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RESUME

On présente une réalisation enti&trement numé-
rique & 1'aide de circuits logiques d'un synchroni-
sateur primaire de signaux codés Biphase-L et
adaptable au code NRZ. Le spectre du signal codé i
l'entrée ne possdde aucune raie permettant la syn-
chronisation. La non-lin8arité& produite par un cir-
cuit de retard et une multiplication numérique fournit
une raie discréte qui est filtrée par une boucle
d'asservissement de phase numdrique. Le signal de
référence en sortie de la boucle sert d'horloge pour
commander le retour & z&ro d'un filtre adapté numéri-
que du type sommateur. Il a &té proc&dé i une optimi-
sation deg paramétres pour réaliser un compromis entre
le temps d'acquisition et la probabilité d'erreur. La
maquette fonctionne pour une cadence de 400 bits/s
et accepte des décalages supérieurs & 1%, Les prin-—
cipes de réalisation ainsi que les performances

mesurées du synchronisateur numérique sont domnés.

SUMMARY

A digital realisation of a self bit synchronizer,
using conventional digital IC's, is presented for
coded Biphase-L signal. The realisation is adapted
for NRZ code. As the received PCM signal has no
discrete spectral component, a non-linear element
(delay and multiplication) followed by a DPLL is
used to generate and extract the bit timing infor-
mation. The timing signal is used to command a
digital matched filter bit detector.

An acquisition time and probability of errors
tradeoff was considered.

An experimental model has been implemented
for a bit rate of 400 bits/sec. This model works
with frequency shifts larger than + I Z.

This paper presents the main concepts of

design and the experimental results.
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INTRODUCTION

Le systdme ARGOS de localisation et collecte
de données par satellite, réalisé dans le cadre
d'une coopération bilatérale entre le CNES et la
NASA, fait largement appel aux techniques analogi-
ques pour la démodulation des signaux regus par le
satellite. Il est envisagé pour les &quipements de
la prochaine génération d'utiliser au maximum les
technigues numériques, en particulier pour le dis-
positif de démodulation du signal regu EA]. Le si-
gnal démodulé (sigpal MIC Biphase~L & 400 bits/s
noyé dans du bruit additif) serait alors obtenu sous
forme d'une suite d'échantillons quantifiés. Il est
donc nécessaire de concevoir un synchronisateur pri-
maire MIC, effectuant la double opération de resti-
tution du rythme digital et de décision des bits
transmis, capable de fonctionner uniquement & partir

de cette suite d'échantillons.

Le spectre des signaux MIC ne comporte pas, en
général, de raie discréte sur une fréquence corres-—
pondant au rythme digital ou 1l'un de ses harmoniques.
I1 faut donc faire passer le signal dans un &lément
non lin8aire pour créer une raie discréte, puis dans
un filtre passe bande autour de la fréquence de cet—
te raie. Le synchronisateur primaire numérique pré-
senté (Fig, 1) utilise comme &l&ment non linéaire
un dispositif du type "retard et multiplication" [Z,
Chap. 14.], tandis que le filtrage passe bande est
réalisé 4 1'aide d'une boucle d'asservissement de
phase numérique. Le circuit de décision de bit est
une réalisation numérique du filtre adapté & la for-

me d'onde du signal attendu.

ELEMENT BOUCLE
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Figure 1 - Schéma du synchronisateur
primaire numérique.

Les performances théoriques de ces différents
dispositifs ainsi que le résultat de mesures effec—
tuées sur une maquette de laboratoire font 1'objet

des prochains paragraphes,

L'ELEMENT NON LINEAIRE

1'8l8ment non linéaire adopté ici est du type

"retard et multiplication" (Fig. 2a).

a/ MULTIPLICATION

S(h=x(hy+n(h S(h =X(hH+N(h

b/ 4 s(t.d)
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Figure 2 ~ a) schéma de 1'élément non linéaire
b) signaux mis en jeu

Si x(&)et m(¢) sont respectivement le signal MIC
et le bruit additif 3 1l'entrée de 1'&lément non 1li~
néaire, le signal utile X(k) et le bruit J\((fi) i la
sortie sont domnés respectivement par :

X(E) = x(t) x(£-8)
N(&) = x(£) m(4-8) +x (6-8) () + M) n{t-4)

A étant 1a valeur du retard.

Compte tenu du caract&re binaire du signal MIC
é'entrée ﬁc(t), le signal X(k) est lui-méme un signal
binaire : il est compos& d'une suite de symbolest)gg
et ledont les probabilités d'apparition sont respec-
tivement a et A-T}_ lorsque 'a,_ est la probabilité
de transition du message d'entrée. La Figure 2b donne
une représentation des symboles KA et X& lorsque
le signal Jc(b)est un signal codé Biphase-L supposé
non filtré. Le calcul du spectre de puissance du
signal [3, Chap. 1] montre que ce spectre comporte
une partie continue et des composantes discrdtes sur

des fréquences multiples de la fréquence de

bit., L'amplitude de la raie discréte 3 la fréquence

mF est : e
2 Wi gin TTAN
AjoF)= 4(§) AR ()| S

avec A : amplitude créte du signal t{k),

T : durée de symbole

F= 4
E
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Pour une probabilité de transition nulle (mes-
sage d'gntrée constitué par une longue suite de bits
"0" ou de bits "1") la partie continue du spectre du
signal X(t)est nulle et Ad(mF) est nul pour n
impair. L'amplitude maximale de raie que 1'on peut
obtenir correspond a m=2 et A/.r=o.z£ Pour une pro-—
babilité de transition ?ez()-g(message d'entrée cons~
titué d'une suite al&atoire de bits "O" et "1" &qui-~
répartis), la raie d'amplitude maximale correspond
3 nouveau au cas m=2, A/1_=0'25 malgré l'existence de
la partie continue du spectre et de raies discrétes
sur les multiples impairs de F et en particulier 3 F.
La raie 3 4F est alors égale au 3/4 de la valeur

qu'elle a lorsque ?I:= o .

Le calcul du spectre de puissance SN“(A:) du
bruit N(/c) en sortie de 1'élément non linéaire a
ggalement &té effectué (dans le cas le plus défavo-
rable ol P:O.{) en supposant que le bruit d'’entrée
est un bruit gaussien de densité spectrale N-O/z'de—ﬁ.';
5+F°, F; étant la fréquence de coupure d'un filtre
passe bas idéal qu'il est nécessaire d'introduire

pour que le processus ait une puissance finie,

10

dB

-10 s o 1 e
10 1
E/N, (dB)

Figure 3 - Rapport signal/bruit en sortie de
1'élément non lindaire.

5

Puisque la boucle d'asservissement de phase
effectue un filtrage autour de sa fréquence centrale,
on est surtout int@ressé par la valeur de la densité
spectrale du bruit autour de la fréquence 4F . Wous
supposerons pour la suite que cette densité est
constante et &gale & S“L.‘IF). Il est alors possible

de calculer comment varie le rapport T;F/SI‘N(QF)XF

en fonction du rapport %J" E:AaT étant 1'énergie
~ )

par bit, pour différentes valeurs de E

la puissance correspondant i la raie discréte 3 la

fréquence ZF soit P =g Aj(z)’-’) (Fig. 3).

» e &tant

I1 convient de noter que la valeur du spectre
continu du signal’ X(b) est négligeable vis 3 vis de
Sml (EF) pour les valeurs considérées du rapport signal

34 bruit d'entrée.

LA BOUCLE D'ASSERVISSEMENT DE PHASE NUMERIQUE

= 'y e}
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Figure 4 - Boucle d'asservissement de phase
numérique.

La boucle d'asservissement de phase numérique
(Fig. 4) est un dispositif qui fournit une réplique
utilisable du signal d'horloge 11& au signal MIC DLU:)
Traditionnellement, elle comporte des organes réali-
sant les fonctions du détecteur de phase, du filtre de

boucle, et de 1l'oscillateur & fréquence contrdlée.

La fonction du détecteur de phase est obtenue
en effectuant la multiplication de 1'échantillon
S&:S(&Tg) (.k entier, 'T‘ période d'échantillonnage)
par la sortie Wkde l'oscillateur contrdld numérique-
ment (0.C.N.) au méme instant &‘T; . La composante
moyenne 45& W >en sortie du multiplieur est unme
fonction de la différence de phase A‘{’a des signaux
appliqués. Cette fonction :F(A‘?ﬁ) est représentée en
Fig. 5, en 1'absence de bruit, lorsque le signal d'en-
trée et le signal de 1'0,C.N. ont respectivement pour

expression :
S.L:_ x_k
W,

Scl [-ZTTF';“Q,T‘C + f&]
S‘i {21’:%&"% + \({‘l

I
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Figure 5 - Caracté&ristique du comparateur
de phase.

La fréquence centrale Fo de 1'0.C.N. est reliée

3 la frdquence &chantillomnage -r‘;—.-i pat uezm,F'o
. PN
La fonction Scl x)est définie par :
Sq(x) = + A 0L <TT

4
sq(x)z_/l s TE x <2W
Sq (w+2m) = Sq(x)
. ~
tandis que A*f&= \E‘a_\f& . En plus de la composante
moyenne :f(a\(?ﬁ) = KXW > s il v a en sortie du multi-
plieur des composantes de fréquence &levée, mais on

‘peut montrer que celles-ci affectent peu le fonction~

< b
Tt ’

gain de boucle numérique (voir ci-aprés).

nement du digpositif si K ¥  représentant le
La boucle utilisée ici &tant une boucle du ler
ordre, le filtre de boucle se réduit 2 une multipli-
cation par une constante K/. L'échantillon appliqué i
1'instant {Q.T‘e 3 1'entrée modulation de 1'0.C.N. est
donc .Y'&= K/:?(A"e&).
Enfin, 1'0.C.N. délivre les &chantillons tels

que : W&: Sq[%k+ ?&]
avec ‘{h = ‘fa_4 + Gocu Y&_A

La constante Gom représente la sensibilité de modu-
lation de 1'0.C.N.

L'analyse du fonctionnement de la boucle a &té
faite dans le domaine non linéaire, en 1'absence de
bruit, pour &tudier le phénomé@ne de 1'acquisition.
L'analyse des performances de poursuite, en particu-—
lier les performances en présence de bruit, a été

faite sur un modéle linéarisé,

Etude de l'acquisition

- Soit F;, + AF la fréquence du signal d'entrée.
En appelant R 1'écart de fréquence relatif (R: %_F)

. . °
il vient :

= i RE

et

1

A{!f f&— \?ﬁ %—1\’7 Rk - \?{Q_,‘ - G'w Kizg(Afﬁ-ﬂ )

Par suite :

Aﬁl - A\(id

it

TR = Goy K80, )

Ap,

I

| Ap /TS

j |

T
1 1 —L
R - -
: g AQ.‘ Q-E- n A(pk_1
|
: %
1 v
f 7z,
>

| o

Figure 6 - Diagramme du plan de phase

En utilisant le diagramme du plan de phase
(Fig. 6) correspondant 3 1'équation ci—dessus et i la
fonction d'erreur ;{(A‘{’_&) donnée sur le schéma de la
Figure 5, on peut montrer que le point de fonctianne-
ment stable, lorsqu’il existe, est donné& par :
A‘e = ‘2_1—‘- 3. = ﬁl" Q-E
bt m W mF, K
.z / - .
la quantité K=2G K’ représentant le gain de bou-
™ <o
cle numérique., D'autre part, la condition nécessaire

et suffisante d'existence de ce point stable est :

RIS soic  |8F| < ez af,,
& 4

La valeur moyenne du temps d'acquisition <Taa‘7
est le temps moyen nécessaire pour que l'erreur de
phase ait atteint sa valeur finale AY., a*A¥ pras,
la valeur initiale de la phase étant uniformément
répartie sur 1'intervalle (~T,+70), La figure 7
représente la variation de <'T'M7rapporté 3 T= %_

en fonction de AF/AF pour A‘f = 4T avec mo= A6,
max acqg M

- < Tacg>

A ppWwW N 0
T
\.\

0 as 10
Figure 7 - Temps d'acquisition moyen.

Etude~de la poursuite (mod&le linéaire)

On suppose maintenant que l'erreur de phase A\(

reste toujours suffisamment petite pour que l'on



REALISATION D'UN SYNCHRONISATEUR PRIMAIRE NUMERIQUE POUR SIGNAUX CODES

puisse remplacer la fonctiom d'erreur

4(89,) = Kow Aty

la constante Km, représentant la sensibilité du

-;'P(A‘fk) par :

comparateur de phase. Lorsque le signal d'entrée est
un signal de forme d'onde carrée d'amplitude, kDF,:%_
1'entrée de la non linéarité est
et "I"

Lorsque le signal &
constitué d'une suite aléatoire de bits "O"
8quirépartis, nous avons vu que le signal utile de
sortie est un signal sinusoidal & la fréquence 2F
(on choisiera donc F‘;:ZF) d'amplitude A :%’.‘L‘z. La
sensibilité du comparateur de phase est alors
Kop = -351—’:_1
L'équation représentant le fonctionnement de la

boucle est alors :

A A A

B0 Coa * Coun K ¥ap (- 50 )

La fonctlon de transfert en é, , €n posant
K=G,, K/ K,
rs
3 (%) K
F(%) T e(3) T Zrw-4

A partir de 1'expression de la fonction de

pest donnée par :

transfert en b il est facile de calculer les perfor—
mances de la boucle. Ainsi pour une dérive de fré-

entre les signaux on retrouve
9 - 20 R
m ()1_ K
égale i celle obtenue par la méthode du plan de pha-

quence relative Rz Af

une erreur de phase en régime permanent A

se. Lorsque le signal d'entrée est accompagné d'un
bruit de densité spectrale S“N (2F) la variance de
phase de 1'0.C.N. est donnée par [4] :

5'::': S (¥) B = Suw (#F) K F
¥ B » Py 2-k ¢

23,“: 8tant la bande passante &quivalente de bruit

de la boucle.

Pour restituer le rythme de bit, la fréquence
2F du signal délivré par 1'0.C.N. est divisée par 2.
I1 enArésq\lte que la fluctuation de la phase rela-
tive Az M. est aussi divisée par 2. En conséquence,

[
la variance de la phase relative est donnde par :

kX
s - 4 S,

A 2 (2w

10" .
63 ]
L] 2Bn-75Hz
10 1
0 5 10

E/Ng(dB)

Figure 8 ~ Ecart type de la phase relative.

Les variations de 5:; en fonction du paramétre
E/xo sont représentées en Fig. 8 pour diverses valeurs

de Fo et pour 2B, =75 Ha. .

LE FILTRE ADAPTE

Le filtre adapté numérique pour des signaux
Biphase-L accompagnés d'un bruit additif blanc et

gaussien est un dlsp051t1f qui réalise 1l'opération :

YZ.A ZA

"(#4
/.);_ 8tant la valeur de 1'échantillon du signal

d'entrée & 1l'instant L'T‘e et N &tant le nombre d'&-
chantillons pendant la durée™V d'un bit. Cette formu-
le illustre la nécessité d'avoir retrouvé le rythme
digital (r8le de la buucle d'asservissement de phase
numérique) si l'on veut que 1'opération ci-dessus
commence au début du symbole regu et se termine 3 la
fin du symbole regu. On décidera que le symbole regu
correspond & un bit "I" si Y>0 et qu'il s'agit d'un
bit "o" si Y<O.
P o ="
= /‘3 (/i— WQF\I%_; ) .

En réalité, on n'atteindra pas la performance

La probabilité d'erreur théorique

est alors

théorique car la forme d'onde du signal utile x(t-)
subit une distorsion par filtrage dans le canal de
transmission, d'autre part les &chantillons sont
quantifiés, et enfin le signal délivré par la boucle
n'est pas rigoureusement synchrone du rythme digital.
On peut définir la dégradation comme la quantité sup-
plémentaire A(E/N—°> qu'il faut prévoir pour obtenir
la méme probabilité d'erreur que celle donnée par

1'équation ci-dessus.

Les erreurs de synchronisation qu'il faut
considérer ici sont :

- une erreur aléatoire & répartition uniforme

sur 1'intervalle (_1_1‘ T )provenant du fait que la
En' In

phase de 1'0.C.N. est quantifide par pas de "ZE i la
fréquence-ZF . On peut montrer que pour h=42 la

3 0.5dB pour ? = /(c—g
TR . I1

dégradation est inférieure
— une erreur constante g&gale a

faut maintenir cette erreur sufflsamment petite puis-

que 1'on peut montrer que pour ume erreur de % 1la
dégradation peut atteindre 2dB (pour 'PQ-_- Aos ).

- une erreur aléatoire 3 répartition sensible-
ment gaussienne due au bruit & 1'entrée du disposi-~
tif, Lindsey [3, Ch. 9] a relié la dégradation 3
1'8cart type de l'erreur sur la phase de l'horloge :
pour un &cart type de 0.19 rad. elle est inférieure
3 2dB pour ?e‘-: A5
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CARACTERISTIQUES ET PERFORMANCES DU SYNCHRONISATEUR

La maquette réalisée correspond aux choix sui-~
vants :
- fréquence d'&chantillonnage Fe = AL.% K”}
- 11 v a 32 &chantillons par durée de bit,
i = fer - A6
soit m = /Fo =
- chaque échantillon du signal d'entrée est
quantifié 3 16 niveaux.
- le gainG K’ est égal 3 X radians/nombre
(234 3 . .
2 binaire

ce qui correspond dans la phase de poursuite & une

7§H§

~ le retard introduit par l1'élément non lingai-

[N

bande passante équivalente de bruit Zfiﬁgale

re est AT .
Les performances espérées sont confrontées. aux

performances mesurées dans le tableau ci-dessous :

: :  Performance :  Performance
espérée : mesurée

* ACQUISITION ; :

f gamme relative f 6.25% fidentique sans f

* d'acquisition | en 1l'absence de.bruit n .

: . bruit. _ {pour E/Q-o: Sdd’

‘on trouve 4% si
DE < 2kHz)

.

: temps d'acqui- : 3 & 4 bits tinférieur a
:sition moyen : (voir Fig. 7) :10 bits
:POURSUITE : :

: dégradation : :

: pour B, = 407> : :

* si décalage de ° 14B : 1.5dB ;

fréquence nul ’dd au bruit seul’ (VOh F.s.s)
‘1.5dB au total

:

. si décalage de 2.5dB f 2.3dB

. fréquence = 17 au total X
H H H E - b3
:SEUIL DE : A= 2B
‘FONCTIONNEMENT ° ‘pour F = 2Ky
CONCLUSTON

L'originalité du synchronisateur primaire
présenté dans cet article est d'€tre enti@rement
numérique. Les performances mesurées sur la maquette
réalisée sont voisines des performances théoriques
espérées. On remarquera plus particuliérement que le
temps d'acquisition est faible, de l'ordre de quel-

ques durées de bit.

La maquette réalisée pour des signaux Biphase-L

3 cadence 400 bits/s est susceptible d'adaptation &

d'autres codes, par exemple NRZ, et peut fonctionner

3 d
que

log

(1]

{2]
]
(4]

es cadences supérieures, dans la limite des fré-
nces maximales de fonctionnement des circuits

iques actuels,

10*

102

10

D'ERREUR Pe

-
w0l 5
2
1wl &
Q.
10.6 ' i S Y | I |
-4 2 0 2 4 6 8 10 12

E/Ng (dB)

Fig. 9 - Probabilité d'erreur
pour un décalage de fréquence nul

La courbe théorique(:)ne tient compte que de
1'imprécision de synchronisation due au bruit
seul.
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