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Résumé – Dans ce papier, on étudie différentes stratégies de détection des modulations à phase continue (CPM) pour le cas cohérent et non-
cohérent. En particulier, on comparera les approches de détection par bloc et à mémoire (basée treillis). Pour ces dernières, une version souple
exacte inspirée de l’algorithme initialement proposé par Raphaeli sera présentée. Elle permet notamment une réduction de complexité quand on
compare aux approches existantes. Pour évaluer ces méthodes, on en réalise une étude asymptotique et on montre comment on peut avoir une
stratégie de codage efficace dans le cas non-cohérent. On peut généraliser directement ces résultats aux modulations de type différentielles, mais
également au cas des modulations linéaires.

Abstract – In this paper, we study different detection strategies for continuous phase modulation (CPM). In particular, we compare bloc and
trellis detection approaches. For the latter, a soft version inspired by the algorithm initially proposed by Raphaeli will be presented. This permits
a complexity reduction compared to existing approaches. To evaluate these methods, we perform an asymptotic analysis and we show that we
can have an efficient coding scheme strategy in noncoherent regime. These results can be expanded to differential and linear modulations.

1 Introduction

La CPM est une modulation dont la forme d’onde présente
une enveloppe constante. Il en résulte un excellent rendement
énergétique lors de la transmission de l’onde porteuse. Un autre
aspect important de la CPM est la continuité de la phase engen-
drant une meilleure occupation spectrale. La phase d’un signal
CPM pour un symbole donné est déterminée par l’accumula-
tion des symboles précédents, elle est aussi appelée la mémoire
de phase. Ainsi la décision prise sur le symbole courant doit
prendre en compte les symboles précédents. On distingue deux
grands types de CPM, les CPM à réponse partielle dont la mé-
moire est strictement supérieure à un symbole et celles à ré-
ponse complète dont la mémoire vaut exactement un symbole.
Un autre élément important de la CPM est son indice de mo-
dulation qui peut restreindre, dans certains cas, l’ensemble des
mémoires de phase à un ensemble fini. Un exemple bien connu
de CPM à réponse complète est la CPFSK. Cette dernière est
décrite par une réponse en fréquence rectangulaire. Cette mo-
dulation est très adaptée aux applications bas débit comme les
télémesures des lanceurs (Ariane, Véga, Soyouz...). On trouve
également des applications contemporaines pour les communi-
cations aéronautiques par satellite (télécommande des drônes),
tactiques ou machine-à -machine (M2M). En régime cohérent,
Rimoldi [1] proposa une représentation du signal CPM permet-
tant l’utilisation d’un treillis sur lequel on peut appliquer des
détecteurs par maximum a posteriori séquences (Algorihtmes
de type Viterbi, VA) ou symboles/bits (algorithmes de type
BCJR [2]). En régime noncohérent, deux approches ont été
proposées, l’une dîte "par bloc", l’autre "par treillis". La dé-

tection par blocs indépendants est robuste à des temps de cohé-
rence courts de l’ordre de la taille d’un bloc mais n’est adap-
tée qu’aux CPM à réponse complète. Le treillis, quant à lui,
fonctionne pour tout type de CPM et offre de meilleures per-
formances que le bloc. [5] puis [3] implémentèrent le récepteur
par bloc pour une démodulation dure et souple respectivement.
Une première approche par treillis basée sur le VA a été pré-
sentée en [6] et [7]. Ensuite Colavople [8] en donna une repré-
sentation MAP au travers de l’algorithme BCJR. Néanmoins,
l’espace d’état qu’il propose incorpore la phase cumulée le
rendant légèrement plus complexe que celui du maximum de
vraisemblance ([6]). Dans un précédent papier [4], nous avons
dérivé les équations du BCJR dans le cadre de la CPFSK à par-
tir d’un système d’état assez proche de [8] mais en adoptant
un point de vue différent. Nous sommes partis du récepteur par
bloc classique dans lequel nous avons inséré de la mémoire afin
d’obtenir un récepteur par bloc fenêtré avec mémoire nommé
MWM. Nous montrerons par la suite que la prise en compte
de la phase cumulée dans l’espace d’état comme proposé en
[8] n’est pas forcément utile. Ainsi, dans cet article, une ver-
sion souple exacte inspirée de l’algorithme initialement pro-
posé par Raphaeli sera présentée et ce pour tout type de CPM.
L’approche se généralise à tout type de modulations à mémoire
(modulations différentielles par exemple) et linéaires. Enfin,
pour évaluer ces méthodes, on en réalise une étude asympto-
tique par calcul des efficacités spectrales atteignables pour un
détecteur souple fixé et on montre comment on peut avoir une
stratégie de codage efficace à l’aide de codes sur les graphes
dans le cas non-cohérent. Le papier s’articulera de la manière
suivante. La modélisation du système est décrite dans la pro-



chaine section. Dans la section 3, sont détaillés les détecteurs
cohérent et non-cohérent pour les CPM. Puis nous réalisons
une analyse asymptotique et enfin on montre les résultats pour
des systèmes codés de type LDPC (Low-Density Parity-Check
codes). Enfin la section 5 conclue le papier.

2 Modélisation du sytème
Dans cet article, nous considérons un système de modula-

tion de codage par entrelacement de bits (BICM) composé d’un
code correcteur d’erreur concatené en série avec une modu-
lation de type CPM. À l’émmission un message vectoriel bi-
naire b=[b0, · · · , bKb−1]∈GF (2)Kb est encodé en un mot de
code c=[c0, · · · , cNb−1]∈GF (2)Nb en utilisant un code cor-
recteur de rendement R=Kb/Nb. Chaque mot de code binaire
est entrelacé et associé en une séquence de Ns symboles M -
aire. Il en résulte uNs−1

0 ={u0, ..., uNs−1} un ensemble de Ns
symboles prenant ses valeurs dans {0, ...,M − 1}. Suivant la
représentation de Rimoldi [1], les symboles sont transmis au
travers d’un modulateur comprenant un modulateur sans mé-
moire (MM) et d’un encodeur de phase continue (CPE). Le
MM fait correspondre aux sous-ensembles de uNs−1

0 de lon-
gueur L un élement de l’ensemble X comprenant ML formes
d’ondes continues en temps. L est un entier strictement posi-
tif appelé la mémoire de la CPM. Au kième temps symbole,
on fait coïncider le sous-ensemble ukk−L+1={uk−L+1, ..., uk}
avec xi(τ) correspondant au iième signal de l’ensemble

X={xi(τ), i=0...ML − 1} où i=
L−1∑
n=0

uk−n ·ML−1−n et

xi(τ)=
A(τ)
√
T
· e
j4πh

L−1∑
n=0

uk−nq(τ+nT )
, τ ∈ [0, T ) (1)

Où A(τ) correspond au terme indépendant des symboles de la
représentation de Rimoldi.

A(τ)=e
jπh(M−1)

(
τ
T +(L−1)−2

L−1∑
n=0

q(τ+nT )

)
(2)

T est ici la période d’un symbole, h est l’indice de modulation
et la fonction q(t) est la réponse de phase satisfaisant à q(t)=∫ t

0
g(u)du pour 0<t≤LT , q(t)= 1

2 avec t>LT et nulle sinon.
g(u) est la réponse en fréquence, sa forme dépend du type de
CPM utilisée. La représentation complexe du signal est faite en
bande de base. Le CPE assure la continuité entre chaque forme
d’onde continue en temps par l’accumulation de la phase de
chaque symbole. φk+1=φk + 2πhuk−L+1 (3)
φk est la phase accumulée au début du symbole k. Il en découle
la représentation complexe en bande de base du signal CPM
transmis au kième temps symbole :

sk(t)=
√
Es · xukk−L+1

(t) · ejφk (4)
Le signal est transmis à travers un canal à bruit blanc complexe
Gaussien additif de densité spectrale N0, noté n(t) et subit une
rotation de phase θ. θ est supposée non connue, constante sur
toute la transmission et uniformément distribuée entre [0, 2π[.
Le canal est alors dit non-cohérent. La représentation complexe
en bande de base du signal reçu est la suivante :

∀ t ∈ [kT ; (k + 1)T ) rk(t)=sk(t) · a · ejθ + n(t) (5)

où a correspond à une possible attenuation du canal (supposé
connu par le récepteur). Sans perte de généralités, on suppose
ici que a=1. Le signal rk(t) reçu, au kième temps symbole,
passe au travers d’un banc de ML filtres adaptés dont la ré-
ponse impulsionnelle est donnée par x̄i(t), i=0, ...,ML − 1 où
x̄i(t) est le conjugé de xi(t). Considerant une synchronisation
en temps parfaite, ri,k est l’élément resultant de la corrélation
entre rk(t) et x̄i(t).

ri,k=

T∫
0

rk(t)x̄i(t)dt (6)

Par la suite, on adoptera la notation suivante rk={r0,k, ..., rML−1,k}
et l’ensemble des observations est donné par rNs−1

0 ={r0, ..., rNs−1}.

3 Détection souple cohérente vs non-cohérente

3.1 Détection cohérente
On souhaite évaluer p(uk|rNs−1

0 ) au kième temps symbole
à l’aide d’une détection MAP symbole en utilisant le treillis
de Rimoldi [1] (Cela s’applique également à tout autre repré-
sentation des CPM). Les états du treillis sont donnés par l’en-
semble des phases accumulées et des L − 1 symboles en mé-
moire d’où ∀ k≥L − 1, δk={uk−L+1, ..., uk−1, φk}. La tran-
sition {δk→δk+1} est faite telle que φk+1=φk + 2πhuk−L+1.
Le critère MAP symbole est donné par

p(uk|rNs−1
0 )∼

∑
{δk}

αk(δk)βk+1(δk+1)γ(δk→δk+1, rk)p(uk)

(7)
où γ(δk→δk+1, rk),p(rk|δk, uk), αk(δk),p(rk−1

0 , δk) et
βk+1(δk+1),p(rNs−1

k+1 |δk+1). Ces deux dernières quantités sont
calculées par récursion comme suit.

αk(δk)=
∑
{δk−1}

αk−1(δk−1)γ(δk−1→δk, rk−1)p(uk−1)

βk+1(δk+1)=
∑
{δk+2}

βk+2(δk+2)γ(δk+1→δk+2, rk+1)p(uk+1)

(8)
La métrique de branche est déterminée à partir de la sortie du
banc de filtres adaptés [3],

γ(δk→δk+1, rk) ∼ e
2a
√
Es

N0
<(e−jφkr

uk
k−L+1

,k
)

(9)

où <(.) désigne la partie réelle.

3.2 Détection multi-symboles par bloc
Le récepteur multi-symboles par blocs indépendants a été

proposé en [3, 5] uniquement pour les CPM à réponse com-
plète (L=1). Ce dernier calcule la probabilité conditionnelle
d’un bloc de N symboles uk+N−1

k ={uk, ..., uk+N−1} sachant
une fenêtre d’observations de même taille. On dénombre MN

ainsi combinaisons existantes. Puisque θ n’est pas connue, on
moyenne cette probabilité sur la phase aléatoire ce qui conduit



à l’obtention de la fonction de Bessel modifiée d’ordre zero
d’où :

p(rk+N−1
k |uk+N−1

k , a)∼I0

(
2a
√
Es

N0

∣∣∣µ(uk+N−1
k )

∣∣∣)
Où

µ(uk+N−1
k−L+1 )=

k+N−1∑
i=k

ruii−L+1,i
· e
−j2πh

i−L∑
n=k−L+1

un
(10)

Par la suite le démodulateur, applique une démodulation MAP
symbole/bit classique à partir des probabilités conditionnelles
et a priori sur les MN combinaisons de signaux existants (ap-
proche énumérative brute force identique à une démodulation
souple MAP symbole d’une modulation linéaire à MN états).
Une modification du récepteur multi-symbole en utilisant des
blocs glissants permet d’améliorer significativement les perfor-
mances du détecteur multi-symbole en prenant une décision sur
la position du symbole du milieu de bloc. Le symbole suivant
est déterminé en glissant le bloc d’un seul symbole. Cette modi-
fication est adapté aux CPM à réponse partielle. Néanmoins ce
récepteur est plus complexe qu’une détection treillis en restant
moins performant et il perd l’avantage de l’indépendance des
blocs qui le rend robuste à un temps de cohérence court. On re-
marque d’ailleurs Fig.1 que le rendement moyen du récepteur
par bloc glissant sur chaque position (noté pos Fig.1) corres-
pond à celui du récepteur multi-symbole par bloc. La probabi-
lité est calculée dorénavant sur un bloc de symboles uk+N−1

k−L+1 .

p(rk+N−1
k |uk+N−1

k−L+1 , a)∼I0

(
2a
√
Es

N0

∣∣∣µ(uk+N−1
k−L+1 )

∣∣∣) (11)

On ne réalise la démodulation souple pour les bits associés au
symbole au centre du bloc. La décision sur les bits du symbole
subséquent est réalisée par glissement en utilisant la probabilité
conditionnelle et des a priori sur le bloc de symboles suivant
p(rk+N

k+1 |u
k+N
k−L+2, a).

3.3 Détection multi-symboles par treillis
Nous dérivons ici une version souple de l’algorithme initia-

lement proposé par Raphaeli. On veut évaluer la probabilité
conditionnelle p(uk+N−1|rNs−1

0 ) en prenant un état du détec-
teur défini par δk={uk−L+1, ..., uk+N−2} prenant en compte
une suite de N + L− 2 symboles uk+N−2

k−L+1 (k≥L− 1). La tran-
sition {δk→δk+1} correspond au symbole émis uk+N−1. La
probabilité conditionnelle peut s’écrire comme suit
p(uk+N−1|rNs−1

0 )∼
∑
{δk}

αk(δk)βk+1(δk+1)

·γ(δk→δk+1, r
k+N−1
k )p(uk+N−1)

(12)
Où γ(δk→δk+1, r

k+N−1
k ),p(rk+N−1

k |δk, uk+N−1),αk(δk),
p(rk−1

0 |rk+N−2
k , δk)p(δk) et βk+1(δk+1),

p(rNs−1
k+N |r

k+N−1
k+1 , δk+1). La récursion aller-retour s’obtient de

la manière suivante.

αk(δk) =
∑
{δk−1}

αk−1(δk−1)
γ(δk−1→δk,rk+N−2

k−1 )

p(rk+N−2
k |uk+N−2,δk−1)

p(uk+N−2)

βk+1(δk+1) =
∑
{δk+2}

βk+2(δk+2)
γ(δk+1→δk+2,r

k+N
k+1 )

p(rk+N−1
k+1 |uk+N ,δk+1)

p(uk+N )

(13)

La métrique de branche très différente de [6] se calcule comme
suit après avoir moyenné sur la phase aléatoire

γ(δk→δk+1, r
k+N−1
k )∼I0

(
2a
√
Es

N0

∣∣∣µ(uk+N−1
k−L+1 )

∣∣∣) (14)

Le systéme d’état est réduit par rapport à [8, 4] puisque la
phase cumulée est suprimée de la métrique de branche lors-
qu’on moyenne sur la phase aléatoire (voir [6]). On peut mon-
trer qu’il n’y a pas de pertes de performances. On obtient fina-
lement les récursions suivantes

αk(δk)∼
∑
{δk−1}

αk−1(δk−1)
I0

(
2a
√
Es

N0

∣∣∣µ(uk+N−2
k−1 )

∣∣∣)
I0
(

2a
√
Es

N0
|µ(uk+N−2

k )|
) p(uk+N−2)

βk(δk) ∼
∑
{δk+1}

βk+1(δk+1)
I0
(

2a
√
Es

N0
|µ(uk+N−1

k )|
)

I0
(

2a
√
Es

N0
|µ(uk+N−2

k )|
)p(uk+N−1)

4 Analyse de Performance
L’analyse asymptotique peut se réaliser soit par calcul exacte
d’efficacité spectrale atteignable (par calcul du symmetric in-
formation rate [9]) soit de manière approchée à l’aide de l’ap-
proche EXIT charts [11]. [11] montre en effet que le rendement
maximal atteignable (R∗) est approximativement égal à l’aire
sous les courbes EXIT. Cette propriété devient exacte sur le
canal à effacement [10]. En d’autres mots, en notant Ie l’infor-
mation mutuelle measurée à la sortie du récepteur souple et M
l’ordre de la modulation, on obtient :

R∗'log2(M) ·
∫ 1

0

Ie(x)dx (15)

La Fig. 1 montre que cela est vérifiée dans notre cas, en com-
parant l’efficacité maximale atteignable théorique donnée pour
le cas cohérent [9], ceux des détecteurs multi-symboles [3] et
MWM [4] (nous ne disposons pas du R∗ théorique pour le
multi-symbole glissant). Pour chacun des récepteurs, nous avons
réalisé l’optimisation d’un code LDPC de rendement R=1/2
adapté au cas traité [13]. Un exemple d’EXIT est donné Fig. 2
au point de fonctionnement Es/N0=0 dB. Il apparait que seul
le récepteur cohérent converge au point (1, 1). Cet aspect va
fortement impacter le design du code. Nous souhaitons en effet
proposer un code qui fonctionne dans les deux régimes (co-
hérent et non-cohérent). Sont tracés en Fig. 3, le taux d’erreur
binaire (TEB) des codes LDPC optimisés et contraints en degré
2 pour les trois récepteurs avec une trame de 4096 bits codés.
L’implémentation du cas cohérent avec le code non-cohérent
présente très peu de pertes. Les autres courbes sont celles du
multi-symbole avec blocs indépendants ou basé treillis. Comme
on peut le voir, l’apporche par treillis atteint de bonnes per-
formances (à ∼0.5dB du cohérent). Cependant le code LDPC
contraint en degrés 2 ne permet pas d’accèder au rendement
maximal disponible sur le cas cohérent.

5 Conclusion
Dans cet article, une nouvelle approche pour la démodula-

tion souple non cohérente est proposée et est confrontée aux



FIGURE 1 – R∗ approximé (Approx) et théorique (Th) 4-
CPFSK h= 5

7 , N=3

FIGURE 2 – Courbes Exit 4-CPFSK h= 5
7 ,

Es
N0

=0.

FIGURE 3 – TEB 4-CPFSK h= 5
7 , N=3, R= 1

2 .

stratégies de démodulation cohérentes et non-cohérentes clas-
siques à l’aide d’une analyse asymptotique. Cette dernière montre
que l’approche proposée a de bonnes performances. Les résul-
tats sont également évalués pour des schémas LDPC optimisés.
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