdal

Figure 3.10 – Modèle linéaire d’une PLL du deuxième ordre

Le filtre de boucle est un filtre proportionnel-intégral du premier ordre, menant à une fonc-
tion de transfert d’ordre 2, d’où l’appellation PLL du deuxième ordre.

H(s) =
2Ga + 2Gs

2Gs + 2Ga + s2
(3.46)

En faisant l’analogie avec la forme canonique d’un système du second ordre :

H(s) =
ω2

n + 2ξωns

ω2
n + 2ξωns + s2

(3.47)

nous pouvons définir les paramètres caractéristiques de la PLL d’ordre 2 tels que :

— La pulsation propre : ωn =
√

2Ga

— Le coefficient d’amortissement ξ =
√

G
2a

= 1√
2a′

La réponse de la PLL à un faible saut de phase de 0.2 rd est illustrée à la figure 3.11 pour
différentes valeurs ξ. Comme son nom l’indique, le coefficient d’amortissement ξ agit sur le
nombre d’oscillations de la PLL autour du point d’équilibre. En pratique, la valeur ξ = 1/

√
2 ≃

0.707 est souvent utilisée puisqu’elle réalise le meilleur compromis entre les oscillations et le
temps de réponse à 5% [92].
Dans le paragraphe suivant, nous allons présenter les principales étapes permettant de calculer
la bande équivalente de bruit d’une PLL du second ordre. Ce paramètre est défini par :

Bn =
1

2π

∫ +∞

0
|H(jω)|2dω (3.48)

ou

2Bn =
1

2π

∫ +∞

−∞
|H(jω)|2dω (3.49)

En utilisant le théorème des résidus aux fractions rationnelles [99], la bande de boucle Bn

s’exprime en fonction du facteur d’amortissement ξ et de la pulsation propre ω comme suit :
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II. Analyse linéaire d’une PLL du deuxième ordre

Figure 3.11 – Réponse de la PLL à un saut de phase de 0.2 rd avec différentes valeurs de ξ

Bn =
ωn

2
ξ(1 +

1

4ξ2
) (3.50)

D’après (3.47), ξ et ωn dépendent directement des paramètres de la boucle G et a, soit de la
courbe en S. D’autre part, nous avons démontré en chapitre 2 que les courbes en S des détecteurs
HBPLL et BPLL changent en fonction du SNR (voir la figure 2.19). Par conséquent, pour avoir
une bande équivalente de bruit constante en utilisant l’un de ces deux détecteurs de phase, une
estimation de SNR en amont est nécessaire. Cette propriété est très désavantageuse en pratique
puisque l’estimation du SNR s’avère très compliquée avant l’asservissement du N.C.O sur l’onde
porteuse.

En utilisant les paramètres du modèle linéaire, la plage de lock-in et le temps de pull-in
s’expriment par :

Ωpo = 1.24ωn(
1√
2

+ 0.74ξ) (3.51)

et

Tp =
2φ̇2

0

ξω3
n

(3.52)

Selon [89], dans le cas d’une PLL avec un détecteur sinusoïdal, ces deux paramètres sont
égaux à :

Ωpo = 1.8ωn(1 + ξ) (3.53)

et

Tp =
φ̇2

0

4ξω3
n

(3.54)
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En comparant ces résultats, nous constatons que la PLL avec un détecteur sinusoïdal, pour
une même bande de boucle Bn, a une plage de lock-in à peu près deux fois plus large que celle
de la PLL avec détecteur semi-sinusoïdal. Autrement dit, la PLL avec un détecteur sinusoïdal
est plus robuste face aux erreurs de fréquence que la PLL avec un détecteur semi-sinusoïdal tout
en offrant les mêmes performances en phase de poursuite. D’autre part, pour un décalage en
fréquence beaucoup plus important que la plage de pull-in, le processus de pull-in de la PLL
avec un détecteur sinusoïdal est 4 fois plus rapide que celui de la PLL avec un détecteur semi-
sinusoïdal. Il est à noter que ces comparaisons sont valides seulement dans la plage de a′ 6 1. En
dehors de cette zone, les relations entre les paramètres des deux types de détecteurs de phase ne
sont plus linéaires. Par ailleurs, la forme de la courbe en S du détecteur de phase est imposée par
le critère d’estimation de phase et n’est pas un choix de conception. Par exemple, l’approche de
synchronisation aveugle résulte en un détecteur de phase semi-sinusoïdal tandis que l’approche
Data Aided nous offre un détecteur sinusoïdal. En prenant en considération la contrainte d’une
transmission sans symboles pilotes dans le cas d’une communication Deep Space, l’approche
Code Aided peut être envisageable afin d’obtenir un détecteur de phase sinusoïdal à condition
de bien maîtriser la stabilité de ce type d’algorithmes.

Afin de comparer les trois détecteurs de phase présentés en chapitre 2, nous allons nous
intéresser à la section suivante aux performances en matière de variance et de TEB en phase de
poursuite.

II.1 Analyse de performances en phase de poursuite

II.1.1 Variance de l’erreur de phase

la présence d’un bruit additif au niveau du signal de référence provoque l’apparition d’un
bruit équivalent dans la boucle, noté Ne. Dans ce cas de figure, le modèle équivalent de la PLL
devient :

Figure 3.12 – Modèle équivalent en présence de bruit

βSNR est la pente à l’origine de la courbe en S. Nous avons fait ce changement de notation
afin de mieux expliquer l’effet du SNR sur la configuration de la PLL. Dans la suite de cette
section, nous allons exprimer la variance de la phase estimée σ2

θ̂
en fonction de la variance du

bruit équivalent σ2
Ne

.
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La relation entre la densité spectrale de puissance (DSP) de la phase estimée θ̂ et celle du
bruit équivalent Ne(t) est la suivante :

S
θ̂
(ω) = SNe(ω)|H ′(jω)|2 (3.55)

avec H ′(s) la fonction de transfert de la partie du système située entre l’entrée du bruit équivalent
et la sortie du NCO, alors :

H ′(s) =

(

1

βSNR

)

H(s) (3.56)

et

S
θ̂
(ω) = SNe(ω)

(

1

β2
SNR

)

|H(jω)|2 (3.57)

La DSP du bruit équivalent s’exprime par :

SNe(ω) =

∫ +∞

−∞
RNe(τ)e−jωτ dτ (3.58)

avec RNe(τ) la fonction d’auto-corrélation de Ne(t). Sachant que Ne(t) est cyclostationnaire
[100] d’une période égale à Ts (période symbole), alors sa DSP est donnée par :

SNe(ω) = σ2
Ne

Ts sinc2

(

ωTs

2π

)

(3.59)

Ainsi, la variance de la phase estimée peut être exprimée par :

σ2
θ̂

=
1

β2
SNR

1

2π

∫ +∞

−∞
SNe(ω)|H(jω)|2dω (3.60)

En substituant (3.59) dans (3.60) et considérant le fait que la bande équivalent de la PLL est
beaucoup plus étroite que la bande du bruit, on obtient :

σ2
θ̂

=
1

β2
SNR

σ2
Ne

Ts
1

2π

∫ +∞

−∞
|H(jω)|2dω

=
2Bn

Rs

σ2
Ne

β2
SNR

(3.61)

avec Rs le rythme symbole et Bn la bande équivalent de bruit définie par (3.50).

Écrivons la variance du bruit équivalent sous la forme suivante :

σ2
Ne

=
N0

2Es
ρSNR (3.62)

Le terme (N0/2Es) représente le bruit équivalent de la PLL dû au bruit thermique [101]. Dans
le cas d’un estimateur de phase basé sur le critère ML, ce terme coïncide avec la borne infé-
rieure de Cramer-Rao. Le terme noté par ρSNR, est un facteur supplémentaire provoqué par la
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nature aléatoire des données modulant l’onde porteuse. La valeur de ce terme est d’autant plus
importante que l’ordre de modulation est élevé. Finalement, en remplaçant (3.62) dans (3.61),
on obtient l’expression analytique générale de la variance d’erreur de phase :

σ2
θ̂

=
N0

Es

Bn

Rs

ρSNR

β2
SNR

(3.63)

Le rapport β2
SNR/ρSNR, souvent appelé la perte quadratique "squaring loss" [101], est une

mesure quantitative de la dégradation de la variance de l’erreur de phase par rapport à la borne
de Cramer-Rao. En connaissant cette valeur, la bande de boucle Bn peut être configurée, en
pourcentage du rythme symbole, de sorte que les performances en phase poursuite de la PLL
correspondent au cahier des charges de la mission. Les expressions analytiques des variances de
l’erreur de phase des trois boucles BPLL, SBPLL et HBPLL peuvent être trouvées dans [85].

Figure 3.13 – Variance de l’erreur de phase en phase de poursuite de trois PLL GMSK
BTb = 0.5, Bn = 0.05%Rs

Les variances de l’erreur de phase des trois PLL (BPLL, SBPLL et HBPLL) de la modula-
tion GMSK BTb = 0.5, sont illustrées à la figure 3.13. La valeur de la bande de boucle Bn a
été fixée à 0.05%Rs afin de respecter les seuils de fonctionnement des étages qui suivent la syn-
chronisation de porteuse. Au-delà de cette valeur, la variance de l’erreur de phase ne permettra
pas l’accrochage de la synchronisation trame à cause des sauts de cycles qui vont apparaitre
d’une manière aléatoire. En respectant ce seuil de variance, l’analyse non-linéaire, développée à
la section précédente, reste parfaitement applicable à très faible SNR. La plage de SNR qui a
été choisie pour évaluer les performances des PLL, correspond aux zones de fonctionnement des
codes correcteurs d’erreurs utilisés dans la norme Deep Space à savoir les Turbo codes de ren-
dements R = 1/6 (Es/N0 ≃ −8) et R = 1/4 (Es/N0 ≃ −6) avec Es/N0 = Eb/N0 + 10 log10(R).
Afin de bien analyser les résultats illustrés à la figure 3.13, nous allons les discuter en fonction
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II. Analyse linéaire d’une PLL du deuxième ordre

du SNR (Es/N0) :

� −8 ≤ Es/N0 ≤ −6 : dans cette plage de SNR, les deux détecteurs BPLL et SBPLL affichent
quasiment les mêmes performances. Ces résultats peuvent être expliqués par le fait que, à
très faible SNR, l’approximation de la fonction tanh par l’identité est suffisamment fiable
et ne provoque aucune dégradation notable. De plus, le calcul, que nous avons développé
dans la section IV.2, a montré théoriquement que la structure très complexe de la BPLL
n’apporte aucune amélioration de performances par rapport à SBPLL qui découle directe-
ment du critère ML. Ainsi, la BPLL, qui a été présenté dans la littérature comme la boucle
optimale pour la modulation GMSK, augmente la complexité d’implémentation sans offrir
d’amélioration de performances par rapport à une structure beaucoup plus simple qui est
la SBPLL.

� −6 ≤ Es/N0 ≤ −2 : dans cette zone, la fonction tanh commence à s’éloigner de sa zone
linéaire ce qui dégrade les performances de SBPLL en matière de variance par rapport à
la BPLL. D’autre part, la HBPLL s’approche de plus en plus de la courbe BPLL tout en
restant au-dessus de celle de SBPLL.

� Es/N0 ≥ −2 : Cette valeur représente le seuil du passage de la fonction tanh à la zone de
décision ferme. Au-delà de cette valeur, l’approximation de cette fonction par l’identité,
n’est plus correcte et le courbe de SBPLL s’éloigne de celle de BPLL, alors que la courbe
de HBPLL s’en approche.

II.1.2 Taux d’erreur binaire

Maintenant, nous nous intéressons aux performances en matière de TEB en phase de pour-
suite en utilisant la méthode de Monte-Carlo [102]. Cette méthode consiste à estimer le TEB
d’une communication numérique d’une manière itérative. A chaque itération, on transmet un
bloc de données (trame) d’une taille fixe, on le démodule, on fait une décision sur les bits et on
détermine le nombre d’erreurs en comparant les bits transmis avec les bits décidés. Finalement,
le nombre d’erreurs cumulés, après un certain nombre d’itérations, est divisé par la taille de
trame ainsi que le nombre total de blocs transmis afin d’estimer le TEB. Le canal de propaga-
tion considéré est un canal gaussien mono-trajet et le code correcteur d’erreurs utilisé est un
Turbo code d’un rendement R = 1/6. La taille de trame égale 8920 bits auxquels on ajoute les
bits nécessaires à l’accrochage de la PLL. Ces bits ajoutés ne sont pas considérés lors du calcul
du TEB. Le Turbo code 1/6 ainsi que la taille de trame sont récommandés par le CCSDS pour
les transmissions Deep Space [31].

Dans des conditions parfaites, i.e sans erreur de synchronisation ni d’égalisation, un tel code
nécessite un rapport Eb/N0 ≃ −0.1dB pour afficher un TEB de 10−6 après décodage [31]. Cette
valeur correspond à Es/N0 ≃ −7.88dB pour un rendement de code de 1/6 et une modulation à
un bit/symbole. Comme il a été constaté par les courbes de variance (Fig.3.13), dans cette plage
du SNR, la SPBLL offre les mêmes performances que la BPLL. Ces résultats sont confirmés
par le TEB, tracé à la figure 3.15, puisque les courbes qui correspondent à ces détecteurs sont
pratiquement superposées avec une dégradation d’environ 0.1dB par rapport au cas d’une syn-
chronisation parfaite pour un TEB = 10−6. Cette dégradation est principalement provoquée par
la variance non nulle de l’erreur de phase en phase de poursuite. Par ailleurs, la boucle HBPLL
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affiche une dégradation plus importante, respectivement, de 0.3dB et 0.2dB par rapport à la
synchronisation parfaite et aux deux autres boucle.

Figure 3.14 – Carte FPGA

Figure 3.15 – Taux d’erreur binaire, GMSK BTb = 0.5 avec un Turbo code de rendement
R = 1/6 et une taille de trame égale 8920 bits, la bande de boucle Bn = 0.05%Rs

III Implémentation sur une carte FPGA de la boucle SBPLL

Dans le cadre de la mission ExoMars 2016, la boucle SBPLL a été implémentée sur une carte
FPGA (Fig.3.14) et intégrée dans le récepteur Cortex CRT de l’entreprise Zodiac Data Systmes
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(ZDS). Les performances en terme de TEB, qui ont été obtenues par simulation sur la carte
électronique, sont tracées à la figure 3.16. La faible dégradation d’environ 0.05dB par rapport
aux résultats obtenus par simulation informatique est probablement provoquée par la deuxième
boucle qui est dédiée à la synchronisation du rythme et qui n’a pas été considérée dans notre
modèle de simulation.

Afin de mettre en avant le travail réalisé, il est à noter que la PLL utilisée dans le récepteur
avant cette thèse avait un seuil de fonctionnement d’environ Es/N0 ≃ −2dB. Ainsi, le plus faible
rendement de code qu’on pouvait utiliser était égal à 1/2. Pour les codes de rendements plus
faibles que cette valeur, l’étage de synchronisation n’était pas capable de fournir les performances
nécessaires, provoquant la dégradation de l’efficacité énergétique de la chaîne de transmission.
En utilisant les résultats obtenus par l’ensemble des analyses développées dans ce chapitre, nous
sommes désormais capables de bien configurer la boucle de synchronisation afin de satisfaire les
performances requises dans les domaines non-linéaire et linéaire, ce qui nous a permis de répondre
aux cahiers des charges de plusieurs missions Deep Space telles que ExoMars et Rosetta.

Figure 3.16 – TEB récepteur satellites de ZDS, Turbo code R = 1/6, GMSK BTb = 0.5,
Bn = 0.05%Rs

IV Conclusion

En utilisant les expressions analytiques des courbes en S, qui ont été déterminées au chapitre
2, nous avons développé dans ce chapitre une nouvelle analyse non-linéaire d’une PLL avec un
détecteur de phase semi-sinusoïdal. Une PLL du premier ordre a été considérée au début de ce
chapitre afin d’expliquer la méthode de plan de phase. Ensuite, nous nous sommes intéressés
au deuxième ordre avec un filtre de boucle proportionnel-intégral. Nous avons déterminé les
expressions analytiques des différentes zones de fonctionnement de la PLL dont notamment la
plage de lock-in et de pull-in. Une expression approchée du temps de pull-in a été aussi présentée.
Les expressions analytiques issues de cette analyse représentent un outil théorique très efficace
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permettant de maîtriser la configuration de la PLL. Dans la deuxième partie du chapitre, nous
avons étudié les performances de trois détecteurs de phase de la modulation GMSK (BPLL,
SBPLL et HBPLL) en phase de poursuite à très faible SNR avec un Turbo code de rendement
1/6. Comme il a été constaté par la théorie, dans cette plage du SNR, la boucle SBPLL affiche les
mêmes performances que la BPLL tout en offrant une réduction de complexité très importante.
Ainsi, nous avons implémenté la SBPLL dans notre récepteur Deep Space et les performances
en matière de TEB obtenues par simulation et sur cible ont été également présentées dans ce
chapitre. Dans le chapitre suivant, nous allons développer une nouvelle technique de combinaison
d’antennes réceptrices permettant d’améliorer le bilan de liaison ou de diminuer la taille des
antennes de la station sol.
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Plus la sonde spatiale s’éloigne de la station au sol, Plus la puissance du signal reçu se dégrade.
Le SNR étant plus faible que le seuil de fonctionnement du système de démodulation, ne permet
pas la récupération de l’information transmise. La conception d’un schéma de réception qui
compense la dégradation du SNR s’avère donc primordiale. Avec des ouvertures d’antenne et
des températures poussées à leurs limites, la seule possibilité de récupérer l’information à ce très
faible SNR, réside dans l’exploitation de la diversité spatiale. Plus précisément, l’utilisation d’un
réseau d’antennes réceptrices et la combinaison des signaux détectés. Afin de pouvoir bénéficier
du gain apporté par une telle architecture, les signaux doivent être combinés d’une manière
cohérente. Autrement dit, une compensation du retard et du décalage en fréquence et en phase,
entre les signaux, doit être effectuée en amont de la combinaison. Dans ce chapitre, nous nous
intéressons aux techniques de combinaison d’antennes pour les transmissions du type Deep Space.
Dans un premier temps, nous décrivons les principales caractéristiques d’un système de réception
par réseau d’antennes. Ensuite, nous présentons une revue de la littérature sur les approches
et les techniques de combinaison d’antennes et nous comparons les différentes méthodes en
termes de coût et de performances. Les rapports signal à bruit visés par cette partie de thèse,
sont extrêmement faibles (en dessous de Es/N0 = −10 dB). Les techniques de combinaison
en temps réel, actuellement implémentées sur le réseau espace lointain de la NASA (DNS :
Deep Space Network), ne sont pas capables de bien fonctionner à un tel SNR. Dans la dernière
partie de ce chapitre, nous proposons un nouveau système de combinaison d’antennes qui, à
notre connaissance, n’a pas été proposé dans la littérature dans le cadre de la communication
en espace lointain.

I Système de réception par réseau d’antennes

La réception par un réseau d’antennes, est une technique qui vise à améliorer le rapport
signal à bruit par la combinaison des signaux reçus. Théoriquement, dans le cas d’une combinai-
son cohérente, un gain proportionnel à la taille du réseau peut être obtenu. Dans cette section,
nous présentons quelques avantages d’un tel système de réception ainsi que ces principales ca-
ractéristiques.

I.1 Avantages de réseau d’antennes

I.1.1 Avantages mécaniques

Les antennes à grande ouverture (ex : 70 mètres) sont caractérisées par une haute sensibilité
aux erreurs d’orientation à cause de leurs faisceaux de détection relativement étroits. Une haute
précision d’orientation est donc nécessaire pour minimiser les pertes de puissance. D’un point de
vue mécanique, cette précision est très difficile à réaliser en manipulant des grandes structures.
Une solution à ce problème réside dans l’utilisation des antennes à petite ouverture qui offrent
des faisceaux de détection plus larges. Le système de réception devient donc plus robuste face
aux erreurs d’orientation et les techniques de correction sont plus faciles à appliquer. Ainsi, le
remplacement d’une antenne à grande ouverture par un réseau de petites antennes, avec un
rapport (G/T ) équivalent, s’avère très bénéfique sur le plan mécanique. Néanmoins, la difficulté
sera transférée dans le domaine électronique puisque les signaux doivent être combinés d’une
manière cohérente afin d’obtenir des performances de démodulation similaires à celles de la
grande antenne.
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I.1.2 Optimisation du coût de construction

Le coût de construction d’une antenne est proportionnel à son volume, tandis que son gain G
est proportionnel au carré de son diamètre [103]. A titre d’exemple, réduire de moitié le diamètre
d’une antenne divise le coût de construction par un facteur 8. Cependant, 4 antennes de cette
taille réduite sont nécessaires pour obtenir les mêmes performances que celles obtenues avec une
antenne à grande ouverture. Au total, une réduction de 50% du coût de construction peut être
réalisée à condition que les signaux soient parfaitement combinés. Nous donnons plus de détails
sur le gain équivalent d’un réseau d’antennes dans la suite de cette section.

I.1.3 Meilleure flexibilité

Le réseau d’antennes offre une grande flexibilité d’installation en permettant l’ajout d’élé-
ments supplémentaires au fur et à mesure que les besoins de la mission évoluent. Par exemple,
pendant la phase de croisière de la mission Cassini, une seule antenne de 34 m a été utilisée,
tandis qu’une combinaison de deux antennes de 70 m et 34 m de diamètres a été nécessaire
à la réception des données transmises depuis Saturne. L’ajout de nouveaux éléments peut être
effectué avec peu d’impact sur les installations existantes. Par ailleurs, le réseau d’antennes offre
plus de robustesse opérationnelle contre les pannes. Avec une seule antenne en service, une panne
provoque l’échec de la mission. Dans le cas d’un réseau d’antennes, le dysfonctionnement d’un
élément du réseau dégrade les performances du système mais n’entraîne pas nécessairement l’ar-
rêt total du service.

Dans la suite, nous présentons les principales caractéristiques d’un réseau d’antennes et nous
discutons des limites théoriques de cette technique de détection.

I.2 Principales caractéristiques d’un réseau d’antennes

En se basant sur l’exemple illustré à la figure 4.1, nous allons développer les éléments-clés
d’un système de réception par réseau d’antennes.

Figure 4.1 – Un réseau d’antennes composé de deux éléments
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I.2.1 Le retard de propagation

Sans perte de généralité, nous considérons un réseau d’antennes à 2 éléments. En utilisant la
notation vectorielle introduite dans [104], la différence entre les instants d’arrivée du signal sur
chaque antenne peut être approchée par :

γ1 − γ2 = γd =
〈B, i〉

c
=

B sin(ψ)

c
(4.1)

avec :

B =

(

B
0

)

: le vecteur de la ligne de base d’une norme B égale à la distance entre les deux

antennes.

i =

(

sin(ψ)
cos(ψ)

)

: le vecteur unitaire pointé vers la source émettrice.

c la célérité de la lumière. L’hypothèse de l’onde plane est justifiée par le fait que la source
est supposée à l’infini. La fiabilité de cette approximation dépend principalement de la précision
des mesures de la ligne de base B et l’orientation des antennes ψ.

En dérivant (4.1) par rapport aux variables B et ψ, on obtient :

∇γd =

(

sin(ψ)

c

)

∆B B +

(

B cos(ψ)

c

)

∆ψ i (4.2)

∆B et ∆ψ sont, respectivement, les erreurs du calcul de B et ψ. Ensuite, en prenant la
norme euclidienne de (4.2), on obtient l’erreur d’estimation de γd :

∆γd =

√

√

√

√

√

(

sin(ψ)

c

)2

∆B2 +

(

B cos(ψ)

c

)2

∆ψ2 (4.3)

Afin d’assurer la cohérence entre le signaux combinés, la condition suivante doit être satis-
faite :

Br∆γd ≪ 1 (4.4)

avec Br la bande passante du récepteur. En pratique, un produit Br∆γd = 10−2 est générale-
ment suffisant pour obtenir une combinaison cohérente. Par exemple, pour une bande passante
Br = 10 MHz, l’erreur d’estimation du retard ∆γd doit être de l’ordre de la nanoseconde. En
supposant que l’erreur d’orientation ∆ψ = 0, pour avoir cette précision d’estimation du retard
γd, l’erreur du calcul de la ligne de base ∆B doit être inférieur à 30 cm. Dans des conditions
réelles, ces informations ne sont pas aussi précises, notamment dans le cas d’une structure plus
complexe (réseau de plusieurs d’antennes). Par conséquent, une technique d’estimation du résidu
du retard doit être intégrée dans la structure afin d’éviter la dégradation des performances.

Dans la suite de cette section, nous allons exprimer le gain équivalent d’un réseau d’antennes
en fonction des gains élémentaires.
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I.2.2 Gain équivalent d’un réseau d’antennes

Le rapport du gain d’antenne G par la température totale T représente le facteur de sensibilité
du système de détection. La relation entre le facteur de sensibilité et le rapport signal à bruit est
donnée au chapitre 1. Pour un réseau d’antennes, le facteur de sensibilité équivalent [G/T ] est
la somme des facteurs de sensibilités élémentaires, à condition que les signaux soient combinés
d’une manière cohérente.

[

G

T

]

=
N

∑

i=1

(

G

T

)

i

(4.5)

avec (G/T )i le facteur de sensibilité de l’iième antenne du réseau et N la taille du réseau.
Dans le cas d’un réseau homogène, i.e toutes les antennes ont le même facteur de sensibilité,
(G/T )i = (G/T )0 ∀i, (4.5) devient :

[

G

T

]

= N

(

G

T

)

0

(4.6)

Le rapport de [G/T ] par (G/T )0 représente le gain de combinaison et s’exprime en dB. La
figure 4.2 trace ce gain, qui est égal à 10 log10(N) dans le cas du réseau homogène, en fonction de
la taille du réseau. Nous constatons que, au fur et à mesure que le nombre d’antennes augmente,
le gain apporté en dB diminue. Par exemple, l’ajout d’une deuxième antenne, avec le même
G/T , apporte à un gain de 3 dB tandis que la troisième apporte 1.8dB et la dixième seulement
0.46dB.

Figure 4.2 – Gain de combinaison en fonction de la taille du réseau d’antennes

Dans le cas d’un réseau hétérogène avec des facteurs de sensibilité (G/T )i différents, le gain
global du réseau est obtenu en ajoutant les facteurs de sensibilité à l’élément ayant le G/T le
plus important. Plus précisément, la combinaison de deux antennes dont le facteur (G/T ) de
la première est dix fois celui de la deuxième, apporte un gain d’environ 0.4dB au gain total du
réseau.
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En tenant compte de ces résulats, l’ajout d’un nouvel élément à un réseau d’antennes est
envisageable en pratique si un gain minimum de 10% du gain global du réseau est apporté. Les
formules présentées dans ce paragraphe, seront démontrées à la section II.3.2 en développant
l’algorithme de combinaison MRC. D’autres caractéristiques de réseau d’antennes telles que la
fiabilité et la disponibilité peuvent être trouvées à la référence [104].

Notre objectif dans ce chapitre est de fiabiliser l’estimation des paramètres d’incohérence
(retard, fréquence et phase) dans l’objectif de maximiser le gain de combinaison. Dans un premier
temps, nous allons présenter une revue de la littérature de combinaison d’antennes dans le
contexte d’une transmission Deep Space. La dernière partie de ce chapitre sera consacrée à la
présentation d’une nouvelle technique de traitement de réseaux d’antennes qui vise à minimiser
le seuil de fonctionnement du système de détection.

II État de l’art des techniques de combinaison d’antennes

II.1 Modèle mathématique du système

Afin de simplifier les notations, nous considérons l’exemple d’un réseau d’antennes à deux
éléments (Fig.4.2). Les signaux reçus sur les deux antennes sont deux répliques décalées du signal
sur porteuse émis par le satellite Sp(t) et s’expriment par :

Sp
1(t) = h1Sp(t − γ1) + n1(t)

Sp
2(t) = h2Sp(t − γ2) + n2(t)

(4.7)

avec h1 et h2 deux constantes.

Le canal de propagation considéré est gaussien non sélectif en fréquence, et n1(t), n2(t) sont
deux bruits gaussiens non-corrélés avec une DSP égale à N0/2. A la réception, les signaux sont
ramenés en bande de base en utilisant le N.C.O local du récepteur.

Après la transposition, les signaux en bande de base s’écrivent :

S1(t) = h′
1S(t − γ1)ej(∆ω1t+φ1) + n′

1(t)

S2(t) = h′
2S(t − γ2)ej(∆ω2t+φ2) + n′

2(t)

(4.8)

avec

— h′
1 et h′

2 deux constantes.

— n′
1(t) et n′

2(t) deux bruits gaussiens.

— S(t) l’enveloppe complexe du signal émis :

Sp(t) = ℜ{S(t)ej(ω0t+φ0)} (4.9)

w0 et φ0 sont, respectivement, la fréquence angulaire et la phase de l’onde porteuse.
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— ∆ωi, i = 1, 2. représente le décalage en fréquence angulaire entre le iième signal et le NCO.

— φi, i = 1, 2. représente le déphasage entre le iième signal et le NCO et s’écrit :

φi = φ0 − ω0γi − φNCO (4.10)

Dans l’objectif d’identifier les facteurs d’incohérence entre les signaux, nous allons effectuer
un changement de l’origine du temps et exprimer la phase φ2 en fonction de φ1, alors on obtient :

S1(t) = h′
1S(t)ej(∆ω1t+φ1) + n′

1(t)

S2(t) = h′
2S(t − γd)ej(∆ω1t+φ1)e−j(∆ω12t+Φ12) + n′

2(t)

(4.11)

avec Φ12 = φ1 − φ2 et γd = γ1 − γ2. Le terme ∆ω12 représente la différence entre les décalages
en fréquence sur les deux signaux. Cette différence peut être provoquée par la transposition
asynchrone (Fig.4.3(b)) et/ou par la présence d’un décalage Doppler différent sur chaque signal.
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Résumé

Les transmissions numériques par satellite sont largement utilisées 
dans plusieurs domaines allant des applications commerciales en 
orbites terrestres aux missions d’exploration scientifiques en espace 
lointain (Deep Space). Ces systèmes de transmission fonctionnent sur 
des très grandes distances et ils disposent des ressources 
énergétiques très limitées. Cela se traduit par un très faible rapport 
signal à bruit au niveau de la station de réception terrestre. Une 
possibilité d'établir une liaison fiable dans ces conditions très 
défavorables, réside dans l'utilisation de codes correcteurs d'erreurs 
puissants tels que les Turbo codes et le LDPC. Cependant, les gains 
de codage sont conditionnés par le bon fonctionnement des étages de 
la démodulation cohérente en amont, notamment l'étage de 
synchronisation. L'opération de synchronisation consiste à estimer et 
compenser le décalage en phase et en fréquence entre le signal reçu 
et l'oscillateur local du récepteur. Ces décalages sont généralement 
provoqués par des imperfections matérielles et le phénomène d'effet 
Doppler. A très faible rapport signal à bruit, les systèmes de 
synchronisation actuels se trouvent limités et incapables d'assurer les 
performances requises. Notre objectif est de fiabiliser l'étage de 
synchronisation du récepteur dans des conditions très difficiles de 
faible rapport signal sur bruit, d'effet Doppler conséquent avec prise en 
compte d'un phénomène d'accélération (Doppler rate) et d'une 
transmission sans pilote.  

Cette thèse CIFRE traite du problème de la synchronisation porteuse 
pour la voie descendante d'une transmission Deep Space. Après la 
réalisation d'une étude de l'état de l'art des techniques de 
synchronisation, nous avons retenu les boucles à verrouillage de 
phase (PLL: Phase Locked Loop). Dans un contexte industriel, les PLL 
offrent le meilleur compromis entre complexité d'implémentation et 
performances. Plusieurs détecteurs de phase basés le critère du 
maximum de vraisemblance ont été considérés et modélisés par leurs 
courbes caractéristiques. En se basant sur les modèles équivalents, 
nous avons développé une nouvelle étude de la phase d’acquisition 
non-linéaire d’une PLL du deuxième ordre avec un détecteur de phase 
semi-sinusoïdal.  

La deuxième partie de la thèse a été consacrée à l’étude des 
techniques de combinaison d’antennes. Ces méthodes visent à 
exploiter la diversité spatiale et améliorer le bilan de liaison de la 
chaîne de transmission tout en offrant une flexibilité de conception 
ainsi qu'une réduction considérable du coût d'installation. A l’issue de 
cette partie, nous avons proposé un nouveau schéma de combinaison 
d'antenne qui améliore le seuil de fonctionnement des systèmes 
existants.  

 

Mots clef : Traitement du signal, Transmission par satellite, Espace 
lointain, Synchronisation de la porteuse, Estimation aveugle, Boucle à 
verrouillage de phase, Courbe en S, Combinaison d’antennes, 
Détection CFAR 

Abstract 

In deep space communication systems, the long distance between the 
spacecraft and the ground station along with the limited capacity of the 
on-board power generator result a very low signal to noise ratio (SNR). 
However, such transmission still possible by using near Shannon limit 
error correction codes (Turbo code and LDPC code). Nevertheless, to 
take advantage of this coding gain, the coherent demodulation is 
mandatory, and the carrier phase synchronization must be reliable at 
more restrictive SNR. At very low SNR, current synchronization 
systems are limited and unable to provide the required performances. 
Our goal is to improve the reliability of the receiver synchronization 
stage under very difficult conditions of a very low SNR, a variable 
Doppler effect (Doppler rate) and a blind transmission.  

This thesis deals with the problem of carrier phase synchronization for 
the downlink of a Deep Space transmission. After the study of the 
existing solutions, we selected the phase locked loop (Phase Locked 
Loop: PLL). In an industrial context, PLL offers the best trade-off 
between complexity and performance. Several phase detectors based 
on the maximum likelihood criterion were considered and characterized 
by their S-curves. Based on the equivalent models, we have developed 
a new study of the non-linear acquisition phase of a second-order PLL 
with a semi-sinusoidal phase error detector.  

The second part of the thesis was dedicated to the antennas combining 
techniques. These methods aim to improve the link budget of the 
transmission and offer more flexibility. At the end of this part, we 
proposed a new antennas combining scheme that improves the 
operating threshold of existing systems.  
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