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SOMMAIRE

Le but de cette recherche est d'étudier le comportement d'un

décodeur séquentiel multi-chemins modifié pour la correction de

l interfêrence entre symboles qui se produit lors d une transmis-

s ion numérique à travers un canal a bande passante étroite. Des

simulations sur ordinateur démontrent l avantage qu il y a à uti-

liser de tels décodeurs pour cette application plutôt que le déco-

.d&ur de Viçerbi; ce dernier, bien qu'ayant une performance optim-

aie, requiert un effort de calcul qui croit exponentiellement avec

la longueur de contrainte décrivant l'étendue de l'interférence

entre symboles. Le décodeur de Viterbi est donc limite aux cas

de faibles étendues d interfêrence entre symboles. Ce n est pas

le cas des décodeurs sêquentiels dont l effort bien moindre de

calcul est indépendant de la longueur de contrainte. Ceci les

rend très attirants pour la correction de l'interfërence entre

symboles à grande étendue. Pour de fa.ibl,es ou moyennes étendues

d'interféren.ce entre symboles, la, performance» légèrement sous-

optimale, d'un décodeur séquen.tiel multi-cbemins est apprêciable

compte tenu de l'effort de calcul en moyenne très léger compara-

tivement au décodeur de Viterbi. Cet avantage sérieux du décodeur

séquentiel multi-chemins en fait une option de remplacement fort

intéressante pour la correction de l'interférence entre symboles

en général.



v

ABSTRACT

The purpose of this thesis is to assess fche possibility of

using a modified multiple-path sequential decoder for the correc-

tion of the intersymbol interference phenomenon which can occur

in data transmissions through narrow band channels. Computer

simulations show that thèse decoders may advantageously replace

the optimal Viterbi decoder for this application, giving compa-

rable results with far less computational effort. For channels

yielding wide-spread intersymbol interference the use of the op-

timal Viterbi decoder is not recommended because of its exponen-

tially increasing complexity with constraint length. This is not

the case for sequential decoders thus making them an interesting

alternative for the correction of intersymbol interference for

thèse channels.
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CHAPITRE l

INTRODUCTION

Une situation classique en communications peut se décrire par

une source transmettant de l information vers un destinataire par

l'entremise d un système quelconque. Ce dernier est appelé canal

en toute généralité. Pour une transmission de données numériques

l'information est constituée d'une suite de symboles discrets pour

lesquels un taux de transmission est établi. Il peut advenir que

ce taux soit trop élevé pour le canal utilisé, celui-ci ayant une

bande passante limitée. Dans un tel cas le canal est dit dispersif"

car l information au niveau du récipiendaire est alors dispersée,

ou étalée, dans le temps, créant ainsi une situation d interfé-

renée entre symboles. A cause des erreurs de décision que peut

provoquer cette situation il est nécessaire d avoir un traitement

des données à la réception. Dans cet exposé l'application de déco-

deurs séquentiels multi-chemins modifiés pour la correction de l'in-

terférence entre symboles est évaluée. A l aide de simulations par

ordinateur les performances des décodeurs séquentiels sont comparées

avec celles présentées dans des travaux décrivant l utilisation de

décodeurs optimaux pour corriger l interférence entre symboles; ces

décodeurs optimaux doivent effectuer un effort de calcul très supé-

rieur à celui d'un décodeur séquentiel multi-chemins, ce qui les

rend vite inabordables. L'effort de calcul très raisonnable d'un



décodeur séquentiel multi-chemins en fait une alternative très inté-

ressante pour le traitement de données transmises par un canal dis-

persif.

Le chapitre 2 de cet exposé présente le problème de l interfé-

rence entre symboles et en donne une définition théorique. A par-

tir de cela le modèle d'un canal dispersif est établi.

Au chapitre 3 un résumé de recherches antérieures sur le sujet

d'intérêt est donné. La similitude entre l'interférence entre sym-

boles et un codage convolutionnel est montrée. Après une brève des-

cription de ce type de codage, la modélisation de l interférence

entre symboles à l'aide d'un codeur convolutionnel est décrite. Des

décodeurs, incluant les décodeurs séquentiels multi-chemins ainsi

que le décodeur optimal de Viterbi, sont alors présentés et un type

de décodeur séquentiel multi-chemins adapté au problème de l inter-

férence entre symboles est décrit.

Au chapitre 4 des simulations du décodeur séquentiel modifié

sont présentées. Après le calcul des bornes sur les probabilités

d'erreur servant à évaluer les résultats, et la description du pro-

gramme de simulation, des courbes représentant les probabilités

d'erreur en fonction de rapports signal sur bruit sont présentées

pour des décodeurs séquentiels multi-chemins utilisés avec divers

canaux dispersifs. Des tableaux sont également donnés pour mettre

en évidence les efforts de calculs des décodeurs simulés pour un



rapport signal sur bruit donné. Une comparaison peut alors se

faire entre ces décodeurs séquentiels multi-chemins et le décodeur

optimal de Viterbi sur les performances et les efforts de calculs

requis.



CHAPITRE 2

DESCRIPTION THEORIQUE DE L'INTERFERENCE ENTRE

SYMBOLES ET MODELISATION DU CANAL

2.1 Définition générale du problème

Dans une transmission de données numériques par un canal phy-

sique, deux problèmes majeurs peuvent être distingués (Forney 1972).

Il s'agit du bruit aléatoire, toujours présent dans un canal, et de

l'interférence entre symboles de la séquence transmise. Des erreurs

de décision peuvent en résulter à la réception.

Le bruit aléatoire peut se manifester sous forme de salves plus

ou moins importantes qui affectent, souvent considérablement, la trans-

mission. Des techniques de codage sont alors employées pour ajouter de

la redondance au message transmis de sorte que celui-ci, après avoir été

entaché de bruit, puisse être retrouvé à la réception. Une technique

ayant prouvé sa supériorité est celle du codage convolutionnel et elle

a suscité de nombreuses études; (Viterbi 1967), (Forney 1973), (Haccoun

1974) etc.

L'interférence entre symboles apparaît lorsque le taux de trans-

mission de données est trop élevé pour la bande passante du canal. Ceci

peut se produire après un codage convolutionnel car ce dernier implique

une augmentation du nombre de symboles formant la séquence d information.



Une élévation du taux de transmission dans le canal en résulte pour

une communication donnée. Les symboles individuels deviennent de

plus en plus étroits dans le temps ce qui produit des spectres très

étendus en fréquence. Si le canal n'a pas une bande passante suffi-

santé pour accoœmoder ces symboles à grand contenu frëquentlel une dis-

torsion des signaux sera présente à la réception. Les symboles auront

subi un êtalement dans le temps. Advenant que cet étalement dépasse

l'intervalle alloue entre des symboles adjacents il se crée une inter-

férence de symbole à symbole pouvant entraîner une importante modifi-

cation de la séquence d'information (Figure 2.1). Des erreurs de dé-

cision peuvent en résulter à la réception et le message reçu sera dif-

fërent du message transmis.

L'interfërence entre symboles peut être considérée comme étant un

bruit additionnel venant s'ajouter au bruit aléatoire toujours présent.

Ces deux bruits sont cependant de nature différente. L'interférence en-

tre symboles, comme il le sera montre plus tard, est un phénomène dê-ter-

ministe. Toutefois, n'importe quelle technique visant à corriger une

séquence reçue devra tenir compte de ces deux bruits simultanément .

2.2 Définition théorique:

Une chaîne de transmission classique (Figure 2.2) est considérée,

La modélisation du canal comprend deux parties distinctes g l'une, de

réponse impulsionnelle détenniniste h(t), et l'autre, introduisant un

bruit aléatoire N(t). Les hypothèses suivantes seront faites:



Symboles
transmis

T < T

Réception par un
canal à bande

limitée ne provoquant
pas d'interférence

T < T < T

Réception par un
canal provoquant
de l*interférence

TRANSMISSION PAR CANAUX DISPERSIFS

FIGURE 2.1



(séquence d entrée)

{xj
-^- EMETTEUR

w(t)

(bruit aléatoire)
N,(t)

s(t) CANAL
h(t)

r,(t)
-^- RECEPTEUR

(séquence de sortie)

<^J
n

CHAINE DE TRANSMISSION CLASSIQUE

FIGURE 2.2



i) N(t) est un bruit gaussien, blanc, stationnaire et de mo-

yenne nulle.

ii) Le canal est causai, donc h(t) est nul sur l*intervalle

t négatif, ce qui revient à dire que son support est borné à

gauche par le point t= 0.

iii) La réponse i-mpulsionnelle h(t) est invariante dans le

temps. En réalité la fonction h(t) est, en général, variante

dans le temps et pourrait être notée par h (t). Mais, en toute

généralité également, les variations du canal dans le temps sont

lentes comparativement au taux de transmission des données. La

réponse impulsionnelle peut alors être considérée comme inva-

riante dans un intervalle de temps fini (Magee 1972). Elle peut

donc être notée h(t).

Soit X(t) le signal à transmettre, il est constitue d'une combi-

naison linéaire, précisée plus loin, d'un nombre fini L d'impulsions

de Dirac également espacées d un intervalle T.

Donc:

L
X(t) = S x § (t-nT) (2.1)

n=l n

X(t) est ainsi caractérisé par une suite X = {x} ou les x sont sup-

poses choisis dans un alphabet M-aire. De plus, il sont supposes sta-

tistiquement indépendants, de moyenne nulle et de variance unitaire

(Magee 1972).



Avant d être transmis par le canal le signal X(t) passe par un

émetteur représenté à la Figure 2.2. Soit w(t) la réponse impulsion-

nelle de l'ëmetteur et s(t) sa sortie correspondant au signal X(t).

Il s'en suit que s(t) est égal au produit de convolution, noté A, de

X(t) par w(t).

Donc :

s(t) = X(t) * w(t) = ^ x_ 5(t~nT) * w(t)
n

n=l

s(t) = S x_ w(t-nT) (2.2)
n=l

s(t) est constitué d une combinaison linéaire de signaux de la forme

w(t-nT) et ces derniers ne se chevauchent pas. Pour cela il est sup-

posé que le support de w(t) (le plus petit intervalle en dehors du-

quel w(t) est nul) est contenu dans l'intervalle 0 < t < T.

Le canal étant défini par la réponse impulsionnelle h(t) et le

bruit aléatoire N(t), le signal r(t) à l'entrêe du récepteur sera don-

ne par:

r(t) = s(t) * h(t) + N(t)

L
2 x w(t-nT) * h(t) + N(t)

n=l n

^ „+-
2 x, f h(T)w(t-nT~T)âT + N(t) (2.3)

n=l n --~



10

En posant,

+00
g(t) =S h(T)w(t-T)dx (2.4)

r(t) devient,

L
r(t) = _£, xn g(t-nT) + N(t) (205)

Pour des considérations développées ultérieurement g(t) sera

supposé de carre intégrable. D'autre part la réponse impulsionnelle

h(t) a une durée que l on suppose finie en pratique. Son support,

déjà borné à gauche par le point t=0, sera supposé borne à droite par

le point t=KT, ou K est un entier. Etant donne que le support de w(t)

est borne à gauche par le point t=0 (l'émetteur est également un

système causai) et est contenu dans l'intervalle 0<t<T, le support

de g(t) sera contenu dans l'intervalle {0,(K+1)T} . Le nombre entier

K sera alors défini comme étant l'êtendue de g(t) (Forney 1972).

En conséquence, pour K = 0 il n'y a pas d'interfërence entre sym-

boles, et pour K>0 l ' interfêrence s'étend sur K intervalles T. En

effet, T étant l'intervalle alloué entre les éléments de {x }, il se

produit alors des interférences entre symboles lorsque l'étendue des

g(t-nT), résultat du produit convolutionnel de h(t) par s(t), dépasse

cet intervalle T. Il est alors apparent que cet étalement des symboles

n'a rien a voir avec le bruit aléatoire N(t). Il en résulte que l'in-

terfêrence entre symboles est un phénomène entièrement déterministe,

Du fait de la présence d'un bruit aléatoire la correction de l inter-

férence entre symboles nécessite une détection optimale à la sortie
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du canal afin de diminuer autant que possible, l'effet de ce bruit

aléatoire. Fomey (1972) a remarqué, d'aprèsl'équation(2.5),quâ

part le bruit N(t), r(t) est formé par une combinaison linéaire de

fonctions de base de.carré intêgrable g(t-nT) et, par conséquent,

qu une détection optimale en présence du bruit blanc et gaussien peut

être réalisée avec un ensemble de filtres adaptés à ces fonctions de

base (Wôzencraft et Jacobs 1965). Le nombre de ces fonctions de base,

d'aprês l ' équation C2..5)^ est égal au nombre d'éléments formant la suite

{x_}. Forney (1972) a décomposé la fonction g(t) en une somme de K

plus une fonction g^.(t), nulles en dehors de l'intervalle [O T), comme

suit:

g(t) - g,(t) + g,(t-T) +....+ g^(t-RT) (2.6)
'0

et à partir de cela il indiqua que les sorties "a_" des filtres adap-

tes, échantillonnées à T secondes, et données par

+00

am=;~°° r(t) ë(t-mT)dt m=l,2,...,L (2.7)

formaient une statistique suffisante pour l estimation future de la

suite {îî }. De plus, en examinant l'équation (2.7) il apparaît que

les a ne sont en fait que les échantillons de la sortie d'un filtre
m

de réponse impulsionnelle g(-t). En effet,

-t 00

r(t) A g(-t) / r(r) g(T-t)dT
—00

t= mT t= mT

.+00
= f r(T) g(T-mT)dT = a_ (2.8)

— 00 •m
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Le développement de (2.8) donne,

a_ A a(mT) =1 f r(T) g(T-t)dT ]
t = mi

[ / { S x^ g(T-nT) + N(T)} g(T-t)dT]
n=l n t P= mT

f 2; x_ g(T-nT) g(T-mT)dT + N'
-°° n=l n ~

avec N' =f N(ï) g(r~mT)dT
m „,

(2.9)

D'après l'équation (2.6) la fonction d'autocorrélation de g(t)

sera définie par,

R_ = 1
n

/ g (t) g(t^iT)dt

0

0 <lnl <K

ailleurs

(2.10)

ce qui est faisable, g(t) étant de carré intêgrable. Il apparaît

donc que dans l'intervalle 0<in|<Kilya 2K+1 éléments R_ séparés

de T secondes, ce qui englobe 2KT secondes en tout. De plus, en po~-

sant t+ nT =:: T, dt = dT , R^ devient,

R =
n

J" g(T-nT) g(T)dT

lo

0 <|n| <K

ailleurs

(2.11)

ce qui implique que R_ = R .
n -n

Avec l'équation (2.1l) il est trouve que,



.f g(T-mT) g(T-nT)dT

13

= f g(t) g(t-nT-hnT)dt (avec t^T-mT, dt=dï)

/ g(t) g(t+(m~n)T)dt
00

R
m-n (2.12)

À partir de cela les sorties a sont données*m """^ -"""'-— r"- »

a_ = 2 x_ /-- g(T-mT) g(T-nT)dr + N_'.
--I" ^1 ~n~- "' ' °' -'

2 x^ R + N'
n m-n m

n—

x
m ^ +2 x R + N'

n m~n mnm
(2.13)

D'après l'équation (2.10), pour L >2K+1 , la sommation dans (2.13)

comportera des termes nuls. Le premier terme de (2.13) désigne le

signal désire à l'instant mT, N' désigne un échantillon du bruit aléa-
m

toire au temps mT, et, finalement, la sommation indique l'interférence

provenant des signaux aux autres instants d'échantillonnage. Encore

une fois, d'après l'équation (2.13),il est apparent que l'interférence

entre symboles est entièrement déterminée à partir de la réponse im-

pulsionnelle du canal, se distinguant ainsi du bruit aléatoire.
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2.3 Modélisation du canal

Les éléments de {x_} étant séparés de T secondes, l'émetteur

fonctionne au rythme de -^~ symboles par seconde, comme l'êchantil-

lonneur suivant le filtre adapté. A partir de cela la cascade w(t),

h(t) et g(~t), suivie de l'échantillonneur, peut être précisée dans

la chaîne de transmis'sion (Figure 2.3) et, d'aprês l'équation (2.10),

cette cascade englobe 2KT secondes. Ceci peut être représente par

un filtre transversal (Figure 2.4) défini sur 2KT secondes et ayant

comme coefficients de pondération les 2K+1 valeurs échantillonnées

R_ de la fonction d'auto-corrélation de g(t). Les éléments de {x.}
n ~ a

entrent dans le filtre en série et remplissent le registre. A chaque

nouvelle entrée le contenu du registre est décalê vers la droite pour

faire place au nouvel élément, ce qui implique la disparition de l'é-

lêment occupant la dernière case. Pour compléter ce modèle un échan-

tillon de bruit aléatoire est ajouté à la sortie du filtre. L'opê-

rateur Z ~ de la transformée en Z se trouvant dans les cases du re-

gistre indique le délai de T secondes qui sépare deux éléments de \ï^

Ce modèle n est rien d autre que la représentation schématique de l'é-

quation (2.13).

D'après l'équation (2.9) il apparaît que le bruit aléatoire n'est

plus blanc, bien que toujours gaussien. Comme il est toujours plus sou-

haitable de travailler avec du bruit blanc, un filtre de "MancMment"

peut être réalisa pour restituer le bruit blanc à partir du bruit co-

loré".



(séquence d'entrée)

^L T^-laaL

INCLUSION D'UN FILTRE ADAPTE APRES LE CANAL

FIGURE 2.3



^
1 f

z-1

f

z-1

R
-K

z-1

^ f

z-1

1

Z " = opérateur de retard

de la transformée en Z, cor-

respondant à un délai de T
secondes

>{an}

FILTRE TRANSVERSAL REPRESENTANT LE CANAL ET LE FILTRE ADAPTE

FIGURE 2.4
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Il est bien connu que l'insertion d<un tel filtre ri'augmen-

tera nullement la probabilité d'erreur .'s'il s'agit d'une opération

réversible (Wozencraft et Jacobs 1965).

N
Soit ( o ) la densité spectrale du bruit blanc. Le spectre de

T
densité de puissance du bruit coloré sera alors donné par,

N.

p^=(-^.) l G(f) \L (2.14)

où G(f) est la transformée de Fourier de g(t). En prenant la trans-

formée de Fourier inverse de P^. .la valeur au point mT de la fonction

d'auto-corrélation du bruit coloré est obtenue comme suit

N.

E {N^N'^Î -^~1 [P^ ] |=-^-[g(t) * g (-t)] | (2.15)

t = mT t = mT

ou E représente l'espérance mathématique.

Les échantillons de bruit coloré ne seront plus indépendants

l'un de l'autre et, d'aprês les équations (2.10) et (2.15), la corré-

lation entre les k-ième et j-ième échantillons de bruit sera donnée

par

N

E [N,' N'.
•k "j

( _^« ) R^ pour l k-j l <K (2.16)

0 ailleurs

Pour trouver l'expression du filtre de .blanchiment la trans-

formée en Z de la suite des R dans l'intervalle [-K K] peut être

considérée (Proakis 1978).
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Ceci donne,

K
R(Z) = S R_ Z"n (2.17)

n^-K

Puisque R_ = R „., alors,

R(Z) = R(Z~ ) (2.18)

Les équations (2.17) et (2.18) impliquent que R(Z) a 2K racines

avec la particularité que si r est une racine, 1/r est aussi une

racine. R(Z) peut alors se factoriser ainsi,

R(Z) = F(Z) F(Z ) (2.19)

•mmeou î'(Z) est un polynome de degré K ayant r , r , ...., r, comme

racines, et F(Z ) est un polynome de même degré ayant comme racines,

1/r^, l/'j.^,...., 1/r^.

D'aprës les équations (2.16) et (2.19) il apparaît que la fonc-

tion d'auto-corrélation du bruit coloré peut être décrite sous forme

de transformée en Z comme suit :

No R(Z) _ No F(Z)F(Z'~1) (2.20)

SI N(Z) dêfinitle bruit blanc en transformée en Z, et N'(Z) le bruit

colore, ce dernier peut alors s'écrire

N'(Z) = N(Z)F(Z-1) (2.21)

ce qui est compatible avec l'équation (2.20), (Forney 1972).
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D'après l'équation (2.21) le filtre de blanchiment qui restituera

N(Z) à partir de N'(Z) sera tout simplement de la forme -^-^_l^. Comme

il a été montré précédemment la i-ième racine de F(Z ) peut être soit

r., soit -—— . Le choix des racines se fait de sorte qu'elles soient
i' ""*- r_.

toutes à l intérieur du cercle unité produisant ainsi un système sta-

blé, (Proakis 1978). F(Z ") étant un polynSme de degré K il y a 2"

possibilités pour le choix de ces racines.

En conclusion, une sortie a_ définie par l'équation (2.13) passe

par le filtre de blanchiment pour donner un symbole y_. La modéli-

sation du canal, incluant le récepteur et le filtre de blanchiment,

peut alors être décrite. En exprimant la transformée en Z de la

séquence d'entrée par.X(Z) celle de la séquence de sortie du canal par

A(Z) }.! est clair, d'après ce qui précède, que

A(Z) = X(Z) R(Z) + N' (Z)

= X(Z) F(Z) F(Z~1) + N(Z) FCZ" ) (2.22)

et en incluant le filtre de blanchiment,

Y(z) == MIL— =-= x(Z) F(Z) + N(Z) (2.23)
F(Z~")

Si
K

F(Z) - S fJZ~n (2.24)
n=0 u

un symbole y sera alors donné par

K
y- = s f_ x_ „ + N_ (2.25)
m ,- n n m~n m

n=0
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ou N_ est un échantillon de bruit blanc gaussien et les f_ repré-

sentent les coefficients de pondération d'un filtre transversal

ayant F(Z) comme fonction de transfert. Ce filtre n'englobe plus

que KT secondes et est représenté à la figure 2.5. La modélisation

est maintenant complète, y représente le symbole de sortie corres"
m

au symbole d'entrée x . y est le résultat de l*interférence
-m "m

entre symboles qu'à subit x_ en étant transmis par un canal disper-

sif et de l'addition d'un bruit aléatoire blanc et gaussien.

Comme il a déjà été mentionné le canal est effectivement variant

dans le temps. Des techniques pour identifier ces variations ont été

développées, (Magee 1972, Proakis 1978 ). Par exemple, un signal pseu-

do-alëatoire reconnaissable pourrait être mélangé au signal d'infor-

mation et servir à l'ajustement des coefficients du filtre transversal

a intervalles réguliers ou de façon continue. (Proakis 1978)

La modélisation étant complétée il est maintenant possible de

tirer partie de sa structure pour trouver une méthode de correction

efficace de l'interférence entre symboles et ceci fait l'objet du cha-

pitre suivant.



Z-1

1

z-1

^

Z "" = opérateur de retard

de la transformée en Z, cor-

respondant à un délai de T
secondes

»(y,i

MODELISATION FINALE DE LA CHAINE DE TRANSMISSION
K3

FIGURE 2.5



CHAPITRE 3

CORRECTION DE L'INTERFERENCE ENTRE SYMBOLES

3.1 Recherches précédentes

Comme l'indique • Magee (:1972)y le fait de laisser un intervalle

suffisant entre symboles pour que leurs étalements ne provoquent pas

d'interférence ne constitue pas une solution élêgante au problème car

le taux de transmission en est réduit considérablement. Ce sera éga-

lement le cas si le modulateur émet des symboles de durée assez lon-

gue pour que l'interférence soit relativement insignifiante. De plus,

le fait que la réponse impulsionnelle ne soit pas invariante dans le

temps augmente la difficulté du traitement des données a la récep-

tioa. II fauts donc traiter.le signal recueilli .à la sortie du ca-

nal par un filtre spécial appelé égaliseur qui,.tout en tenant compte

du bruit aléatoire,restituera au mieux l'information émise, dénuée d'in-

terférence entre symboles. Cette interfërence étant déterministe, elle

est entièrement décrite par la réponse impulsionnelle du canal, ce qui

implique que la première fonction de l'égaliseur en est une d'identi-

fication de la réponse dans le temps. La deuxième fonction est de cor-

riger l information reçue afin de retrouver au mieux les données ori-

ginales émises.

Il existe des êgaliseurs linéaires. Ceux-ci sont ajustables ce

qui leur permet de suivre les variations temporelles du canal.
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Le modèle le plus courant est celui de l'égaliseur transversal,

(Figure 3.1), (Proakis 1978 ). C'est essentiellement un filtre trans-

ersal comme celui utilisé pour représenter le canal (Figure 2.4).

Les sorties du canal remplissent en série le registre du filtre. Cha-

que membre du registre est multiplié par le coefficient correspondant

/\,

C_., et la somme totale forme un estimé x_ du n- iême symbole d infor-

/\

mation. L'estimé ^ passe alors par un détecteur qui le quantifie a

la valeur du symbole. x_ le plus proche dans l alphabet des symboles

/r\

d'information {x }. L'écart entrex et x est multiplié par un co-
n'~ ~ -~- -- n - n

effiaient A et ce résultat sert au réglage des coefficients C_. . Cette

contre-réaction permet donc un réglage constant des C pour diminuer

l écart entre x_ et x_ corrigeant ainsi l'interférence entre symboles.

Une erreur de décision est commise si x diffère de x , le n iëme*n "—'-" — -n'

symbole véritablement transmis. L'optimisation des coefficients C a

suscité beaucoup de recherches. Divers critères sont présentes par

Proakis, (Proakis 1978); par exemple, l'erreur quadratique moyenne, dé-

finie comme

J(C) -E 1^ - x^ |^ e == ^,C_^,...,C^,C^) (3.1)

est minimisée. C'est une fonction convexe des coefficients C.. Ces
i

derniers sont utilisés dans le produit de convolution discret sui-

van t g

xn ' j=s-k °j ^ (3-2>



sortie du canal

{yn}

EGALISEUR TRANSVERSAL LINEAIRE

Vi o-nrp •1.1
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Il est trouve (Proakis 1978) que le vecteur optimum C__^ est donne

par,

C__. = [A] a (3.3)

où [A] est la matrice de covariance ayant pour éléments,

*

aij = E yn-i yn-j (la notation y* représente le (.3-4)

complexe conjugué de y)

et a représente le vecteur ayant pour composantes,

a. = E i L Y'!-. l , i=-k,...,k (3.5)
l n nr"*X

Les essais effectués avec cet égaliseur ont montré qu il n était pas

performant avec des canaux provoquant une interférence entre symboles

élevë-e, (Magee 1972). Le filtre de Kalman a également été envisagé

(Magee 1972). Il est plus performant que les précédents, sans être

toutefois transcendant, mais sa réalisation est compliquée. La

conclusion qui s'est dégagée de ces essais est que les filtres linê-

aires ont de faibles performances avec des canaux très dispersifs,

ce qui nécessite l utilisation d autres techniques, notamment l'êga-

lisation non linéaire, (Magee 1972) .

3.2 Techniques non linéaires

Il y a principalement deux techniques non linéaires de base. La

première consiste à corriger individuellement les symboles provenant

du canal, alors que la seconde travaille sur une séquence de ces sym-

boles.
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Magee (1972), cite les principaux égaliseurs fonctionnant se-

Ion la première technique, comme le détecteur d'Abend et Frichtman

qui minimise la probabilité d erreur en traitant chaque symbole sépa-

rément; si l'information est constituée de +1 et de - l équiprobables

et indépendants à la transmission, le test suivant est effectue pour

minimiser la probabilité d'erreur à la réception;

Si,

P(Vn/xn = -1 ) >p(yn/xn = +1 ) (3-6)

la décision se prendra en faveur de - l . Si l inégalité ne tient pas

c'est +1 qui sera choisi. Cette opération est recommencée pour x

et tous les symboles qui suivent. Avec des symboles X équiprobables

la loi de Bayes permet de prendre les mêmes décisions que ci-dessus

à partir du test suivant:

p(^ = - i/y^) > P(x.^= +l/y ) (3. 7)

Il s'avère que ce test minimise la probabilité d'erreur même pour le

cas où les symboles d'entrée x ne seraient pas équiprobables, (Magee

1972); de plus, sa réalisation pratique est plus simple que celle du

premier test. Quand l'information n'est pas binaire ce test se gêné-

ralise facilement, et la décision se fera en faveur du symbole corres-

pondant à la probabilité conditionnelle la plus élevée. Malheureu-

sèment, l égaliseur bâti à partir de cette technique est quand même

fort complexe et ses performances bien qu'acceptables laissent encore

à désirer (Magee 1972).
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C'est également le cas d'autres égaliseurs analysant l'information sym-

bole par symbole.

Vient alors la seconde classe des égaliseurs non linéaires. Ceux-

ci fonctionnent en analysant une séquence de symboles reçus. La dé-

cision prise à partir d un symbole particulier tient compte d'un cer-

tain nombre de symboles précédents. L'énorme avantage d'une telle

technique est que la réalisation physique d'un système minimisant la

probabilité qu'une séquence soit erronée est bien plus simple que

celle d'un système minimisant le nombre moyen de symboles en erreur.

De plus, les décisions prises sous cette optique sont asymptotiquement

optimales. L utilisation de telles techniques a été favorisée depuis

que l'interférence entre symboles fut associée,, de par sa nature dé-

terministe, à un codage convolutionnel. Ce type de codage s effec-

tuant à partir d une séquence de symboles, il est assez simple de

faire le rapprochement avec l interférence entre symboles.

3.3 Similitude avec le codage convolutionnel

Parmi les systèmes de codage visant à lutter contre le bruit alëa-

toire d un canal de transmission le codage convolutionnel est reconnu

comme l un des plus performants. Il consiste à ajouter de la redon-

dance à une séquence de données de façon uniforme et continue de sorte

que chaque symbole codé contienne de l'information sur un certain nom-

bre de ses prédécesseurs.
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La représentation d'un codeur convolutionnel se fait à l'aide d'un

registre à décalage (Figure 3.2a) constitué de K cases, ou cellules,

reliées à v additionneurs; ces derniers sont modula-2 pour un co-

dage binaire s'effectuant sur des données également binaires. Cha-

que cellule peut être reliée à quelques additionneurs parmi les v ,

à tous, ou encore à aucun d'entre eux. La façon dont les cellules

sont reliées aux additionneurs spécifie le code. Comme le montre la

figure (3.2a), les symboles de la séquence de données entrent en série

dans le codeur à partir de la première cellule. Un symbole accédant

au registre décale d'une case vers la droite les symboles s'y trou-

vant déjà; le symbole qui occupait la première cellule passe à la

deuxième et ainsi de suite jusqu au symbole occupant la K iême cel-

lule qui disparaît en laissant sa place à celui de la K-l ième cel-

lule. Chaque fois qu'un symbole entre dans le registre le contenu de

celui-ci est additionné selon les connexions aux additionneurs (mo-

dulo-2 dans le cas binaire) pour donner y symboles de la séquence co-

dée. Le rapport 1/v est défini comme étant le taux de codage. Le

nombre K de cellules rsprésente la longueur de con.trainte du codeur. L'état

du codeur est défini comme étant le contenu des K-l premières cellules.

La connaissance de l'état du codeur et du prochain symbole à entrer

dans le registre permet de déterminer la valeur des v symboles de sor-

tie qui en résulteront, ainsi que le prochain état. Donc, pour cha-

que nouveau symbole d'entrée le codeur tient compte des K-l symboles

précédents pour déterminer les symboles codés.
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d'entrée
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K-l K.

.{symboles codés}

Codeur Convolutionnel

(a)
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001
010
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Exemple binaire
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•W10
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l\î
w

CODAGE CONVOLUTIONNEL

Figure 3.2
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Un exemple simple d'un tel codeur est représenté à la figure

3.2b. Le code génère est de taux 1/4 et la longueur de contrainte

est de 3. La séquence d'entrée est binaire, formée de 0 et de l,

et les additionneurs sont modula-2. Si le contenu du registre est

011, l état est 01. Si le prochain symbole qui entre est un 0 la

sortie codée sera 1111, correspondant au contenu 001; l'êtat du co-

deur passe de 01 à 00. Par contre si c'est un l qui entre dans le

registre la sortie sera 0111, correspondant au contenu 101; l état

passe alors de 01 a 10.

En comparant le modelé du canal développé au premier chapitre

(Figure 2.5), avec le codeur convolutionnel classique, (Figure 3.2a),

la similitude apparaît; un canal dispersif peut être représenté par

un codeur convolutionnel de longueur de contrainte égale à l'étendue

plus un de l'interfêrence entre symboles, avec un seul additionneur

(non-modulo)dont les entrées son.t pondérées par les coefficients f..

La figure 3.3a illustre cette similitude à l aide d'un exemple

simple. Soit un canal dispersif provoquant une interfêrence entre un

symbole transmis et ses deux voisins adjacents. Le canal est iden-

tifië et sa réponse impulsionnelle discrète est définie par,

f == 0.5, f^ = 1.0, f^ = 0.5 (3.8)

Le canal est alors représenté par le codeur convolutionnel équivalent

de la figure 3.3b.
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Si une séquence d'entrée binaire est transmise a l'aide de ce canal,

une séquence différente de même longueur en résultera à la sortie.

L'additionneur n étant pas modulo-2, cette séquence sera formée de

symboles qui ne seront plus forcément binaires. Soit l'alphabet

binaire composé de (+1 ,-l ) pour l'entrée; si la séquence {+1,+1^

+1, -l, +1, -l,-l, l, -l, -1} est transmise, la séquence de sor-

tie sera alors, (avec le registre initialement rempli de -l), {-l,

+1 , +2, +1, 0, 0, -1, -1, 0, -1}.

L'interfêrence entre symboles a donc été représentée comme un

codage. Evidemment ce codage peut ne pas être reluisant. En effet,

comme le montre la figure 3.3b, des contenus de registre différents

peuvent donner une même sortie. Des erreurs de décision peuvent en

résulter. De plus, comme le montre la figure 2.4, l information su-

bit une altération supplémentaire due au bruit aléatoire.

Avec cette modélisation un canal ne provoquant aucune interfê-

rence aura une réponse impulsionnelle discrète formée d un seul coef-

ficient, f^ = l, et un symbole d'information n'influencera aucunement

ses voisins.

3.4 Techniques de décodage optimales

L'interfêrence entre symboles ayant été représentée comme un co-

dage convolutionnel, les techniques de dêcodage appropriées devront

maintenant être étudiées.
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Pour mieux assimiler ces techniques il est utile de schématiser le

codeur par un diagramme d état. Ce dernier montre de façon simple

et précise toutes les transitions possibles d'états ainsi que les

symboles codés correspondants. Pour un codeur de longueur de con-

trainte K , il y a 2 états possibles. Avec l exemple de la figure

3.3b le diagramme d état obtenu sera celui de la figure 3.4. Avec

le codeur en question il y a quatre états différents représentés par

les quatre noeuds du diagramme. Les flèches représentent les tran-

sitions et le chiffre entre parenthèses sous une flèche indique le

symbole d entrée entraînant cette transition. De plus, les sorties

correspondantes du codeur sont indiquées au dessus des flèches. Les

données étant binaires il y a deux transitions partant de chaque noeud,

soit une pour +1 et une pour -l . Le diagramme d'état distingue les

transitions permissibles de celles qui ne le sont pas.

En effet, la figure 3.4 montre qu'il est impossible, par exemple,

de passer directement de l'état -l -l à l'état 11, ce qui implique

qu une séquence détectée comportant un -2 suivi d'un +2 à la récep-

tion est erronée. Mais le bruit aléatoire du canal peut également

provoquer des erreurs moins évidentes en produisant une séquence de

sortie différente de la séquence émise mais avec une succession de

symboles permissibles, en accord avec le diagramme d'état.

Avec cette représentation il est possible de trouver la suc-

cession d états provoqués par une séquence d'entrée déterminée.
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Si L symboles binaires forment une séquence d'entrée, il y aura au

plus 2" séquences possibles différentes. Chacune de ces séquences

définira une succession spécifique d'états. Une représentation en

arbre peut aussi être considérée (Figure 3.5). Le noeud de départ

désigne l'état -1-1. A partir de ce noeud les deux branches dé-

finissant les transitions provoquées par l'entrée d'un - l ou d'un

+1 dans le codeur sont tracées (une transition vers le haut cor-

respondant à - l) . Elles mènent aux deux noeuds spécifiant les

états possibles après qu'une transition se soit faite. Encore une

fois les symboles codés sont donnés au-dessus des transitions. Pour

chaque nouveau noeud les deux branches de transition sont déterminées

ce qui donnera en tout un arbre à L niveaux définissant 2~ chemins

différents. Un décodeur devra pouvoir déterminer, à partir de cet

arbre et de ce que le récepteur a détecte comme séquence codée, le

chemin le plus vraisemblable. Le décodeur peut alors donner la sé-

quence binaire correspondante de L symboles comme résultat. Idéa-

lement cette séquence sera identique à la séquence d'entrée originale.

Comme il a déjà été mentionné, les noeuds dans la représentation

en arbre sont associes aux états du codeur. De ce fait cette repré-

sentation comporte de la redondance; en effet, au niveau L il y a î'

noeuds représentés alors qu'en fait, pour une longueur de contrainte

de K, il n'y a que 2 états du codeur différents (K « L).
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Une autre représentation décrivant les 2 chemins possibles mais

évitant d'introduire de la redondance est celle du treillis (Figure

3.6). Cette structure est dérivée de celle de l'arbre en reliant en-

semble tous les noeuds désignant un même état à un niveau donné. Cette

structure permet de limiter, pour un décodeur, le champ de recherche

du chemin correct car, à chaque niveau, il n'y a que 2"~ " noeuds dif-

férents à considérer, soit un pour chacun des 2" '" états différents.

Donc, selon ce que le décodeur utilise, une séquence d'entrée

devra être décodée à partir du chemin le plus probable dans l'arbre

ou le treillis défini par le code. Comme le mentionne Haccoun (1974)

c<â type de décodage dit probabiliste", _par opposition aux décodeurs

algébriques qui se basent sur des propriétés de codes particuliers,

est en général bien plus performant.

L algorithme optimum de dëcodage est celui de Viterbi, (Viterbi

1967), (Forney 1973). Le décodeur correspondant analyse tous les che-

mins du treillis systématiquement et rend ainsi une décision optimale.

Un chemin est éliminé le plus tôt possible quand il apparaît qu'il ne

sera pas choisi lors de la décision finale. Pour cela, dans le cas

binaire, le décodeur ne garde qu'un seul chemin survivant quand deux

chemins convergent vers un même noeud. Pour déterminer lequel de ces

deux chemins est à conserver une mesure de vraisemblance appelée

"métrique" est utilisée. Le chemin le moins vraisemblable des deux

peut être éliminé sans danger de nuire à l'optimalitê du dëcodage.
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En effet, si deux chemins, U., et U , convergent vers un même noeud

à un certain niveau du treillis, et que l^ est plus vraisemblable

que IL, (ayant une métrique supérieure), il est inutile de prolonger

Vr, au-delà de ce noeud de convergence car ses prolongations seront

forcément identiques à celles de U, ; U^ étant moins vraisemblable

que U., au noeud de convergence, il le sera plus loin dans le treillis

K—l
à fortiori. Donc, à un niveau donné, 2 comparaisons sont effec-

tuées car, comme le montre la Figure 3.6, il y a deux chemins con-

K—l - - »K~.
vergeant vers chacun des 2** "' noeuds, et de ces comparaisons 2J

chemins survivants résultent. Cette opération se répète à chaque

niveau jusqu à la fin du treillis délivrant ainsi le chemin le plus

vraisemblable de tous. La détermination de la métrique pour un che-

min donné suit la règle de la vraisemblance maximale. Soit un mes-

sage m pris dans un ensemble { M } de messages êquiprobables. Ce mes-

sage peut être produit en une séquence de N symboles alimentant un co-

deur. Soit 1/v le taux de ce dernier; il en résulte donc une séquence

codée X(m) de Nv symboles, et celle-ci est transmise dans un canal

avec du bruit. A la réception e est une séquence Y, comportant l ef-

fet du bruit dans le canal, qui apparaît. En considérant une struc-

ture en treillis ou en arbre pour définir le codage, les symboles de

X(m) produits au l iême niveau, correspondant au l iême symbole de la

séquence d'entrée au codeur, sont définis par,

.v^ t (3.9)x (m) = { x^(U), x^(U)....x^(U) }
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où U est le chemin qui a été suivi dans l'arbre ou le treillis

pour arriver à ce niveau I. Les symboles correspondants de Y

sont donnés par,

y, = { y^ y^,....y^ } (3.10)

Avec ?„ dénotant une densité de probabilité conditionnelle le déco-

deur produira comme résultat le message m, qui vérifie la condition

suivante,

P(m)P^(Y/X(m)) ^ P(m)P,,(Y/X(m)) Vm G { M } , m ^ m (3.11)

{ M } étant un ensemble de messages équiprobables, (3.11) se réduit a

P (Y/X(m)) ^ P (Y/X(m)) y m e { M } , m ^ m (3.12)

Un récepteur maximisant P^,(Y/X(m)) est appelé récepteur à vraisemblance

maximale, et pour des m équiprobables, il minimisera la probabilité

d'erreur (Wozencraft, Jacobs 1967). Pour un canal discret sans mémoire

(le bruit discret affectant chaque symbole d information indépendamment

des autres), (3.12) devient, (avec P dénotant une densité de proba-

bilité conditionnelle)

N ^ N

TT P^(y^/x^(m)) ^ TT P,,(y_,/x^(m)) Vm €{M} (3.13)
j=i y -J -j " —j=i y -j -;

ou encore,

N / N
Log îr P(y^/x^(m)) ^ Log TT P(y^/x,(m)) Vm£{M) (3.14)

j==l ~J ~J " ~ " j=l '~j'-j



4l

le logarithme étant monotone croissant. Donc, (3.14) devient fina-

lement,

N .N

S Log P^(y,/x,(m)) ^ S Log P,(y,/x, (m)) V me {M} (3.15)
j-i " y-ù -j -• ~j=i - y -J -J

A partir de (3.15) la fonction de vraisemblance qu'est la métrique

peut être définie; la métrique 7p(U) correspondant au Si ième niveau

du chemin U sera,

7^(U) = S Log P,(y^/x^(U)) (3.16)

Au total, au niveau N, la métrique accumulée F,,(U) sera,

N: N v , , ^

F^(U) = 2 7. = 2 2 Log P..(yl/xl(U)) (3.17)
j=l J j=l i=l - Y 3 3

Le décodeur cherche à maximiser F^(U) pour retrouver le chemin U qui,

le plus vraisemblablement possible, était celui défini par le message

m qui a été initialement codé. Si le message m est donné comme résultat

par le décodeur est égal à m les altérations dues au bruit dans le

canal auront été entièrement corrigées. Pour le cas de l'interfé-

rence entre symboles il a été montré dans la. section 3.3 qu'un canal

dispersif pouvait se modéliser comme un codeur convolutionnel de

taux unitaire avec coefficients de pondération (Figure 3*3). La mé-

trique accumulée totale devient alors,

N
r'^(Û) = S; Log P,,(y,/x,(U)) (3.18)

j=l - 7~3 J
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En se référant à la figure 2.5, il est apparent que

p (y,/x,(U)) -" p (z, + n,/x,(U)) (3.19)
y ~ J J - y J J 3 -

z. étant entièrement déterministe il en résulte"j "~"~ -——--—- ———-—-- — — -——- ^-,

P (y,/x,(u)) == P.^(n,/x,(u) ) (3.20)
y "J 3 - ll J ~J ~

ou P est la densité de probabilité des n., les éléments discrets du
n " j

bruit blanc et gaussien. Comme il n'y a aucune raison que le bruit

aléatoire dépende de la séquence dêterministe qu'est X ,(3^.20') devient,

p^/x_;(u)) =P,(n,) :=P^(y,-z^) (3.2l)
y J J ~"

ce qui donne comme métrique accumulée totale

N
Fju) = 2 Log P^(y,--zJ (3.2^)

j=l ~ n -^ 3

Si la variance du bruit blanc et gaussien n. est définie par No/2 et

si, sans nuire à la validité du développement, sa moyenne est nulle,

alors

P,(y,-^) --èz- e-^j-2^/ No (3,23)
n";) 3 ^r

Et si des logarithmes népériens sont considérés (3.22) de-

vient,

N _ i ( y^-7-^'1

rju) = s { iog ( --^-_) - v -J^^ } (3,24)
-N^' ^ - " ' ^-^-- No
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N^ étant constant, maximiser ?„(!!) revient à minimiser les termes

2
(y -z ) , c'est-à-dire, minimiser les distances euclidiennes entre

les y^ et z correspondants.

Pour des codeurs convolutionnels normaux avec des addition-

neurs modulo-2 et des taux non unitaires, comme 1/v, la conclusion

ci-dessus est valable sauf que la sommation de (3.24) se fera sur

Nv termes comme dans (3.17). De plus, les addltionneurs modula-2

assurant que les z_; restent binaires, les distances euclidiennes

2
(y -z ) peuvent subir une quantification dure et devenir des dis-

tances de Hamming. Ceci est impossible dans la modélisation du

canal dispersif, les z étant des valeurs réelles, et il faut s'en

tenir aux distances euclidiennes.

Donc, en résume, l'algorithme de Viterbi prend une décision op-

timale en étudiant tous les chemins possibles définis dans le treillis

A chaque niveau les reconvergences sont étudiées. Pour chaque état,

une des deux branches y menant est éliminée; la transition associée

correspond à un symbole z plus distant du symbole y reçu à ce ni-

veau que ne l est le symbole z.^ correspondant à l'autre transition.

Pour une longueur de contrainte de K il y a donc 2" ~ survivants qui

sont retenus à chaque niveau et, pour une séquence d'entrée de N sym-

boles le décodeur de Viterbi devra faire N2 calculs. L effort de

cal.eql croît jQXponentiellement avec la longueur, de contrainte et c'est

là que réside le -des avantage majeur d'un tel décodeur.
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3.5 Décodeur séquentiel

Une autre technique de décodage, non optimale mais n ayant pas

une croissance exponentielle de l effort de calcul, est celle du dëco-

dage sêquentiel (Jelinek 1969). Un décodeur sêquentiel recherche le

chemin correct dans l arbre (Figure 3.5) en ne considérant que les

chemins qui, au départ, semblent être les plus vraisemblables.

A partir du noeud d origine dans l'arbre, le décodeur étudie les

deux prolongations menant aux deux noeuds du niveau l. Les métriques

correspondantes sont comparées et le noeud de 'plus grande métrique

est prolongé pour donner deux noeuds au niveau 2. Continuant alors

jusqu'au niveau final de l'arbre le décodeur prolonge à chaque cycle

le chemin le plus vraisemblable découlant des comparaisons avec tous

les chemins qu'il a explorés aux niveaux précédents.

Contrairement à l'algorithme de Viterbi dont les comparaisons,

pour des séquences binaires, n impliquaient que deux chemins par ni-

veau, le décodeur séquentiel doit constamment tenir compte de tous les

chemins déjà explorés. Il pourra alors repérer les situations ou le

chemin qu il prolon'ge s'avère être mauvais, sa métrique cumulative

chutant brusquement, et ceci nécessitera un retour en arrière dans

l arbre pour retrouver le bon chemin. Le fait qu vn décodeur puisse

s'engager sur un mauvais chemin pendant un certain temps peut être dû a

des salves importantes de bruit dans le canal. Une fois ces salves dis-

sipées le chemin étudié n'aura plus une métrique croissante mais,
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au contraire, fortement décroissante.

Les comparaisons du décodeur séquentiel se faisant pour des

noeuds de profondeurs différentes, alors que pour le Viterbi les com-

paraisons étaient faites a la même profondeur, elles peuvent être

rendues plus équitables en modifiant la métrique. Cette dernière

est biaisée de telle sorte que le chemin correct aura une métrique

qui, en général, augmentera avec la profondeur dans l arbre. Des

études (Fano 1963, Massey 1972) ont montré qu en ajoutant à la mê-

trique ordinaire développée dans la section précédente un terme cor-

respondant au taux de codage l'opération du décodeur séquentiel était

optimisée en minimisant les calculs de chemins incorrects. Pour les

cas spéciaux des décodeurs combattant l'interférence entre symboles

le biaisage de la métrique a été étudié dans ce travail de façon em-

pirique lors des essais sur ordinateur présentés plus loin.

Il apparaît donc qu'un décodeur séquentiel, en moyenne, fournit

un effort de calcul très inférieur a celui du Viterbi. En effet le

décodeur sêquentiel ne prolonge qu un seul noeud à chaque niveau au

lieu de 2" ~ dans le cas du Viterbi. Le dêsavantage du décodeur

séquentiel est que cet effort de calcul n est pas constant à cause des

éventuels retours en arrière. Cette variabilitê de l'effort de calcul

nécessite en pratique l utilisation d un tampon d'entrée pour enimaga-

siner les symboles reçus du canal pendant que le décodeur effectue de

longs retours en arrière. Occasionnellement, si cette recherche est
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trop longue, le tampon déborde et de l'information est perdue. Pour

parer à ce problème, des décodeurs se situant à mi-chemin entre le

décodeur séquentiel et celui de Viterbi sont utilisés; ce sont les

décodeurs séquentiels multi-chemins (Haccoun 1974) . Ceux-ci pro-

longent plusieurs noeuds à chaque niveau au lieu d'un seul; à la

K~l
limite ils peuvent prolonger jusqu à 2 chemins différents re-

joignant ainsi le décodeur de Viterbi, mais généralement ce n est

pas nécessaire. Par exemple, pour un code de longueur de contrainte

de six, un décodeur pourrait prolonger quatre chemins, au lieu de

trente deux comme dans le cas du Viterbi. Les décodeurs multi-chemins

peuvent éviter de faire de longs retours en arrière. En effet comme

il a été déjà dit, un décodeur à chemin unique réalisant à un certain

moment que le chemin qu'il prolonge n'est pas correct n'aura d'autres

recours que de retourner en arrière; un décodeur quatre-chemins, par

exemple, se trouvant devant la même situation examinera les trois au-

très chemins qu il a prolongés et pourrait fort bien y retrouver le

chemin correct sans avoir à effectuer de retours en arrière. Le bruit

qui le forcera à rebrousser chemin lors de ses recherches devra être

bien plus important que dans le cas du décodeur à chemin unique. La

variabilité de calcul en est diminuée et les performances se rap-

prochent considérablement de celles du décodeur optimal. Des décodeurs

multi-chemins variables ont été étudiés (Janelle et Haccoun 1978).Ceux-

ci sont plus complexes, et leur fonctionnement consiste à ne pro-

longer qu'un petit nombre de chemins tant que le bruit est faible et

a augmenter ce nombre dès que des tests témoins indiquent que le

bruit est plus important.
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Le décodeur séquentiel peut être décrit de façon claire, et faci-

lement simulable sur ordinateur, par l'algorithme de Zigangirov-Jelinek,

(Zigangirov 1966), (Jelinek 1969). Chaque noeud étudié par le déco-

deur est déposé dans une pile où l information relative, à la métrique,

la profondeur, l état associé et à d autres paramètres nécessaires au

décodage est conservée. Les noeuds sont disposés par ordre croissant

de métrique dans la pile de sorte que le sommet contienne le noeud cor-

respondant au chemin le plus vraisemblable. Pour prolonger un chemin,

le noeud au sommet de la pile est retiré pour être remplacé par les

deux noeuds qui résultent de son extension. Ces deux nouveaux noeuds

sont ordonnés dans la pile selon leurs métriques. Le chemin s'est

donc divisé en deux chemins supplémentaires. Le décodage est ter~

miné lorsque le noeud du sommet de la pile se situe au niveau final;

le noeud en question désigne le chemin qui a été jugé le plus vraisem-

blable par le décodeur.

Un décodeur multi-chemins peut être décrit également par cet algo-

rithme. Pour un décodeur -^.-chemins les t premiers noeuds, en partant

du sommet de la pile, sont retirés et remplacés par leurs prolongations

à chaque cycle d extension. Pour représenter l algorithme de Viterbi

K—i
il faut prolonger 2~~ - noeuds à partir du sommet en repérant les re-

convergences à un même niveau. Des algorithmes prolongeant moins de

2 noeuds mais repérant quand même les reconvergences peuvent ega-

lement être représentés. L'organigramme d'un algorithme à pile pour

des algorithmes multi-chemlns, sans détection de reconvergence est

montré à la figure 3.7.
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En pratique, pour simplifier l ordonnance d une pile, il est possible

d utiliser des classes d'équivalence de métrique appelées "sous-pile".

Avec des sous-piles de taille H les noeuds dont la métrique se situe

entre 7 et 7~hH seront groupés dans une même sous-pile de façon arbi-

traire (dernier entré, premier sorti). Donc, pour inclure un nouveau

noeud dans la pile il suffit de trouver la sous-pile à laquelle il ap-

partient et de l y insérer sans se soucier de son ordre de grandeur

dans la sous-pile.

Des études complètes ont été réalisées pour l adaptation du dé-

codeur de Viterbi aux canaux dispersifs, (Magee (1972), Forney (1972a))

Ce ne fut pas le cas pour les décodeurs séquentiels; pourtant, les dë-

codeurs séquentiels multi-chemins donnent d excellentes performances,

en usage normal, qui sont très proches de celles du décodeur de Viterbi;

(Haccoun (1979), Janelle et Haccoun (1978)). Son application au pro-

blème de l interférence entre symboles peut donc être envisagée avec

optimisme, ce que confirment les essais au chapitre suivant.

L avantage du décodeur séquentiel étant que son effort de calcul

n'augmente pas avec la longueur de contrainte, il peut s attaquer à

des canaux très dispersifs causant une interférence entre symboles très

étendue. Pour de tels canaux le décodeur de Viterbi devient vite inu-

tilisable de par sa complexité. L utilisation du décodeur séquentiel

est donc toute indiquée. Celui-ci peut même remplacer le décodeur de

Viterbi pour les cas à faibles longueurs de contraintes et obtenir des
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performances très compétitives en faisant beaucoup moins de calculs.

Dans ce qui suit, des simulations de décodeurs séquentiels adaptés

aux canaux dispersifs, avec des longueurs de contrainte allant jusqu à

sept, sont présentées. Un algorithme à pile multi-chemins, sans détec-

tion de reconvergence, est utilisé.



CHAPITRE 4

ANALYSE DES RESULTATS

4.1 Bornes de la probabilité d'erreur

Pour évaluer les résultats obtenus il est nécessaire d'étudier

les bornes, inférieure et supérieure, de la probabilité d'erreur

avec un canal dispersif. C'est essentiellement Forney (1972) puis

Magee et Proakis (1973b) qui ont décrit les procédures à suivre pour

l obtention de ces bornes. Le travail se faisant avec des séquences

finies il est de pratique c.ouran.te de les reprêsen,ter 9. l'aide

d une transformée polynomiale. La transformée en D explicite une

séquence finie sous forme de .polynçme en D, ou D représente un

élément de retard. Ce n'est en fait que la transformée en Z avec

D = Z . Avec cette notation une séquence X == {x, x.,,...,x } aura

pour transformée en D le polynome suivant;

X(D) = 2^ + x^D + x^D2 + ... + x Dn (4.1)

Cette représentation est fréquemment utilisée dans les travaux trai~

tant des probabilités d'erreur pour des transmissions avec des sé~

quences discrètes et pour les relations entrée-sortie de codeurs.

Pour une transmission de signaux discrets il est bien connu,

(Wozencraft et Jacobs 1965), que ces signaux peuvent être représentés

comme des vecteurs dans un espace géométrique dont les axes mutuel"

lement perpendiculaires correspondent à des fonctions de base i-p^,
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orthonormées. L'énergie d'un signal représenté par un vecteur S.

2
sera alors donnée par l S_; l . Pour une transmission binaire de deux

bits équiprobables deux représentations possibles peuvent être étu-

diées. Si les bits sont choisis dans l'alphabet {0,1} une représen-

tation adéquate est celle de la figure 4.la. Le vecteur nul Sn car-

respond à la transmission d'un 0 tandis que S , de module ^/E^, cor-

respond à la transmission d'un l. Donc de l'énergie est dépensée

uniquement lors de la transmission d un l. La distance entre les

deux signaux est alors définie par,

dl0=lsl~ S0' =^s (4-2)

Les bits auraient pu être choisis dans l'alphabet {-l,l}. Ceci

est décrit par les signaux antipodaux de la figure 4.1b. S ., et S.

définissent la transmission d un -l et d'un l respectivement et sont

deux vecteurs opposés par rapport à l'origine. Cette fois-ci les deux

bits sont transmis avec une énergie ^/E et la distance entre les deux
s

est donnée par

dl-l=lsl- s-l' =2v/E-s <4-3)

Cette distance est donc deux fois plus grande que dans le cas précé-

dent. A la réception un symbole reçu peut également être représenté

dans l'espace des signaux; c'est le vecteur p représenté à la figure

4.1. Le symbole reçu est entaché de bruit et peut al"ors différer jnran-

dement des symboles émis.
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Pour des signaux équiprobables en présence de bruit blanc la règle

^
de décision est la minimisation de l p - S_. ] . Donc pour le cas

de la figure 4.1b une décision en faveur de l se fera à la réception si

Ip - s_^l 2 >| p - s^ l 2 (4.4)

En règle générale plus grande est la distance entre les deux signaux

à l'émission, plus faible sera la probabilité d'erreur à la réception.

Le prix à payer se traduit par l'énergie dépensée lors de la trans-

mission des signaux.

Quand une séquence de bits est transmise deux probabilités d'er-

reur peuvent être considérées; la probabilité d'erreur de séquence ou

la probabilité d'erreur de bit. Une séquence de bits est en erreur

si tous les bits la formant ne sont pas dêtec.tê.s correctement. La

probabilité d'erreur de séquence est donnée par,

P (^) = l -P [C] (4.5)

où P [C ] est la probabilité que toute la séquence soit détectée cor-

rectement. Donc si une séquence de 10,000 bits est transmise il suf-

fit qu un seul de ces bits soit mal détecté pour que la séquence reçue

soit erronée. Par contre la probabilité d'erreur de bit, pour des se-

quences suffisamment longues, est donnée par le rapport de bits en er-

reur avec le nombre total de bits formant la séquence. Donc si 500

bits sont en erreur dans une séquence de 10,000 bits la probabilité
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d'erreur de bit sera égale à 0.05. Pour une séquence de données cons-

-tâituëe. de n bits, la probabilité d'erreur de bit se trouve à partir de

celle de séquence comme suit; (Lindsey et Simon 1973)

PB<G)=5~~ PS(e) (4-6)

Soit la séquence X(D), formée de symboles binaires, transmise.à

/\

travers un canal dispersif, et soit X(D) la séquence décodée par le

récepteur; si .X(D) diffère de X(D) des erreurs auront été commises

et une séquence d erreur ramenée au niveau de l'entrée, est donnée par

e, (D) =X(D) -X-(D) (4.7)

^\

Si l'alphabet binaire de X(D) et X(D) est constitué de 0 et de l

une séquence d erreur non-nulle sera formée de +1 et de -l. Par con-

tre avec l'alphabet {~1, l } la séquence d'erreur sera formée de +2 et

de ~2. Par exemple:

X(D) = -1+D-D2+D3

X(D) = -1+D+D2 - D3

^ £, (D) = ~2D2+2D3 (4.8)

Ces 2 et -2, (l et -l dans l'alphabet {0 l}) représentent des u-

nitês de distance séparant une séquence erronée d'une séquence cor-

recte,
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Le canal de transmission, linéaire et dispersif représenté à

la figure 2.1 peut également être décrit par la transformée en

D comme suit;

F(D) =f+f^D + f^D2+.... (4.9)

2
Par abus de langage l'énergie d'un tel canal est définie par Sf..

Les relations entrée-sortie pour le canal F(D) peuvent s'écrire,

Z(D) = X(D) F(D) (4.10)

et la séquence d erreur à la sortie du canal sera

E (D) = £^(D) F(D)

=eZ.+eZlD+eZ2D +--- <4-11)

Si cette séquence est de longueur n sa distance euclidienne sera don-

née par,

n-1

d (G,) =11 £, II = S e^, (4.12)
z i==0

En calculant la distance minimum,

d . = Min
mxn

{d(€=,) ] (4.13)
z

-z

les bornes de la probabilité d erreur de séquence avec un bruit gaus-

-sien d écart type cr, s obtiennent, comme suit» (Forney 1972),
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d .

P (@) > K^ Q [-^- ] K^ = constante (4.14}

d .

Pg(€) <I<2 Q [-^- ] K^ = constante (4.15)

"5"" oo -2/2

avec Q(y) == V y^- J e " '~ dz

En règle générale la probabilité qu un signal S. soit confondu,

J- . ,dlk
à la réception, avec un signal S, équiprobable est donnée par Q {7,—]

où d.,, est la distance entre ces deux signaux (Wozencraft et Jacobs

1965). Pour le calcul des bornes e est la plus petite distance qu il

puisse y avoir entre deux signaux qui compte.

Ces bornes servent à évaluer les performances des récepteurs op-

timaux se basant, par exemple, sur des algorithmes de décodage séquen-

tiel ou de Viterbi; les bornes, supérieure et inférieure, étant pro-

portionnelles, ceci implique l'optimalité de telles techniques de dé-

codage. En. effet si la borne inférieure tend vers 0 la borne supë-

rieure tendra également vers 0.

Le problème réside dans l'obtention de d . et dans la détenni-
min

nation des constantes K. et K^ .

Si le canal n'a pas d'interférence entre symboles sa fonction

de transfert sera

F(D) = f^ (4.16)
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La distance minimum au carré sera alors obligatoirement propor-

tionnelle à l énergie du canal; si les symboles émis sont d'énergie

2
unitaire, (E = l ) d _.„ sera. donc donné par,

d _._ = kf2 (4.17)
min "^'0 v""

Pour l'alphabet {0,1} k=l, car les unités de distance à l'entrée du

canal se traduisent par des ±1 . Pour l'alphabet {-l, l } k=4, les

unités de distance étant données par i2 . Ceci est compatible avec

les équations (4.2) et (4.3).

Pour un canal ayant une fonction de transfert de longueur 2,

soit,

F(D) = f +f^D (4.18)

la distance minimum sera encore une fois déterminée à partir de l'é-

nergie du canal;

d2_,_ = k {f2 + f2 }
min - -0 -l - ^^

(k =1 ou 4 selon l'alphabet)

En effet pour n'importe quelle séquence d'erreur ^(D) non nulle

à l'entrée, la séquence €E^(D) de sortie débutera forcément par V^k'-fn et

finira par y^kf, . La distance minimum se trouvera alors pour le cas

où les composantes intermédiaires de ^(D) sont nulles.
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2
Pour des canaux de longueur 3 ou plus, l'obtention de cTmin est

moins immédiate. Il a été montré (Magee 1972) qu'en utilisant des se-

quences d'erreur Çy (D) de la forme ± (1-D), d__._ pouvait être obtenu,
min

et qu il était inutile de considérer des séquences plus longues ou

2 2
de plus haut degré, comme (1-D+D ) ou (1-D ).

Soit un canal de longueur 3, décrit par

F(D) = fQ+f^D + f^D2 (4.20)

avec

€^(D) =^/~k (1-D) (4.21)

il est obtenu

€Z(D) =6k(D)F(D) =V^(l-D)(fo+f^D+f^D2)

==^/~k [ÎQ+(f -fQ)D+(f^-f )D2-f^D3] (4.22)

et donc

d2 = k [fp2+ (f^-fQ )2 + (f^-f )2+ f^ ] (4.23)

Il en va de même pour les canaux de longueurs supérieures à 3,

les distances étant obtenues à l'aide de la séquence d'erreur ±(1-D)

comme dans les équations (4.22) et (4.23).

Pour compléter le calcul de la borne les constantes K-, et K^ res-

tent à évaluer. Forney (1972b) a démontré que K-, se traduit par la pro-

habilité qu une séquence d entrée et une séquence d'erreur (=,,(D) en
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s ajoutant donnent, ramenées a l entrée du canal, une séquence X'(D)

qui peut être prise pour une séquence d entrée valable. En effet,

même avec un détecteur parfait qui ramènerait toute séquence entachée

de bruit a la séquence d entrée valable correspondante, il y aura tou-

jours la possibilité d une confusion entre X'(D) et X(D), les deux

étant des séquences valables. En considérant des séquences d'erreur

du type ± (1-D) , X,'(D) et X(D) seront séparés, au itrtnimum, par une dis-

tance d . . La probabilité K^ qu un tel cas se produise, donnant au
min

maximum une probabilité Q( ^^ ) de confusion se trouve facilement en

considérant toutes les séquences d entrée de longueur 2 ajoutées à

des séquences d'erreur de type ± (l-D)v/k. Par exemple, soit l'al-

phabet d'entrée {+!,-!}; alors, \/~k.=2 et,

X'(D) = X(D) + 2-2D = 3-D (4.24)
X(D) = 1+ D =>

X ' (D) = X (D) - 2+2D = -1+3D (4. 25)

(D)= X (D)+2-2D= 3-3D (4.26)
X-(D) = l- D ^

•(D) - 24^D = -1+D (4.27)

•X'(D)= X(]

X'(D) = X'O

•X'

Ix'i

f:;(I
>x '

•X'(D)= X (D) + 2-,.2-D = 1-D (4.28)

X (D) =-1 + D ^
(D) = X (D) - 2+2D = -3+ 3D (4.29)

X:'(D) =X(D)+2-2D = 1-3D (4.30)
X(D) = -l- D

'(D) =X (D) -2+2D =-3+D (4.31)

Il apparaît donc que les cas de confusion, compatibles avec l al-

phabet {+!,-!} sont donnés par les équations (4.27) et (4.28),

donc pour deux séquences d entrée parmi quatre possibles. En effet,

.seules ces séquences peuvent être considérées comme étant des séquences

transmises.
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Alors,

K =-Y (4.32)

Pour évaluer K^ il faut considérer la pire situation possible

qui se reflète par un canal générant une chaîne continue d'erreurs

sans augmenter la distance minimum. Pour ce type de canal Forney

(1972) a montré que

K^ = 2m (m-1) (4.33)

où m est le nombre de niveaux dans l'alphabet. Pour un alphabet bi-

naire m= 2 et,

K^ = 4 (4.34)

Les bornes peuvent maintenant être calculées à partir des équations

(4.14) et (4.15) ce qui donne pour le cas binaire,

_L-Q(^) <p^<4Q (-^n) (4.35)2 ^ v 20 / ' 'S ' ~"< v 20

d_..

Cette paire de bornes est très serrée, surtout si (—:— ) ~^>> l.

De plus, ces bornes ayant été calculées pour des séquences d'erreur

de longueur 2 il est visible, d'après l'équation (4.6) avec n ='2,

qu'un rapport de 2/3 est a considérer pour passer de la probabilité

d'erreur de séquence à celle de Bit.
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4.2 Relation entre la distance minimum et la perte provoquée par

im canal dispersif

En règle générale l'interférence entre symboles peut provoquer

une perte de performance, par rapport au cas sans interférences, en

diminuant d ... Pour évaluer cette perte il est utile de considérer
min

des canaux de même énergie. Soit un canal d'énergie unitaire ne pro-

voquant par d'interférence entre symboles,

F(D) = fp avec f^ = l (4.36)

et im canal d énergie unitaire à interférence de longueur 3;

F(D)-f +f D+f D2 (4.37)
i 'i ~i

avec fg2+fi +f22 =1 (4.38)
l l i

Avec des bits d'énergie unitaire, F(D) produit, d après l équation

(4.17), une distance minimum de yŒ, tandis que F (D), d'après l'é-

quation (4.23), produit une distance minimum d mjj.n, avec,

d? min =k [f^2 + (f -f^)2 + (f 2 - ^ ) + £3 l <4t-39)
i "i ~ i ~i Ai "l

(4.39) est une équation quadratique qui peut se mettre sous forme

matricielle comme suit,

dïmin=k f!Afi (4.40)
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ou f. est un vecteur colonne ayant pour composantes les coefficients

f. et A est une matrice (3x3) définie positive qui dépend de la së-

l
quance d'erreur considérée. Avec l'êquatlon (4.39), déterminée

à partir d'une séquence \/ k (1-D), A est trouvé comme suit,

tfo, fl_. f 2 J
l l

all

a21

a31

al2

a22

a32

al3

a23

a33

f
°i

fl.
l

\i

f02+(fl.~f0.)2+<f2_.-fl.)2+f22 (4B41)
l -i l 11 l

Par identification il est trouvé que A est la matrice symétrique sui-

van te,

2-10

-l 2 -l

0-12

(4.42)

A partir de cela il est possible de trouver le canal de longueur 3

provoquant la perte maximum par rapport au canal d'énergie unitaire

sans interférence. Il faut trouver le vecteur f_. qui minimise l'ê-

quation (4.40) sous la contrainte de l'êquation (4.38). Il est mon-

tré (Wylie 1966) que f_; est alors un vecteur propre correspondant à

la valeur propre minimum de A. De plus cette valeur propre minimum

.2
n'est autre que à\ .min à k près. Les valeurs propres T de la matrice

A, ainsi que les vecteurs propres correspondants, se trouvent comme suit
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ÂX ï= Xx (4.43)

où À, la valeur propre, est un scalaire et X le vecteur,propre, correspondant

A - X l | = 0 (4.44)

donc

(2-À) -l 0

-l (2-À) -l

0 -l (2-X)

= 0

À = 2 X^ = 3.414 X^ = 0.5858 (4.45)

et alors

d: min = k (0.585 8)

et le vecteur propre correspondant est donné par

(2-À ,_)
min'

-l

0

-l

(2-\_
min

-l

)

0

-l

(2-\_.,_)min'

f
0 .
l

f
l
l

f2

0

0

0

.(4.46)

ce qui donne deux équations indéperdantes,

1.414 fp - f = 0

i l

- f, + 1.414 f, = 0
Li ^i

(4.47)



65

En considérant également l'équation (4.38) il est obtenu que

f =0.5, f =0.71, f2^==0'5 (4.48)

l l i

La perte est alors définie comme étant le rapport au carré des dis-

tances résultant du canal sans interférence et de celui avec inter-

férence. Pour des canaux à énergie unitaire et avec k = l»

PERTE(dB) = 10 log [ ^ ]
d 7 min
l

=-10 logl 0.5858]

2.3 dB (4.49)

Magee et Proakis (1973 b) ont répété cette procédure pour des canaux

allant jusqu à des longueurs de 10 et les résultats obtenus sont mon-

très au tableau l, avec k= l. Ces canaux normalisés sont ceux pro-

voquant la perte maximum par rapport à un canal normalise de longueur

l. Il est à remarquer que pour un canal d énergie unitaire de lon-

,2
gueur 2 la perte est nulle, car, comme il a déjà été montré, â7min

est alors directement proportionnelle à l énergie du canal.

Pour la simulation les canaux peuvent être choisis parmi ceux

du tableau l et les d.min correspondants dans les expressions des per-

tes servent au calcul des bornes, en tenant compte de k. Pour des

canaux d énergie non unitaire dg-.min est trouvé à partir des équations

(4.11) et (4.12) et le calcul des bornes peut alors s'effectuer.
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Longueur du canal

2

3

4

5

6

7

8

9

10

Pertes (dB)

,2
(-10 log Qd^min)

0

2.3

4.2

5.7

7.0

8.2

9.2

10.1

10.9

Canal à distance

minimisée

(avec k = l)

(0.5,

(0.38,

(0.29,

(0.23,

0.23)

(0.19,

0.35,

(0.16,

0.41,

(0.14,

0.43,

(0.12,

0.42,

0.71,

0.60,

0.50,

0.42,

0.35,

0.19)

0.30,

0.30,

0.26,

0.36,

0.23,

0.39,

0.5)

0.60,

0.58,

0.52,

0.46,

0.41,

0.16)

0.36,

0.26,

0.32,

0.32,

0.38)

0.50,

0.52,

0.50.

0.46,

0.43,

0.14)

0.39,

0.23,

0.

0.

0.

0.

0.

0.

0.

29)

42,

46,

46,

45,

42,

12)

TABLEAU l
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4.3 Simulations

Les simulations de canaux dispersifs ont été réalisées à l'aide

d un programme Fortran. Le principe de ce dernier est décrit par le

schéma bloc de la figure 4.2.

Une séquence IDON dont les éléments proviennent de l'alphabet

{-l, +1} est créée à partir d'un générateur de nombres aléatoires.

Le canal dispersif est simulé à partir du modèle développé précédem-

ment. Un registre à décalage est défini. Ses cellules sont initia-

lement remplies de -l et elles peuvent être pondérées par des coef-

ficients. Avec IDON comme entrée le canal produit une séquence ICOD

de même longueur qui représente l'effet de l'interfêrence entre sym-

boles sur IDON. Un second générateur de nombres aléatoires produit

alors une séquence toujours de même longueur, ERR, représentant un

bruit blanc gaussien et qui dépend du rapport signal sur bruit con-

sidëré. Cette séquence s'ajoute à la séquence ICOD; le n-ième élé-

ment de ERR est un échantillon discret de bruit gaussien, indépendant

de ses voisins, et il s'ajoute au n-ième élément de ICOD. Le résultat

est une séquence ICOD' qui tient compte de l'interférence entre sym-

boles et du bruit aléatoire. Le canal ayant été complètement simulé

le programme passe dans la phase de récupération de la séquence d'en-

trée. La séquence ICOD' entre dans un détecteur défini par l'algo-

rithme à piles d un décodeur séquentiel multi-chemins. La séquence

décodée 1RES est comparée avec la séquence originale IDON qui a été

gardée en mémoire.



(SEQUENCE D'ENTREE)

"IDON"

GENERATEUR

ALEATOIRE

CANAL
(REGISTRE
PQNDERE)

GENERATEUR

ALEATOIRE

"ICOD"

ERR

"ICOD'

(SEQUENCE DECODEE)

"1RES"

ALGORITHME
A

PILE

COMPARATEUR

PROBABILITE
D'ERREUR

-> P(€)

SCHEMA BLOC DE LA SIMULATION
0-\

00

FIGURE 4.2
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Une probabilité d'erreur de bit est calculée en faisant le rapport

entre le nombre de symboles d'1RES qui différent de leurs corres-

pondants dans IDON et le nombre total de symboles composant ces sé-

quences. Plusieurs essais sont effectués en variant le rapport si-

gnal sur bruit pour un canal donné. Une courbe représentant la pro-

habilité d'erreur de bit en fonction du rapport signal sur bruit est

alors tracée. Celle-ci est comparée avec les bornes calculées au

début du chapitre et qui sont également tracées sur le même graphique

La performance du détecteur est ainsi évaluée.

4.4 Rapport signal sur bruit

Le rapport signal sur bruit, SNR, considéré pour la simulation

est le même que celui utilisé par Magee (1972) pour ses essais avec

le décodeur de Viterbi. Les résultats peuvent alors être facilement

N
comparés avec ceux obtenus ici. Pour un bruit blanc de variance "o

2
le rapport SNR est défini par

Sm=-^— (4.50)
0

où E^ est l'ênergie utilisée pour transmettre un bit d'information.

2
Cette énergie peut être associée à la variance (^ "" des symboles bi-

naires équiprobables produits pour la séquence IDON par le premier

2
générateur de nombres aléatoires (Magee 1972). Si a^, dénote la va-

riance du bruit produit par le deuxième générateur aléatoire l'équa-

tion (4.50) devient alors
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a3
SNR=-X—7 (4.51)

2aN2

L'alphabet {-l, +1} -pour la séquence d'entrée IDON définit des

symboles antipodaux d'énergie unitaire. En effet, ces symboles ont

une moyenne nulle et une variance donnée par

a 2 = (-1)2 -^ + (l)2 1/2 = l (4.52)

l'équation (4.51) devient donc

SNR==-J— (4.53)

2CY~

la valeur en dêcibels de SNR est calculée,

(SNR)dB = 10 log,^ SNR (4.54)

et c'est cette valeur qui est portée en abscisse pour les graphiques

donnant les probabilités d erreur de bit.

4.5 Générateur de nombres aléatoires

Le générateur aléatoire Fortran suivant (IBM STAFF 1959) est

utilisé. Une valeur entière et impaire IX est donnée.

5 IY = IX * 65539
IF (Iî) 10,20,20

10 IY == IY+ 2U7483647+1
20 YFL == IY

30 YFL = YFL * 0.4656613E-9
40 IX == IY
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Au niveau de l énoncé 30 YFL est une valeur réelle uniformément dis-

tribuée sur l intervalle (0,1). Une valeur de I.X à l'énoncê 40 peut

être renvoyée à l'énoncé 5 ce qui donnera une autre valeur entre 0

et l pour YFL; le générateur peut donc être employé de façon rêcur-

sive. Pour produire la séquence IDON il suffit d'actionner ce gênë-

rateur autant de fois que le nombre total de symboles désirés dans

IDON et de produire un -l chaque fois que YFL se trouve dans l inter-

valle (0, 0.5) et im +1 quand YFL se trouve dans l'intervalle (0.5, l)

Un générateur identique est utilisé pour produire ce bruit alêa.

toire. Pour rendre le bruit approximativement gaussien le générateur

est actionné plusieurs fois et les YFL produits sont ajoutes l'un à

l'autre. Pour cette simulation, le générateur est actionné douze fois

pour chaque symbole de bruit. Les valeurs de YFL étant uniformêment

distribuées entre 0 et l leur moyenne est de 0.5. Pour la somme de

douze valeurs de YFL la moyenne sera donc de 6. Un symbole ERR. de

bruit gaussien est alors produit comme suit,

ERR_. = MOT + &„ (SOM- 6.0) (4.55)

ou MOY est la valeur moyenne désirée pour un symbole de bruit et SOM

est la somme des douze valeurs de YFL. Cette opération est. répétée.

pour chaque symbole de la séquence ERR définissant ainsi un bruit

blanc gaussien discret de moyenne MOY et d'écart type a . Cette pro-

cédure pour la génération du bruit gaussien est encore une fois iden-

tique à celle qu utilise Magee (1972) ce qui permet de comparer ses
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résultats avec ceux obtenus dans ce travail. Pour les simulations

le bruit est supposé de moyenne nulle, ce qui fixe MOY à 0.

4.6 Structure du programme Fortran

À partir d un programme original conçu par Haccoun (1974), et

modifié par Dufour (1980), décrivant un algorithme à piles pour dé-

codeur séquentiel, de nombreux changements ont été réalisés pour

l'adapter au problème de l'interférence entre symboles. Il a fallu,

entre autre, créer une sous-routine qui simule l'effet d'un canal

dispersif sur une séquence discrète, qui établit les nouvelles va-

leurs possibles des symboles de cette séquence suite à l interférence

et qui définit un diagramme d état approprié du genre de celui repré-

sente a la figure 3.4 pour un canal de longueur 3. Les seules rou-

tines qui n ont pas été modifiées dans le programme original sont

celles décrivant l extraction ou l ajout d im noeud dans une pile. Le

programme ainsi modifié peut simuler des canaux dispersifs ayant des

longueurs de contrainte comprises entre 3 et 7. Le nombre de sym-

boles pour la séquence d'entrée est au choix de l'utilisateur. Pour

alléger le fardeau de calculs le nombre total de symboles requis est

divisé en blocs plus petits qui sont transmis l un à la suite de l'au-

tre. Une réinitialisation des variables, autres que celles concernant

les générateurs aléatoires, s'effectue avant la transmission de cha-

que blocç Dans les essais présentés ici la séquence d'entrée comprend

10,000 symboles sous la forme d une transmission de vingt blocs de 500
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symboles ou de vingt-cinq blocs de 400 symboles.

j3rpgramme Principal

Le programme principal est essentiellement le fil conducteur

de la simulation suivant le schéma bloc de la figure 4.2. Après

la déclaration des variables le programme va lire les données né-

cessaires à la simulation. Celles-ci sont fournies par l'utilisa-

teur dans l'ordre suivant.

1ère carte de donnée: (3 éléments)

Le nombre de symboles par blocs de la séquence de donnée,

la dimension de la pile, _et le nombre maximum de sous-piles,

sont donnés.

Ces trois valeurs sont données en format 16.

2e carte de donnée; (2 éléments)

La mémoire du codeur ainsi que celle du décodeur sont spé-

cifiées en format 12. La mémoire est définie comme étant la

longueur de contrainte moins un. Habituellement les deux va-

leurs données sont identiques.

3e carte de donnée: (7 éléments)

Les coefficients du canal dispersif sont spécifiés en format
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F8.4. Pour des canaux de longueurs de contrainte inférieures à

7 les coefficients sont ajustés le plus à droite possible et les

espaces de gauche non utilisés sont remplis de zéros.

4e et.5e cartes de données; (l élémerit chacune)

Les deux valeurs de départ des générateurs aléatoires sont

spécifiées, une sur chaque carte. Ces valeurs doivent être im-

paires. Le format utilisé est 115.

6e carte de donnée: ( l élément)

On spécifie le nombre total de blocs formant la séquence de

données en format 13.

7e carte de donnée: ( l élément)

Le nombre de chemins explorés par le décodeur séquentiel est

spécifié en format 13.

Cartes subséquentes: (2 éléments chacune)

Chacune de ces cartes spécifie un bruit additif gaussien à

l'aide de l écart type et la moyenne de ce dernier. Ces valeurs

sont données en Format F5.2. Il y a autant de cartes que de. ai-

mula t l'on s requises.
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La séquence de données est alors produite. A la fin de celle-

ci une suite de symboles, tous fixes à -l, sont ajoutés. Cette suite

est appelée la queue de la séquence. Le nombre de symboles formant

cette queue est égal à la mémoire du codeur. Cette queue permet au

décodeur de prendre des décisions exactes à la fin d'une séquence

reçue ce qui lui donne plus de chance de retrouver le bon chemin dans

l arbre de la figure 3.5. Le programme fait alors appel a la sous-

routine REGIS qui simule l interférence entre symboles et définit un

diagramme d'état. De retour au programme principal un bruit aléatoire

s'ajoute complétant ainsi la simulation du canal. La phase de déco-

dage d'im bloc commence. A partir de la séquence reçue un dëcodage

suivant l algorithme à piles multi-chemins s effectue. Le chemin le

plus vraisemblable est recherché dans l arbre. Chaque fois qu'un

noeud est déposé dans une sous-pile l information concernant sa me-

trique, son niveau dans l arbre, l état correspondant, ainsi que le

noeud du niveau précédent dont il a été issu est retenue. De cette

façon, arrivé au niveau final et après avoir considéré la queue de

symboles fixés, le décodeur peut, a partir du noeud de métrique maxi-

mum, retrouver tous les noeuds aux niveaux précédents qui ont mené

jusqu à lui. Cette succession de noeuds définit le chemin dans l!ar-

bre qui a été jugé le plus vraisemblable. Ce chemin définit à son

tour une suite de transitions dans le diagramme d*états établi par

la sous-routine REGIS, ce qui permet au décodeur de donner une sé-

qu'ence de +1 et de -l correspondant à ces transitions. Une compa-

raison avec la séquence d'entrée originale s'effectue alors pour
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déterminer le nombre de symboles en erreur subsistant après le dé-

codage et une probabilité d'erreur de bit est calculée. Lors du dé-

codage le programme principal fait appel à la sous-routine DEVLOP

qui détermine à partir d un noeud à un niveau donné ses deux suc-

cesseurs au prochain niveau et leur assigne à chacun une métrique.

Le programme principal fait aussi appel à la sous-routine AJOUT qui

ajoute un noeud dans la sous-pile appropriée, à la sous-routine CHERSP

qui cherche la plus haute sous-pile non-vide qui contient les noeuds

de plus hautes métriques, ainsi que la sous-routine CHERNO qui ex-

trait le meilleur noeud d'une sous-pile. Finalement, le dêcodage ter-

miné, le programme principal imprime les résultats. Des exemples de

ceux-ci sont donnés à l appendice.

4.7 Choix de la métrique

La métrique utilisée correspond à la métrique théorique déve-

loppêe au chapitre 3. Avec un noeud au niveau i-1 le décodeur passe

au niveau i en considérant les deux transitions possibles d après le

diagramme d état. A chacune de ces transitions correspond un symbole

'codé' qui tient compte de l interférence entre symboles. Le déco-

deur calcule alors les distances euclidiennes au carré entre le i~iême

symbole qu il a reçu et chacun de ces deux symboles codés. Ces dis-

tances fixent les métriques cumulatives des deux nouveaux noeuds au

niveau i. Comme cela a été montré dans le chapitre 3,.maximiser une

métrique cumulative d un noeud à un niveau i revient à choisir les
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transitions successives aux niveaux précédents menant à ce noeud

auxquelles correspondent des plus petites distances entre les sym-

boles codés et les symboles reçus. Pour les simulaticmss diverses

métriques ont été essayées. L"algorithme à pile original fonc-

tionnanfc avec des métriques entières, une métrique entière de la

.2^ „ . ^ .2
forrae 10(l-d ) fut essayée; d indique le carré de la distance eu-

clidienne entre un symbole reçu et un symbole codé pour une tran-

,2
sition donnée. La valeur réelle (1-d ) est multipliée par 10 pour

être ensuite tronquée à une valeur entière. Cette troncation nui-

saut aux performances du décodeur le programme a été modifié pour

accepter des métriques réelles. Les essais ont montré que pour un

rapport signal sur bruit élevé il était souhaitable de faire chuter

très fortement les métriques des mauvais chemins dans l arbre pour

favoriser au maximum le bon chemin. Par contre, pour un faible rap-

port signal à bruit une telle procédure peut être néfaste. En effet.,

le bon chemin peut avoir une métrique qui chute exagérément lors

d'une rafale de bruit particulièrement forte et qui n'arrive plus à

remonter pour se distinguer de celles des mauvais chemins. Une mp--

.2
trique de la forme (A-fîd ) fut alors considérée. A désigne une cons-

tante arbitraire et j3 un coefficient variant selon le rapport signal

.2
sur bruit. Avec une telle forme les montées de métriques, quand ISâ

est petit, sont réglées par A.

9
Les chutes, par contre, dépendent de la grandeur de {S d par rap-

port à A. Pour un rapport signal à bruit élevé une grande valeur pour
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j3 par rapport à A assure que les métriques des mauvais chemins chu-

tent très rapidement. Pour un faible rapport j3 doit avoir une va-

leur plus voisine de A. Cette dépendance de la métrique pour le

rapport signal sur bruit à incité l utilisation de la valeur SNR du

rapport signal sur bruit, définie à l'équation (4.53), comme valeur

de j3. Ceci donne, par exemple, un (3 égal à 2 pour un rapport signal

sur bruit de 3dB, et un f3 égal à 50 pour un rapport de 17dB. Deux

valeurs de A furent alors considérées soit l et 10. Avec un A égal

à l le décodeur effectue plus de retours en arrière, donc plus de

calculs, lors de sa progression dans l'arbre que pour le cas où A

est égal à 10. En effet, avec A= l , les montées de métriques sont

en moyenne plus faibles que les chutes et ceci peut occasionner des

retours en arrière fréquents. Ces derniers sont moins fréquents pour

A égal à 10 et le décodeur fait moins de calculs. Ces deux formes de

métriques furent alors retenues pour les essais définitifs présentés

dans ce rapport.

M^ = l - SNRd2 (4.56)

M,^ =: 10 - SNRd2 (4.57)

Pour fin de comparaison quelques essais avec la métrique entière

M == 10(l-d) (4.58)

sont également présentes.
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Pour tous les essais qui suivent une courbe représentant la pro-

habilité d'erreur de bit en fonction du rapport signal à bruit est

tracée. Les bornes, supérieure et inférieure, pour la probabilité

d'erreur sont indiquées en pointillés et ceci permet d'évaluer le

rendement des décodeurs sëquentiels multi-chemins adaptés aux canaux

dispersifs. Pour deux des canaux étudies des comparaisons sont faites

avec les essais de Magee (1972) avec un décodeur de Viterbi. Fina-

lement, une comparaison avec un essai plus récent de Crozier (1979)

avec un Viterbi également est présentée. A la suite des essais pour

un canal donné un tableau regroupant l'information relative aux nom-

bres de calculs effectues par les divers décodeurs est présente. Comme

il a été mentionne précédemment, les essais sur 10,000 symboles se

divisent en 25 blocs de 400 symboles ou en 20 blocs de 500 symboles.

De plus, les décodeurs séquentiels multi-chemins étudiés fonctionnent

comme décodeurs à chemin-unique tant que leurs piles ne contiennent

pas suffisamment d'éléments pour qu'ils fonctionnent comme multi-

chemins. Pour tenir compte de ceci, le nombre théorique de calculs

qu effectue un décodeur N-chemins qui ne fait jamais de retours en

arrière est établi comme suit:

Si 25 blocs de 400 symboles sont transmis, alors,

Nombre de calculs = N(25)(400) - 25 (N-l) (4.59)

Si 20 blocs de 500 symboles sont transmis, alors,

Nombre de calculs = N(20)(500) - 20 (N-l) (4.60)
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Ces équations se vérifient en considérant que lors des simu-

lations Fortran im décodeur N-chemins fonctionne comme décodeur à

chemin unique pour les N-l premiers symboles de chaque bloc.

A partir de ceci il sera possible d évaluer le pourcentage de

calculs supplémentaires dus aux retours en arrière que devra effectuer

un décodeur utilisant une métrique particulière.

Les résultats présentés dans les tableaux qui suivent les diffé-

rents essais ont été obtenus pour un rapport signal sur bruit de 3dB.

Cette valeur a été choisie comme référence car, dans la majorité des

essais, elle correspond au plus petit rapport signal sur bruit utilisé;

c'est donc le cas ou les décodeurs séquentiels multi-chemins effectuent

le plus grand nombre de retours en arrière lors de la recherche du che-

min correct dans l arbre. Ceci permet de faire une comparaison équi-

table avec l'effort de calcul constant d un décodeur de Viterbi.
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4.8 CANAL_OJ^_0^35,_J^4^^

Ce canal dispersif avec une réponse impulsionnelle s'étendant

sur 7 symboles provient du tableau l. R est donc un canal norma-

lise de longueur 7 provoquant la perte maximum par rapport a un

canal normalisé de longueur l. Le codeur utilisé pour représenter

eonvena.blemen.t c.e eanal a un.e .mémoire de 6, Un: décodeur .de. Viter.bi

adapté a ce canal devrait effectuer 64 calculs à chaque niveau du

treillis représentant le codage. Pour 10,000 symboles de séquence

d entrée cela impliquerait 640,000 calculs. C'est pour de tels ça-

naux que l utilisation d'un décodeur séquentiel est particulièrement

avantageuse. De bons résultats peuvent être obtenus en faisant beau-

coup moins que 640,000 calculs.

Les figures 4.3, 4.4 et 4.5 montrent les performances de trois

décodeurs séquentiels 7-chemins utilisant trois métriques différentes.

A la figure 4.3, c'est la métrique réelle de l'équation (4.57)qui est

considérée. Cette métrique ne favorise pas les retours en arrière

et ceci est vérifie dans le tableau 2; le décodeur l'utilisant n'ef-

fectue pratiquement aucun retour en arrière, son supplément de calcul

étant de 0.01%; de plus ce décodeur n'effectue que 10.8Z des calculs

d un décodeur de Viterbi. Par contre, la borne supérieure de la pro-

habilité d'e-rreur est légèrement dépassée vers lldB de rapport signal

sur bruit.

A la figure 4.4, le décodeur 7-chemins utilise la métrique réelle
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de l'équation (4.56)• Cette métrique favorise les retours en arrière

et, d après le tableau 2, 11.3% de calculs supplémentaires en ré-

sultent. Ce décodeur effectue 12% des calculs qu'effectuerait un

Viterbi. L effort de calcul est donc un peu plus grand que dans

le cas précèdent mais la borne supérieure n'es t jamais dépassée.

La performance d un décodeur 7-chemins utilisant la métrique en-

tiêre de l'équation (4.58) est montrée à la figure 4.5.. Il ..va sans dire

que cette métrique est totalement inappropriêe et qu'il est inutile

de la considérer pour les autres essais avec ce canal.

Les figures 4.6 et 4.7 comparent l utilisation des deux métriques

réelles considérées précédemment pour des décodeurs 5-chemins; ceux-

ci effectuant moins de calculs que les décodeurs 7-chemins, les per-

formances s'en ressentent. Toutefois, comme le montre la figure 4.7,

le décodeur utilisant la métrique qui favorise les retours en arrière

parvient à ne pas dépasser la borne supérieure de la probabilité d'er-

reur.

L'effort de calcul est encore réduit en utilisant des décodeurs

3-chemins. Pour ce décodeur, le gain de performance obtenu en effec-

tuant des retours en arrière est assez frappant comme en témoigne la

figure 4.9 comparativement à la figure 4.8.

Finalement l essai d un décodeur à chemin unique utilisant la
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métrique favorisant les retours en arrière est présentée à la figure

4.10. Ce décodeur n'étudiant qu un seul chemin, il y a un énorme

supplément de calculs de 136%, bien supérieur a ceux associes aux

décodeurs multi-chemins précédents. Par contre ce décodeur ne

fait que 3.69% du nombre de calculs qu effectuerait un Viterbi. De

plus sa performance est meilleure que celle du décodeur 3-chemins

utilisant la métrique de l'équation(4.57)(Figure 4.8).

Les essais avec ce canal ont montré l avantage d utiliser la

métrique réelle favorisant les retours en arrière. Les suppléments

de calculs sont plus forts mais ceci n'augmente pas beaucoup l'ef-

fort de calcul par rapport à celui du décodeur de Viterbi. Pour

cette raison seule la métrique de l'équation(4.56)est considérée lors

des essais subsëquents avec une métrique réelle. Par contre la métri-

que entière, (4.58), est essayée avec d autres canaux, de longueurs

inférieures à 7, pour voir si sa performance est toujours aussi mau-

va 1s e.
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CANAL 0.19, 0.35, 0.46, 0.5, 0.46, 0.35, 0.19

- 10,000 symboles transmis

- Nombre de calculs effectués par
im. décodeur de Viterbi = 640,000

(SNR)^ = 3dB

Décodeurs Sêquentiéls Mûlti-Chémins

Métrique entière = 10(l-d"')

7-chemins

3-chemins

5-chemins

7-chemins

l-chemin

3-chemins

5-chemins

7-chemins

Nombre de

calculs
théorique

(sans
retours en

arrière)

69,280

Nombre de

calculs
réel (avec
retours en

arrière)

69,739

Métrique réelle

22,900

49,600

69,100

29,903

49-, 605

69,107

Métrique réelle =

10,000

29,900

49,600

69,100

23,638

38,947

57,596

76,894

Supplément
cause par

les
retours en

arrière

0.663%

LQ-SNRd2

0.01%

0.01%

0.01%

L-SNRd2

1367.

30.3%

16.17.

11.37.

Rapport du
nombre de

calculs
réel avec
celui du
Viterbi

10.9%

4.67%

7.75%

10.8^

3.697.

4.67%

9.007.

12.0%

TABLEAU 2
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4.9 CANAL 0.33, 0.67, 1, 0.67, 0.33

Pour ce canal non normalisé de longueur 5 les performances de

décodeurs séquentiels multi-chemins sont comparées avec celle du

décodeur de Viterbi utilisé par Magee (1972). Les essais de Magee

à'effectuaient également sur 10,000 symboles mais avec un générateur

aléatoire différent de celui utilisé pour ce projet. La métrique uti-

lisée par Màgee dépendait uniquement des distances euclidiennes entre

les symboles reçus et ceux résultant du codage, sans aucun biaisage.

Pour les décodeurs séquentiels la métrique entière de l'équation(4.58)

a d'abord été essayée. Cette métrique, ayant un terme constant de 10

2
qui est en général plus élevé que d dans l'équation(4.58). ne favorise

pas les retours en arrière. En effet les métriques cumulatives de

tous les chemins étudiés ont plus ou moins tendance a augmenter. Des

essais avec la métrique entière pour des décodeurs 2-chemins et 6-

chemins sont donnés aux figures 4.11 et 4.12 respectivement. Le dé-

codeur 2-chemins a une performance bien inférieure à celle du Viterbi

et dépasse la borne supérieure à partir d un rapport signal sur bruit

de 4.2dB . Une performance plus compétitive avec celle du Viterbi

est réalisée avec un décodeur 6-chemins. La borne supérieure est dé-

passée à partir de 7.8 dB de rapport signal sur bruit. Par contre, les

essais avec la métrique réelle de l'équation(4.56)donnent d'excellentes

performances pour le décodeur sëquentiel; tout en étant plus précise

que la métrique entière, elle favorise les retours en arrière lors du

dëcodage, comme cela a déjà été mentionné. Un décodeur à chemin unique

utilisant cette métrique donne de fort bons résultats, (Figure 4.13,),se.
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rapprochant de ceux du Viterbi. La borne supérieure n'est pas dê-

passée. Un décodeur 3-chemins donne d'excellents résultats,(figure

4.14), et surpasse même le décodeur optimal de Viterbi; ceci est pro-

bablement dû au générateur aléatoire différent qu'à utilisé Magee.

Toutefois cela donne une idée des possibilités du décodeur séquentiel

multi-chemins. Ce dernier rivalise avec le décodeur optimal en ef-

fectuant beaucoup moins de calculs comme en témoigne le tableau 3.

Le décodeur séquentiel 3-chemins avec la métrique réelle donne une per-

formance comparable à celle du Viterbi en ne faisant que 20.5% des

calculs du Viterbi. Le décodeur à chemin unique ne fait que 10.4% des

calculs du Viterbi; par contre, du fait qu'il n étudie qu'un seul

chemin a la fois il est plus sujet aux retours en arrière ce qui aug-

mente son nombre de calculs de 67.1% comparativement à 9.69% pour le

décodeur 3-chemins.
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)
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FIGURE 4.11
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)
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CANAL 0.33, 0.67, 1.0, 0.67, 0.33

- 10,000 symboles transmis

- Nombre de calculs effectués par
un décodeur de Viterbi = 160,000

(SNR)^ = 3dB

Décodeurs Séquentiels Multi-Chemins

99

Métrique entière M == lQ(l-d~)

2-chemins

6-chemins

1-chemin

3-chemins

Nombre de
calculs

théorique

(sans
retours en

arrière)

.19,980

59,500

Nombre de
calculs

réel (avec
retours en

arrière )

21,217

60,427

Métrique réelle M^

10,000

29,9 OQ

16,713

32,797

Supplément
cause par

les

retours en

arrière

6.697.

1.57%

1.0-SNRd2

67.17.

9.69%

Rapport du
nombre de

calculs
réel avec
celui du
Viterbi

13.37.

37.8%

10.4%

20.5%

TABLEAU 3
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^.Ifl CANAL 0.38, 0.6, 0.6, 0.38

Pour ce canal seule la métrique réelle de l'équation 4.56 est

utilisée. Les figures 4.15, 4.16 et 4.17 illustrent les perfor-

mances de décodeurs 1-chemin, 3-chemins et 5-chemins. Avec le dé-

codeur 1-chemin la borne supérieure est dépasses vers 7 dB de rap-

port signal sur bruit pour ensuite être recoupée .vers lldB. Avec

les autres décodeurs la borne n est pas dépassée. Il est intéressant

de remarquer que le décodeur 3-chemins est presque aussi bon que le

décodeur 5-chemins en faisant, à peu près, 40% de calculs de moins;

par rapport au décodeur de Viterbi le décodeur 3-chemins ne fait que

40.8% des calculs alors que le 5-chemins en fait 65.87o (Tableau 4).

Le décodeur 3-chemins peut donc être jugé le plus avantageux.
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

l JL

io-1 l

10"^ _1_

io-3 -L

10
-4

BORNE SUPERIEURE

BORNE INFERIEURE

SNR(dB)

CANAL:

468

DECODEUR SEQUENTIEL 1-CHEMIN

Métrique == 1-SNRd2

fQ = 0.38, f^ = 0.6, f^ = 0.6, f

FIGURE 4.15

10 12

= Q. 38



P(€=)

*
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

BORNE SUPERIEURE

io-1 -L

10
-2

10-3

BORNE INFERIEURE

10 .»—t—t. -l—l—l- l.
SNR(dB)

-»>•«

2 4 6 810

DECODEUR SEQUENTIEL 3-CHEMINS

Métrique = l - SNRd

CANAL: fo = 0.38, f =0.6, f^ = 0.6, f = 0.38

FIGURE 4.16

12



P(£)
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

l +-

io-14

10-2l

10
—3

BORNE SUPERIEURE

BORNE INFERIEURE
^

^

10
-4

10

DECODEUR SEQUENTIEL 5-CHEMINS

Métrique = l - SNRd

CANAL: fp = 0.38, f^ = 0.6, f^ = 0.6, f = 0.38

FIGURE 4.17

SNR(dB)

12
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CANAL 0.38, 0.6, 0.6, 0.38

- 10,000 symboles transmis

- Nombre de calculs effectués par
un décodeur de Viterbi = 80,000

(SNR) = 3dB

Décodeurs Séquentiels Multi-Chemins

Métrique réelle M, = 1.0 - SNR<T

l-chemin

3-chemins

5-chemin s

Nombre de

calculs
théorique

(sans
retours.en

arrière)

10,000

'29,900

49,600

Nombre de

calculs
réel (avec
retours en

arrière)

14,496

32,625

52,630

Supplément
cause par

les
retours en

arrière

45%

9.117e,

6.117o

Rapport du
nombre de

calculs
réel avec
celui du
Viterbi

18.17.

40.8%

65.8%

TABLEAU 4
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4.11 GAML 0.5, 1.0, 0.5

Pour ce canal les essais avec les décodeurs séquentiels sont

de nouveau comparés avec ceux de Magee (1972) avec un Viterbi. Des

essais de décodeurs avec la.métrique entière de l'équation (4.58)sont

également présentés. Ces derniers montrent encore une fois que cette

métrique n'est guère reluisante, comme en témoignent les figures 4.18

et 4.19. En effet le décodeur à chemin unique donne une performance

très médiocre comparâtivement au Viterbi; la borne est dépassée à par-

tir d'un rapport signal sur bruit de 3dB et la situation ne s améliore

pas même pour des rapports élevés. Il y a une nette amélioration

avec le décodeur 2-chemins comme le montre la figure 4.19. Mais c'est

encore l'utilisât ion de la métrique réelle de l'êq.uation (4.56^)qui dôn-

ne les meilleurs résultats. Les figures 4.20, 4.21, et 4.22 illus-

trent les performances de décodeurs 1-chemin, 2-chemins, et 3-chemins

avec la métrique réelle. Une comparaison entre les figures 4.20 et

4.18 montre l énorme avantage qu offre une métrique réelle par rap-

port à une métrique entière dans le cas du décodeur à chemin unique.

De plus, avec un décodeur 3-chemins à métrique réelle la borne supé-

rieure n est pas dépassée.

En examinant le tableau 5 il est intéressant de noter les dif-

férents pourcentages de suppléments de calculs causes par les retours

en arrière, surtout lors de l'utilisation d'une métrique entière.

Avec cette dernière, pour un rapport signal sur bruit de 3dB, un dé-

codeur à chemin unique, donnant une performance médiocre, doit
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effectuer un supplément de calcul de 15.87o a cause des retours en

arrière; en utilisant le décodeur 2-chemins le supplément de cal-

cuis tombe à 1.16% et les performances sont biens meilleures. Ce

contraste assez frappant illustre bien la flexibilité des décodeurs

multi-chemins, même avec des métriques relativement ineffiàaces..

Comme prévu les suppléments de calculs sont plus élevés avec

les décodeurs utilisant la métrique réelle qui favorise les retours

en arrière.
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(€=)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

io--L ^

BORNE SUPERIEURE

10
-2

BORNE INFERIEURE

10

10
-4

DECODEUR SEQUENTIEL l-CHEMIN

2.
Métrique entière = 10(l-d")

CANAL: f = 0.5, f 1.0, f == 0.5

10

SNR(dB)
—.-ll^â

12

FIGURE 4.18
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(€)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

10
-l

BORNE SUPERIEURE
•s*s

\

BORNE INFERIEURE

10-2 -j-

10-3 +

10
-4

468

DECODEUR SEQUENTIEL 2-CHEMINS

,2.
Métrique entière = 10(l-d )

CANAL: f =0.5. f^ =1.0, £^ == 0.5

FIGURE 4.19

10

SNR(dB)

12
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(G)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

T

10

BORNE SUPERIEURE

10
-2

BORNE INFERIEURE

10
-3

10
-4

DECODEUR SEQUENTIEL 1-CHEMIN

Métrique = 1-SNRd

CANAL; f = 0.5, f^ = 1.0, f^ =0.5

10

SNR(dB)

12

FIGURE 4.20
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(£)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

BORNE SUPERIEURE

io-l-L

10
-2

10
-3

10
-4

BORNE INFERIEURE \

468

DECODEUR SEQUENTIEL 2-CHEMINS

Métrique = 1-SNRd2

CANAL: f n = 0.5, f,. - 1.0, f, = 0.5

10

SNR(dB)

12

FIGURE 4.21
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PROBABILITE D!ERREUR V.S. SNR(dB)

P(€E)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

BORNE SUPERIEURE

,-1

BORNE INFERIEURE ^s, \'sssv

10
-3

10
-4

^—t.

DECODEUR SEQUENTIEL 3-CHEMINS

,2Métrique = 1-SNRd'

CANAL : fQ = 0.5, f^ = 1.0, .f^ 0.5

FIGURE 4.22

10

SNR(dB)

12
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CANAL 0.5, l, 0.5

- 10,000 symboles transmis

- Nombre de calculs effectués par
un décodeur de Viterbi = 40,000

(SNR) = 3dB

Décodeurs Séquentiels Multi-Chemins

Métrique entière M = lO(l-d^)

l-chemin

2-chemin s

l-chemin

2-chemin s

3-chemin s

Nombre de

calculs
théorique

(sans
retours en

arrière)

10,000

19., 9 80

Nombre de

calculs
réel (avec
retours en

arrière)

11,581

20,212

Métrique réelle = M-

10,000

19,975

29,900

12,865

21,053

30,630.

Supplément
causé par

les
retours en

arrière

15.8%

1.16%

= 1.0-SNRd

28.77,

5.4%

2.A4Z

Rapport du
nombre de
calculs

réel avec
celui du
Viterbi

29.0%

50.5%

32.2%

52.6%

76.6%

TABLEAU 5



113

Pour compléter les essais une comparaison est faite avec les

résultats de Crozier (et al., 1979). Le canal étudie a une réponse

impulsionnelle donnée par

f(t) =

0 t < 0

A(l - e" Fot) 0 < t < T (4.61)

f(t)e-27rVt-° t > T

où F_ est la fréquence de coupure du canal, A est une constante, et

R = T est le taux de transmission de la séquence d entrée. Deux

valeurs sont alors considérées pour le taux de transmission;

R, = 4F, (4.62)
0

R^ = 6F_ (4.63)
0

Si les symboles d'entrée sont d énergie unitaire alors A est

fixe à l. Crozier suppose qu un codeur convolutionnel avec une lon-

gueur de contrainte de 3 représente ce canal avec assez de précision.

Avec t == T, 2T et 3T ceci donne pour les coefficients de pondération

du codeur,

Rl = 4Fo ^ f0 = °'792' fi = 0-165> f2 = 0-034 (4.64)

R2 = 6Fo ^ f0 = °-649' fi = 0-228, f^ = 0.080 (4.65)

A partir de cela Crozier évalue la performance d'un décodeur de

Viterbi de mémoire 2, en traçant la probabilité d'erreur de bit en

fonction du rapport signal sur bruit. Le rapport signal sur bruit
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qu utilise Crozier est le suivant,

SNR =^-^ (4.66)

Pour pouvoir insérer les résultats de Crozier dans un graphique

ayant comme abscisse le rapport signal à bruit de l'équation (4.53 )

soit,

SNR=-!— (4.67)

2°N2

il a fallu les décaler de 3dB vers la gauche. Le décodeur dé Vitérbi

utilisé par Crozier est alors comparé avec un décodeur séquentiel à

chemin unique utilisant la métrique réelle de l'équation(4.56)• La

figure 4.23 illustre le cas R-, == 4F , et la figure 4.24 le cas

Rr, = 6F^. Il apparaît que le décodeur sëquentiel, dans les deux cas,

a une performance comparable à celle du Viterbi. Même en utilisant

une métrique favorisant les retours en arrière, l'effort de calcul

du décodeur sêquentiel est inférieur à 27% de celui du décodeur de

Viterbi dans les deux cas. De plus, avec le décodeur sêquentiel, un

nombre plus grand de coefficients de pondération peut être utilisé

pour augmenter la précision de la représentation du canal; ceci de-

viendrait vite prohlbitif avec un décodeur de Viterbi qui a une crois-

sance exponentielle de l effort de calcul avec la longueur de con-

trainte.
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(e) <
A

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

l -L

10
-l

T

10-2+

10
-3^

10
-4

10

DECODEUR SEQUENTIEL 1-CHEMIN

.2
Métrique =: 1-SNRd

CANAL: f = 0.792, f^ = 0.165, f = 0.034

SNR.(dB)

12

FIGURE 4.23
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PROBABILITE D'ERREUR V.S. SNR(dB)

P(£)

DECODEUR DE VITERBI

DECODEUR SEQUENTIEL

io-14-

10-2J-

10
-34-

10
-4

CANAL:

468

DECODEUR SEQUENTIEL l-CHEMIN

2
Métrique = 1-SNRd"

f = 0.649, f = 0.228, f^ = 0.080

FIGURE 4.24

10

SNR(dB)

12



- 10,000 symboles transmis

Nombre de calculs effectués

par un décodeur de Viterbi = 40,000

- (SNR) = 3dB

Décodeurs Séquentiels Multi-Chemins

117

Métrique = l - SNRd'

CANAL 0.792, 0.165, 0.034

l-chemin

l-chemin

Nombre de

calculs

théorique

(sans
retours en

arrière)

10,000

10,

Nombre de

calculs
réel (avec

retours en

arrière)

10,405

Supplément

cause par

les

retours en

arrière

4.05%

CANAL 0.649, 0.228, 0.080

,000 10,685 6.85%

Rapport du

nombre de
calculs

réel avec

celui du
Viterbi

26.0%

26.7%

TABLEAU 6
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Le tableau qui suit donne des exemples de nombres moyens de

calculs obtenus avec les divers essais utilisant comme métrique

.2 _
M, = 1-SNRcT. Les quatres premiers canaux étudiés dans ce chapitre

sont considérés. Avec ce tableau il est vérifié que le nombre moyen

de calculs pour un décodeur séquentiel N-chemins tend vers N pour

des rapports signal sur bruit élevés.



nomb re

de
chemins

SNR(dB)

3.00

4.00

7.50

9.00

11.0

13.50

16.0

17,. 0

Longueur

l 3

2.36

1.84

1.83

1.82

1.80

1.50

1.07

1.00

3.89

3.63

3.42

3.24

3.06

3.01

3.00

1

7

7.69

7.60

7.48

7.35

7.33

7.05

7.00

Longueur 5

l 3

1.67

1.62

1.36

1.22

1.09

1.02

1.01

1.00

3.28

3.20

3.05

3.02

3.00

Longueur

l 3

1.45

1.38

1.29

1.23

1.09

1.05

1.02

1.00

3.26

3.16

3.09

3.05

3.01

3.00

t

5

5.26

5.12

5.02

5.00

Longueur 3

l 2

1.29

1.23

1.08

1.04

1.01

1.00

2.11

2.05

2.01

2.00

NOMBRES MOYENS DE CALCULS

AVEC LA METRIQUE 1-SNPd'

TABLEAU 7



CHAPITRE 5

CONCLUSION

Les essais sur ordinateur ont montré que les décodeurs séquen-

tiels multi-chemins pouvaient efficacement corriger des cas d'in-

terférence entre symboles même quend l étalement d'un symbole af-

fecte de nombreux voisins. Les performances de ces décodeurs sont

compétitives avec celles du décodeur optimal de Viterbi avec l avan-

tage dans tous les cas d'un moins grand nombre de calculs et même

en général, ce qui peut être décisif, d un nombre considérablement

moindre de calculs. Cet avantage permet aux décodeurs séquentiels

de s'appliquer à des canaux très dispersifs pour lesquels l'uti-

lisation d'un décodeur de Viterbi est prohibitive, compte tenu de

la croissance exponentielle de l'effort de calcul de ce dernier en

fonction de la dispersivité d'un canal. Pour des canaux représentés

par des codeurs à faibles longueurs de contrainte, comme le canal

(0.5, l, 0.5) décrit a la section 4.10, l emploi du décodeur de Viterbi

peut être envisagé pour une performance optimale bien qu il soit pos-

sible, même dans ces cas là, avec un décodeur séquentield obtenir

de bonnes performances avec toujours l'avantage d un effort de calcul

réduit. Par contre les essais décrits à la section 4.7 pour un canal

de longueur 7 illustre un cas où l emploi d un décodeur de Viterbi

serait fortement désavantageux quant au nombre de calculs.

Dans ce travail, des décodeurs séquentiels multi-chemins simples,
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sans détection de reconvergences et munis de métriques empiriques

ont révélé le potentiel d'application de ce type de décodeurs au

problème de l'interférence entre symboles. Les essais présentés

se limitaient à des canaux dont la dispersivité impliquait un

maximum de 7 symboles. Toutefois le programme de simulation conçu

conjointement avec ce travail pourrait facilement se modifier pour

traiter des canaux plus dispersifs dans des travaux ultérieurs.

Des décodeurs séquentiels plus sophistiqués qui prolongent un nom-

bre variable de chemins en fonction de l'intensité du bruit aléa-

toire, et qui peuvent détecter les reconvergences, devraient éga-

lement faire l'objet de travaux ultérieurs. De plus, des travaux

pourraient porter sur l obtention de métriques optimales pour les

décodeurs séquentiels multi—chemins adaptés aux canaux dispersifs.

Ceci donnerait encore plus de poids au choix de tels décodeurs à

la place du décodeur de Viterbi pour la correction de l'interférence

entre symboles.
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