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Résumé

En théorie des communications, 1’hypothése d’un bruit a distribution gaussienne a permis de simplifier
considérablement la conception des systtmes de communication. Cependant, le modéle gaussien devient
inapproprié pour les systémes de communications ou I’environnement de bruit est de nature impulsive. C’est les
cas, par exemple, des communications hautes fréquences, des communications sous-marines et des
communications large bande par courant porteur (PLC). Les distributions o-stables symétriques, qui sont une
variante des distributions non gaussiennes a variance infinie, permettent de modéliser mieux les bruits impulsifs.
Cette hypothése est justifiée par le biais du théoréme de la limite centrale généralisé. Ce travail de thése s’inscrit
dans ce contexte et a pour objectif le développement de nouvelles techniques de modulation, de codage et de
détection dans le contexte des systemes de communications basés sur I’OFDM, ou le bruit sera modélisé par des

distributions a-stables symétriques (AWSaSN).

Dans ce cadre, nous avons investigué plusieurs techniques permettant de surmonter les contraintes
sévéres d’un canal AWSaSN et d’améliorer ainsi la qualité de la transmission. Ces techniques sont basées
notamment sur le codage convolutionnel & décodage de Viterbi sous-optimal, le filtrage adaptatif et la technique

AMC appliquée aux sous-canaux OFDM.

Les performances de ces approches ont ¢té évaluées en traitant différents scénarios de bruit SaS.
Premiérement, nous avons considéré le cas des milieux moyennement impulsifs, et par la suite le cas ou le bruit
est tres impulsif. Le schéma proposé est appliqué au systtme OFDM dans un canal d'évanouissement de
Rayleigh. Les transmissions sont analysées selon différentes combinaisons de schémas de modulation numérique
(BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM) et de taux de code convolutionnels (1/2, 2/3, 3/4). Les résultats de la
simulation montrent I'efficacité de nos solutions, en particulier la technique hybride, pour lI'annulation du bruit et

I'amélioration des performances du BER méme dans le cas d'un fort bruit impulsif.

Mot clés: OFDM, Bruit impulsif, distribution a-stable, Codage de convolution, Décodage de Viterbi,
Modulation, Détection, Filtrage adaptatif, AMC, BER, Débit binaire, MSE.
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Abstract

In communications theory, the assumption of Gaussian distribution noise has greatly simplified the design
of communication systems. However, the Gaussian model becomes inappropriate for communications systems
where the noise environment is impulsive in nature. This is the case, for example, of high frequency
communications, underwater communications and LPC broadband communications. Symmetrical o-stable
distributions, which are a variant of non-Gaussian distributions with infinite variance, allow better modeling of
impulsive noise. This assumption is justified by the generalized central limit theorem. This thesis fits into this
context and aims to develop new modulation, coding and detection techniques in the OFDM communications

systems, where noise will be modeled by symmetric a- stable distributions (AWSaSN).

In this setting, we investigated several techniques to overcome the severe constraints of an AWSaSN
channel and thus improve the quality of the transmission. These techniques are based in particular on
convolutional coding, sub-optimal Viterbi decoding, adaptive filtering and the AMC technique applied to OFDM

subchannels.

The performances of these approaches have been evaluated by treating different SaS noise scenarios.
First, we considered the case of medium-impulsive environment, and subsequently the case where the noise is
very impulsive. The proposed scheme is applied to the OFDM system in a Rayleigh fading channel.
Transmissions are analyzed using different combinations of digital modulation schemes (BPSK, QPSK, 16-
QAM, 64-QAM) and convolutional code rates (1/2, 2/3, 3/4). The simulation results show the effectiveness of
our solutions, in particular the hybrid technique, for canceling noise and improving BER performance even in

the case of strong impulsive noise.

Keywords: OFDM, Impulsive noise, a-stable distribution, Convolutional coding, Viterbi decoding, Modulation,
Detection, Adaptive filtering, AMC, BER, Bit rate, MSE.




Remerciement

Au nom d’Allah le Trés Miséricordieux, le Tout Miséricordieux,
a qui je dois tout,

Ma these a été réalisée, au laboratoire de recherche STIC (Systemes et Technologies de
I'Information et de la communication), Tlemcen. C’est 'aboutissement, de plusieurs années de
travail acharné, afin de développer le théme proposé dans les regles de Iart et de la science, en
proposant des solutions efficaces. Je souhaiterais rendre hommage et remercier du fond du cceur,
toutes les personnes qui m’ont aidé de loin ou de pres afin de mener a bien ce travail.

Je tiens a exprimer ma tres profonde gratitude a mon directeur de thése Monsieur
KAMECHE Samir, professeur a l'universit¢é de Tlemcen qui n’a ménagé aucun effort pour
me prendre en charge pour la réalisation de ce travail, et aussi pour la patience infinie qu’il a
su éprouver a mon égard durant les périodes les plus critiques de ma thése. Outre ses qualités
scientifiques indéniables, j’ai beaucoup apprécié son humilité, sa générosité et sa grande
bienveillance.

Je tiens aussi a remercier mon co-encadreur Monsieur ABDELMALEK Abdelhafid
maitre de conférences « B » a l'université de Tlemcen d'avoir été disponible a toutes mes
sollicitations.

J'adresse mes trés sinceres remerciements a Monsieur SEDDIKI Omar, Professeur a
I'Université Abou-Bekr Belkaid de Tlemcen, pour lintérét qu’il a accordé a ce travail en
acceptant de le juger et de présider le jury.

Mes remerciements les plus vifs s’adressent aussi aux membres du jury : Monsieur IRID Sidi
Mohammed Hadj, Maitre de conférences « A » a [luniversité de Tlemcen, Madame
SLIMANE Zohra, Maitre de conférences « A» a I'université de Ain Temouchent, qui m’ont
fait ’honneur d’accepter d’examiner et d’évaluer ce travail.

Jexprime également ma gratitude a tous les enseignants qui ont contribué a ma formation
scientifique et a tous les membres du laboratoire STIC pour leur admirable esprit d’équipe.

Pour terminer, J’adresse mon grand amour a mes parents, mon frére, ma sceur et mon
conjoint. C’est grace a leur amour et leurs sacrifices que cette these a été menée a bonne fin.
Mon grand souhait dans cette vie, c’est de les voir toujours a co6té de moi, en bonne santé,
heureux et que la paix soit avec eux.

\



Table des matieres

RESUME BN AIADE ...ttt bbbt e ettt b e bbb i
RESUME ... bbb bbb At e b e e bt e bt e bbb e e e e Rt e bt e bt e bbb ettt neans ii
AADSTTACT ...t bbb R b bttt b bt n e iii
L 1 ol =T 00T o] (PSSR iv
TADIE B MALIETES ......veeeeeeeeee ettt ettt et s te st et et e s ese e s e e seebestenaeeeeeneenenrens %
ot 001 1 RS viii
T (=R (=TSR 10 PSS X
Y 3 (=R 72 o] [ UF ) SRS Xiii
INErOAUCTION GENEIAIE........cuiitiiiiiiie bbbttt sttt bbb e e ene s 2

L L INEFOAUCTION ...t b bbbttt b bbb n e eneene s 7
1.2 La modélisation de bruit imPuUISIT ..o 8
[.2.1 MIAGIEION CIASS A ...ttt 8
1.2.2 BEINOUITT-GAUSSTEN......c.eiiiiiieee et 10
1.3 Les distributions 0-StADIES. .........cciiiiiiic e 12
1.3.1 Les distributions a-Stables SYMELIIQUES ...........evriiirieiiieiieiee s 14
1.3.2 DIVEISES PrOPIIELES. ... ecviiieiteiteieeieie ettt e se e e testesteste st et eseeneeseaseaseneesseteseeneenensens 17
1.3.3 PUISSANCE JEOMEBIITIGUE....c.eviriterieieiete ettt sttt sttt eb ettt bt s 19
R o Tod 1115 o o TSP 22

Chapitre 11 : Etude de la transmission OFDM dans le canal AWSaSN

T T INEFOTUCTION ...t bbb b ettt b bbbttt ne e 24
11.2 LeS SYStEMES OFDM.... ..ottt sttt et et e te et e s be et e besreenaesreaneenee e 24
11.2.1 Génération des Symboles OFDM.........c.ccov it 25
[1.2.2 PrETIXE CYCIIQUE ..veieeeecieee ettt ettt sne st et e e enennen 27
11.3 Structure de la chaine de transmission OFDIM .........c.cociooiiiiiiiiieiere e 27
11.3.1 Etage d’enbroUillage. ... ..ot 29
0 O o - To L= o7 T - | S SS 29
11.3.2.1 Représentations graphiqUES.........c.couiiieieiieiie e ce et ste et sre e sbe et saeere e 32

-



LRSI = g1 (=] F-To= 111 L TP 34

IR I 1V T To 1] - 4 o] o USRS 34
G T o e PR SRSRSRRN 36
[1.3.6 DEMOUUIALION .....ovieiieii ettt e e e e s e e seeseneesreee e eneenennen 37
11.3.7 DESENLIEIACEIMENL.......viiiiiiie ettt ettt see st et e enaenens 37
11.3.8 DECOAAGE U VLB ...ttt enaenen 37
11.3.8.1 Algorithme de Viterbi & sortie douCe SOVA ..ottt 38
11.3.8.2 Décodage de Viterbi dans le cas de bruit SOS .........cccooeirriieiineiinesees e 39
11.3.9 DESEMBIOUITTAGE ... ...cvieeiiieieie ettt 41
[1.4 RESUltats de SIMUIALION ..........oiiiiiiiicie et sr e et ne e 41
11.4.1 Performances en termes de tauX d’erreur DINAITE ........c.cccevveveieeiese s 41
11.4.1 Performances en termes de dBDIt..........c.ccviiiiiiiiicec e 44
R0 o] ] [ o TS 45

Chapitre 111 : Suppression du bruit impulsif par filtrage adaptatif

T L INErOAUCTION ...ttt b b e 48
111.2 Anatomie du cceur et I"Electrocardiogramme ...........cocooveeiieieineneeese e 49
[11.2.1 ANALOMIE UE COBU ...ttt n e 49
[11.2.2 L aCtiVite ElECrIQUE QU COBUN.....c.eeueerieeieieeiisie sttt st eneenea 50
111.2.3 Le signal Electrocardiogramme ..........ccueviireriererieieeeeeesie et see e e e e ssesseseeeeneesens 50
111.2.4 Détection du SigNal ECG.........coiiiiieie ettt sttt s e et saesbe e b 51
111.2.5 Les différents bruits présents dans PECG ... e 54
1.3 FIIreS @0APLATITS .......ooueieiciicice ettt 55
111.3.1 Applications des filtres adaptatifs .............ccoiriiiiiiiii e 56
111.3.2 Structures de filtre adaptatif............ccooiiiiiiii e 59
[11.4 RESUIAtS de SIMUIALIONS .......cviiiiiiiiieie bbb 65
[11.4.1 Comparaison entre les différentes MOdElisations...........cccoreireiriiiniiniise s 65
[11.4.2 Comparaison entre les différents algorithmes adaptatifs............ccocooriiriiiinnniisc 67
111.4.3 Evaluation des performances en termes de MSE ..........ccocoiiiiiiininiieeesese e 68
TTELS CONCIUSION ...tttk bbbttt b bbb n e 69

Chapitre IV : CC-RLS-OFDM : Nouvelle technique Hybride de suppression de bruit SaS
pour les transmissions OFDM

0 [ 0 To [ ot A T o P & |
V.2 TEChNIQUE PIOPOSEE ...ttt s e e eae nen e eenteesanenenenenanenenneeeen (1
1V.2.1 DeSCIIPtioN AU SYSIEME ....eiuieiisieeie ettt te sttt s re et st e st et e sbeera e besneeeesreenaeneas 73

.



1V.2.2 EStIMALION S SOUS=CANAUX ....vvevvreeeeeeeesseeessreeteesssssaesssseeseesssssessssseeseesssssesssstsesssssssssreseeeesses 73

IV.2.3 Estimation de 1’exposant caracteriStiqUE G........ccoverrererrrereerreresresreseee e 75
IV.2.4 Modulation et codage adaptatiVe ...........cooeeieiieieie e 75
IV.3 Résultats et évaluation des PerformancCes............cooerereieressee e e iee e ieeeeaeeeeenaneeanneeen. [0
IV.3.1 Performances en termes de tauX d’erreur DINAINE............ccovvreriierieiieieese e 77
IV.3.2 Performances en termes de déDit...........cooiiiiiiiiiiic s 84
Y o g [od 11T T o TS 85
Conclusion GENErale et PErSPECLIVES .........cooeiiieiiiieiieesiees ettt s 87
Réferences BibliographiUES..........coviiiiiiiieiiise ettt 91
Productions SCIENTITIGQUES..........ciiiiiieieie ettt bbb eie s 99

vii



Table des matieres

RESUME BN GIADE ...ttt b bbb ettt bbbt e e e nenreas i
RESUME ...t bbbtk bbbt bR e Rt b e e b e b e b b e b et e s e bt bt e bbbt b e ii
AADSTTACT ...t R R R R bbbt R Rt bbbt et iii
L L o =T 00T o (PSSR iv
QLI L0 LTSy oL =T =SS v
ol (0101 1 1T ST PR PP PRT viii
LSEE TES TIGUIES ...ttt b bbb bttt e sttt b et e b n s X
[T (el (TSR 7= o] T SR Xiii
INEFOAUCTION GENEIAIE........ oottt sttt s e st be st e bbb e neas 2

00 F o oo 0 Tod o] o S PS 7
1.2 La modélisation de bruit impulSIf ..o 8
2 Y T [0 (o o] T S SR 8
1.2.2 BerNOUITT-GAUSSIEN. .......eivieiiiiesiieite e se ettt ste st e e ste e s e e besseeeesteeneesteeneenrenneas 10
1.3 Les distributions 0-StADIES. .......c.eiiiiiii e e 12
1.3.1 Les distributions a-Stables SYMELIIQUES .........cevririiiiieiie e 14
1.3.2 DIVEISES PrOPFIBLES. ....cuieieiieieie ettt bbbt b ettt b ettt nn b 17
1.3.3 PUISSANCE GEOMEBLIIGUE ... ccveiviiti ettt cte sttt sttt ste st te s e st e s ta et e sbeeseesbesaeesbesbeeneesbeetsesresres 19
IR @] Tod 1115 o] o OSSP 22

Chapitre Il : Etude de la transmission OFDM dans le canal AWSaSN

FL T INEFOTUCTION ...ttt b et 24
11.2 LS SYStEMES OFDIM......cuiiiiiiiiieiieiie ettt ettt st et et neeneeseeneerenaesteneenneneens 24
11.2.1 Génération des SYymboles OFDM........cc.ccovoiiiiiiiiiie ettt 25
[1.2.2 PrefiXe CYCHQUE ...ttt bbbttt 27
11.3 Structure de la chaine de transmisSion OFDIM ..........ccooiiiiiiiiiiiiieee e 27
[1.3.1 Etage d’enbDrotillage . .......ccouiiuieiiiiiiieiesieee sttt sb et ne e 29
11.3.2 COAAGE CANAL ...t bbbttt sttt b e 29
11.3.2.1 Représentations graphiUeS..........coveeririerieierieiisieiesieesie st 32

-



LRSI = a1 (=] F-Tod= a1 1= L TP 34

LI I 1Y T o 1] - 4T o SRRSO 34
G T o e SRS 36
[1.3.6 DEMOUUIALION .....vevieieeieeiesee et sttt et s e ese e e eteasestesteneeeeseas 37
[1.3.7 DESENLIEIACEIMENL.......cui ittt s e seeseetessesteseeneeeenens 37
[1.3.8 DECOAAGE 08 VILEIDI ....eeveiiiiieic bbb 37
11.3.8.1 Algorithme de Viterbi a sortie douce SOVA ..o 38
11.3.8.2 Décodage de Viterbi dans le cas de bruit SaS ........ccccvevvveiieiinieeie e 39
11.3.9 DESEMBIOUITIAGE .....ecvveieeiecic ettt e et te b e be et e sresraenresre s 41
[1.4 RESUITALS d& SIMUIALION .......eiviiiiiieie ettt b 41
11.4.1 Performances en termes de taux d’erreur biNaire ...........cevvrvreriesesieneeniereesiesese e sieseeseeens 41
11.4.1 Performances en termes de U8DIt ..o 44
LIRS 00 Tod [0 o] OSSOSO 45

Chapitre 111 : Suppression du bruit impulsif par filtrage adaptatif

1 1 oo 1 Tod 1 o] PSSP 48
I11.2 Anatomie du coeur et I’Electrocardio@ramme .............cceverrereerinenieesesee e 49
I11.2.1 ANALOMIE A COBUL . uvieiuviiiiieesieeeiieeestte e sttt e stteeetaeesteeessteeestteessteeesseeesnteeesseeesseeeanseeesnseeansenens 49
111.2.2 L’activit€ lectriqUe AU COBUT.......cuiiieriiiiieie sttt nne s 50
[11.2.3 Le signal €lectrocardiogrammMe ...........cocoeiieireiinenise ettt 50
[11.2.4 Détection du SigNal ECG........cooiiiiiiieieee e 51
[11.2.5 Les différents bruits présents dans PECG ........ccooiiiiiiieinineesieeseese e 54
T3 FIIres adaptatifs .......eciiiiiiccc et e r et s b et e et e s beereesbesneeneesre e 55
111.3.1 Applications des filtres adaptatifs ..........cccccoviiiiiiiiii e 56
111.3.2 Structures de filtre adaptatif ..o 59
[11.4 RESUItatS de SIMUILIONS ......oouiiiiiiiieeee ettt 65
I11.4.1 Comparaison entre les différentes Modélisations...........cccccvveeeii i ciicie s 65
I11.4.2 Comparaison entre les différents algorithmes adaptatifs............c.coceverereinieiiciiieieres 67
111.4.3 Evaluation des performances entermes de MSE ..o 68
1 TR O] Tod [ 1] T o PSS 69

Chapitre IV : CC-RLS-OFDM : Nouvelle technique Hybride de suppression de bruit SaS

pour les transmissions OFDM

LV g oo 1 o { oo PRSPPI 41 |
V.2 TECNIQUE PIrOPOSEE ...ttt e e e e e s e e e e eeaeaeseeneneneneanenenens (1
IV.2.1 DeSCIIPLION AU SYSTEIMIE ....eveieieieieiietieies sttt sttt et et ese e e eressesseseeneenne e 73

-



IVV.2.2 Estimation des sous-canaux

IV.2.3 Estimation de 1’exposant caractéristique o

IV.2.4 Modulation et codage adaptative

IV.3 Résultats et évaluation des performances

IV.3.1 Performances en termes de taux d’erreur binaire

IV.3.2 Performances en termes de débit

IV.4 Conclusion

Conclusion Générale et Perspectives

Références Bibliographiques

vii



Acronymes

Acronymes
A
AMC Adaptive Modulation and Coding
ASK Amplitude Shift Keying
AWGN Additif White Gaussian Noise
AWSaSN Additive White Symmetrica-Stable Noise
B
BER Bit-Error-Rate
BM Branch Metric
BPSK Binary Phase Shift Keying
C
CcC Code de Convolution
CCE Code Correcteur d’Erreur
CF Characteristic Function
CLT Central Limit Theorem
CS Compressed Sensing
CP Cyclic Prefix
CPL Courant Porteur en Ligne
D
DSP Digital Signal Processor
E
ECG Eelectrocardiogramme
F
FFT Fast Fourier Transform
FM Frequency Modulation
FPGA Field Programmable GateArray
FSK Frequency Shift Keying
G
GBG Gaussian-Bernoulli-Gaussian
GCLT Generalized Central Limit Theorem
GGD Generalized Gaussian Distribution
GSNR Geometric Signal to Noise Ratio
I
IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers
IFFT Inverse Fast Fourier Transform
IG Intervalle de Garde
11D Independent and Identically Distributed
ISI Inter Symbol Interference
L
LDPC Low Density Parity Check
LLR Log Likelihood Ratio
LMS Least Mean Square
LTE Long Term Evolution
M
MAP Maximum A Posteriori
MIMO Multiple Input Multiple Output




Acronymes

ML Maximum Likelihood

MSE Mean Square Error

N

NLMS Normalized Least Mean Square
O

OFDM Orthogonal Frequency Division Multiplexing
OSTBC Orthogonal Space Time Bloc Code
P

PAPR Peak-to-Average Power Ratio
PDF Probability Density Function

PLC Power Line Communication

PSD Power Spectral Density

R

RLS Recursive least squares

QAM Quadrature Amplitude Modulation
QPSK Quadrature Phase Shift Keying

S

SaS Symmetric alpha stable

SNR Signal to Noise Ratio

SOVA Soft Output Viterbi Algorithm
SSRLS State Space Recursive Least Squares
V

VLSI Very Large Scale Integration

-




Liste des Figures

Liste des Figures

Chapitre I

Figure I.1. Exemple de mesure d’impulsion de DIUIt ..........cooeveiveiiiiiniininiiesee s 7
Figure 1.2. PDF de bruit de classe A pour différentes valeurs de A et I'=0,001........cccccevvvivriinenenerennn 9
Figure 1.3. Bruit impulsif généré par le modele MiddIeton............cccovviiiieiiiiieic s 10
Figure 1.4. a) Modeéle de bruit de classe A a deux états et b) Modéle de bruit Bernoulli-Gaussien...... 11
Figure 1.5. Bruit impulsif généré par le modéle Bernoulli-GaussSien............ccccoeeeeevieecevceeeenen. 12
Figure 1.6. PDF f,{x) de différents valeurde o,y =1,86 =0 pour § £{1.0,—1}..cccvviininvnrnnnn. 14
Figure I.7. PDF f,(x) de différents valeurde o, B=0,7 =1 pour 6 € {=2, 1,3} veereercreerererrrrerrens 16
Figure 1.8. PDF f,{x) de différents valeurde a, § =0,8 =0 poury €{2.3.6 1o 16
Figure 1.9. Une vue rapprochée des queues des a-Stable..........cccoeiiiiiiiiiniieieseeee e 17
Figure 1.10. Bruit impulsif généré par des distributions o-Stable ...........ccccoevieriiiiciciec e 21

Figure 11.1. Représentation fréquentielle-temporelle du signal OFDM ..........cccccoviviivieiiiiecc e 25
Figure 11.2. Schéma de principe du modulateur OFDIM...........ccouiiiiiiiiininisesiee e 26
Figure 11.3. Principe du préfixe CYCHQUE.........uoiiiiiiie s 27
Figure 11.4. Schéma bloc d’un systeme OFDM............cccociiiiiiiiiiiieinisiseie e 28
Figure 11.5. Principe de I”embBrouilleur..........c.oiviiiiiiiiiie e 29
Figure 11.6. Schéma bloc d’un codeur de CONVOIULION. .......civiiiiiieiiiiisesie e 30
Figure 11.7. Schéma principe du code de convolution BIOC ..o 31
Figure 11.8. Représentation graphique de code de CONVOIULION ...........ccoccviiirinense s 33
Figure 11.9. Exemple d’un entrelaCUur..........ooviiieiiiiiiiiiiiie e 34
Figure 11.10. Exemples de constellation QPSK ... 35
Figure 11.11. Constellation 16-QAM ........oiii ettt seeenes 36

Figure 11.12. Comparaison de performance en termes de BER d’un systtme OFDM pour

QIFFEIENES  VAIBUL & Gl ettt e et e e et e e e et e e e e et e e e eeeeeennns 42

-



Liste des Figures

Figure 11.13. Comparaison de performance en termes de BER d’un systtme OFDM dans un
environnement tres IMPUISIE 01,2 ....viveiiiieiiee e 44
Figure 11.14. Comparaison de performance en termes de débit d’un systtme OFDM  pour

LN LS (o LI 221 (<100 e [N o R 45

Figure 11.1. Schéma gEnérale du COBUT ........ooveveiiiiiiiiesie e 49
Figure 11.2. L’activité lectrique dU COBUL ........cviiiiiiiriiiieiieieie et 50
Figure I11.3. Les dérivations périphériques (a) bipolaire (b) unipolaire.............ccocooviviiiiiiiiiiiicns 52
Figure 111.4. Les dérivations PréCordiales...........coiviiiiiiiiieie ettt 52
Figure 5. L’activité ElectriqUe dU COBUL ......cvivieieieiiieite ettt 53
Figure 111.6. Schéma général de filtre adaptatif.............cccceiiiiiiiii e 56
Figure 7. Principe de 'identifiCation..........coeieiriiieiinie i 57
Figure 111.8. Principe de I’égalisation de Canal.............coovrereienieieiinieese e 58
Figure 111.9. Principe de I’annulation d’interférence..........covvivriieiiniiiisiine e 58
Figure 111.10. Principe de la prédiction lINBAITE ............ccceveiiiiicii i 59
Figure 111.11. Filtre transversal adaptatif..............ccocoviiiiiiii e 60
Figure 111.12. Filtre linéaire adaptatif...........ccccoiiiiiiiiiiee e e 61
Figure 111.13. Comparaison du signal ECG Druyant............ccooereiiiiiiiiieseseeeie s 66
Figure 111.14. Zoom sur [a fIgure .13 (C) ..oveveiiiiiiiiiie et 67
Figure 111.15. Le modele de simulation adopté pour filtrer le bruit impulsif du signal ECG................ 67
Figure 111.16. Comparaison du signal ECG récupéré avec RLS et NLMS ... 68
Figure 111.17. Comparaison de MSE de filtres adaptatifs.............cccooviiiiriiniiineieeee e 69

Figure IV.1. Schéma bloc de la technique CC-RLS-OFDM.........cccooiiiiininininne e 72
Figure IV.2. Le schéma de CE adaptatif ...........ccooiieiiiiiiicee s 74
Figure IV.3. L'algorithme de [a AMC PrOPOSE .........ccviuiiiieiiieisiecse e 76
Figure IV.4. BER vs GSNR avec L= 16 pour différents valeur de A ..........cccocooviiiiiniiniiniincnns 78
Figure IV.5. BER vs GSNR avec 4 = 0,99999 pour différents valeur de L..........cccccovevvevviiviiicieinenn, 78
Figure IV.6. BER vs GSNR du systéme non-codé pour différents valeur de o.........ccccoevrervreiirccnnns 79
Figure IV.7. BER vs GSNR du systéme codé pour différents valeur de o ........ccccooevveiveiviivinienenenns 80

.



Liste des Figures

Figure IV.8. BER vs GSNR du systéme proposé CC-RLS-OFDM pour différents valeur de a .......... 80
Figure 1V.9. BER vs GSNR du systéme CC-OFDM POUr 0= 1,5...uccviieiie e e 81
Figure 1V.10. BER vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour a=1,5.......ccccceevevivevieneiieeneseeiee e 82
Figure 1V.11. BER vs GSNR du systeme CC-OFDM PoUr 0=1,2....ccveiviieiieiieieieeee e seesre s 83
Figure 1V.12. BER vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour a=1,2 .......ccccceevvvevieneiieieseeriesrenes 83
Figure 1V.13. Débit vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour 0=1,2......ccccevevveieneiiese e 84

xii




Liste des Tableaux

Liste des Tableaux

Tableau 111.1. Résumé de 'algorithme LIMIS .........oooiiii e 62
Tableau I11.2. Résumé de I'algorithme NLMS ..o 63
Tableau 111.3. Résumé de 1'algorithme RLS ..ot s 64
Tableau I11.4. Parameétres de simulation de différents bruits impulSifs.........cccccoinniiiiiniicie 65
Tableau IV.1. Les différents taux de codage / schémas de modulation .............ccccceveveiveivcieiciesesine 75
Tableau 1V.2. Paramétres de simulation du systéme OFDM ..o 77




Introduction Géneérale




Introduction Générale

+ Introduction Générale

Les systemes de multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence (OFDM) sont de plus
en plus utilisés dans les nouvelles normes sans fils émergentes. En tant qu’approche des
communications dans le domaine fréquentiel, I’OFDM présente des avantages importants en ce qui
concerne la nature sélective en fréquence des canaux de communication sans fil a haut débit. Alors que
les besoins de fonctionnement avec des débits de données plus élevés deviennent de plus en plus
pressants, les systemes OFDM se sont imposés comme une solution efficace de normes de couche
physique sans fil [1], [2]. Des recherches sur leurs performances et leur efficacité spectrale ont été

minutieusement étudiées pour divers canaux d‘atténuation et de bruit gaussien.

Les communications OFDM sont aussi perturbées par un bruit de nature impulsif qui affecte
séverement le signal d’intérét. Ce bruit est caractérisé par une fréquence d’apparition aléatoire ce qui
le rend imprévisible. Le modéle AWGN constitue une bonne approximation de l'effet cumulatif du
phénomeéne de production de bruit aléatoire rencontré dans les scénarios de communication pratiques
[1], [2]. Si toutefois le bruit est de nature impulsive, c'est-a-dire que les amplitudes d'échantillons de
bruit subséquents présentent de fortes déviations (pics), le modele AWGN ne fonctionne pas aussi
bien [3], [4]. Par conséquent, les techniques optimisées pour AWGN deviennent inappropriées. Dans
certains scénarios pratiques, le bruit impulsif domine le spectre disponible. C'est le cas, par exemple,
des communications a haute fréquence, des communications sous-marines [3], [4], communication par
lignes électriques PLC (Power Line Communications) [5], la transmission par ligne d'abonné
numérique [6], la télémédecine [7] etc. Il est donc nécessaire de bien comprendre son impact sur les
récepteurs numériques. Cela accélérera le développement de nouvelles techniques de compensation de
I’effet du bruit impulsif. Bien que ce sujet forme individuellement un axe vaste de recherche

spécialise, nous faisons de notre mieux pour fournir une discussion adéquate dans cette these.

Le bruit impulsif reste la contrainte la plus sévere sur les systtmes OFDM ce qui a poussé
plusieurs chercheurs a travers le monde a mener des travaux sur la caractérisation et la compensation
des effets de ce bruit. L'effet du bruit impulsif dans les systémes a une et plusieurs porteuses a été

largement étudié [8], [9], [10], [11], et plusieurs solutions ont été apportées a ce probléme.

Les techniques de compensation de bruit impulsif dans les systtmes OFDM trouvées dans la
littérature se divisent en deux grandes classes selon les techniques utilisées. La premiere est basée sur
la détection de bruit impulsif. Les travaux présentés dans [12] discutent une technique de détection et
une analyse d'erreur approfondie du récepteur basé sur la technique CS (Compressed Sensing). La
solution proposée dans [13] consiste a ajouter au récepteur un module d’annulation de bruit impulsif
basé sur I’estimation de sa puissance. La deuxieme classe utilise les techniques de codage de canal
pour la détection et la correction des erreurs, le codage de contrdle d'erreur a été utilisé pour atténuer
le bruit impulsif dans les systtmes OFDM en tirant parti des valeurs nulles et pilotes situées dans le
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bloc de symboles transmis [10], [14]. Une approche d’optimisation du décodeur itératif est proposée
dans [15] selon le modéle de canal utilisé en se basant sur les paramétres de bruit impulsif estimés par
une méthode semi-aveugle. Un modéle de codage hybride basé sur une concaténation du code CC
(Convolutional Code) et du code QC-LDPC (Quasi Cyclic-Low Density Parity check Codes) est

proposé dans [16] pour améliorer la qualité de transmission OFDM dans les canaux PLC.

+ Objectifs et contributions

En raison de I'évolution rapide des technologies mobiles et la demande croissante du marché en
termes de débit et qualité, et comme les systemes OFDM constituent un bon support de transmission
dans les communications sans fils, il est nécessaire de proposer de nouvelles techniques et algorithmes
qui garantissent une amélioration des performances et qui offrent plus d’efficacité et de robustesse au

systeme utilisé.

C’est dans ce cadre que s’inscrivent les travaux de cette these consacrés a la recherche de
nouvelles technique de modulation, codage et détection pour les systémes de communications OFDM
dans un contexte de canaux a bruits impulsifs a-stables symétriques (AWSaSN) qui représente une

contrainte sévere difficile a surmonter.

Notre travail vise principalement de contribuer a résoudre les problémes suivants:

e  Fournir une compréhension solide des effets du bruit impulsif (modélisé par AWSaSN) dans
un récepteur de communication numérique a porteuse multiples.

e Proposer de nouveaux mécanismes permettant d'atténuer les effets du bruit impulsif sur les
récepteurs OFDM.

o Exploiter les avancées modernes en matiere de traitement du signal permettant une réception a

la fois robuste et peu complexe des signaux numériques sous bruit impulsif.

Les contributions de nos travaux a ces objectifs sont multiples, Les apports peuvent étre

résumeés en trois :

e Contribution 1: Etude des performances du codage de convolution et décodage de Viterbi
optimal dans la réduction des erreurs dues aux bruits impulsifs modélisés par des distributions

alpha stables dans les systémes OFDM.

e Contribution 2: Evaluation des performances du filtrage adaptatif en tant que moyen

d’égalisation. Notre contribution consiste a une étude et une comparaison entre les algorithmes

-
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LMS, RLS et NLMS pour la suppression du bruit impulsif dans le contexte de signaux ECG

en considérant plusieurs modeles de bruits impulsifs.

e Contribution 3 : Proposition d’une nouvelle approche pour la suppression du bruit alpha-
stable symétrique (SaS) pour les systémes de communication OFDM sans fil. A la lumiére
des deux études présentées dans les deux premiers travaux, une nouvelle technique de
suppression de bruit SaS basée conjointement sur la technigue AMC (Adaptive Modulation
and Coding) et le filtrage RLS (Recursive Least Square) a été proposée. Le schéma proposé
est appliqué au systeme OFDM dans le canal a évanouissement de Rayleigh a bruits impulsifs.
La solution proposée égalise le canal Rayleigh SaS par filtrage adaptatif RLS et ¢limine le

bruit résiduel dans les sous-canaux OFDM par AMC.

+ Organisation de la thése

Cette these est structurée en quatre chapitres aprés une introduction générale décrivant les

principaux objectifs et contributions de cette these.

Le premier chapitre a été consacré a I’étude de bruit impulsif. La premiére partie de ce chapitre
est dedié a I’étude des deux approches de modélisation de bruit impulsif les plus utilisées dans la
littérature, a savoir, Middleton classe A [17] et Bernoulli Gaussien [18]. Nous nous somme intéressés
dans la deuxieme partie a I’étude de la distribution a-stable pour la description de bruit impulsif [19].

Le principe de base de chacun de ces approches est présenté en détail.

Le second chapitre comporte une vue générale sur les communications OFDM. Nous
présentons dans ce chapitre les différents blocs constituant la chaine d’émission-réception OFDM.
Nous nous intéressons a la conception de ces derniers afin d’améliorer la transmission OFDM affectée
par le bruit SaS avec une complexité moindre. La derniére partie de ce chapitre est réservée a

I’analyse des performances du schéma proposé.

Dans le troisiéme chapitre, nous faisons I’évaluation d’une technique de suppression de bruit
impulsif basée sur les filtres adaptatifs, appliquée au signal cardiovasculaire ECG. Nous présentons en
détail deux algorithmes adaptatifs LMS et RLS, ainsi que les résultats obtenus de filtrage d’un signal

ECG affecté par un bruit impulsif.

Le quatriéme chapitre est voué a une nouvelle contribution de suppression de bruit impulsif
SaS basee conjointement sur la technique AMC et le filtrage RLS. Au début, nous présentons
I’architecture générale du schéma proposé. Ensuite, les blocs d’estimateur de sous-canaux, estimateur

des paramétres de bruit SaS et le sélectionneur automatique de schéma de modulation et de taux de

-
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codage sont présentés et par la suite implémentés dans la chaine de transmission OFDM. Les

performances de la technique proposée seront analysees en traitant différents cas de SasS.

A la fin de cette thése, une conclusion générale dresse un bilan des approches proposées
et les résultats obtenus et propose également des suggestions et des perspectives pour des recherches

futures dans le domaine des transmissions OFDM.

-
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1.1 Introduction

Dans le contexte de modélisation de bruit, les méthodes analytiques et leurs algorithmes
impliquent que le bruit est modélisé sous la forme simple d'un bruit blanc gaussien AWGN ou ses
caractéristiques statistiques et spectrales sont connues. Cependant, la réalité est complétement
différente, en particulier nous rencontrons le bruit non gaussien de type impulsif qui est généralement
non stationnaire avec un comportement fréquentiel tres complexe. Ce bruit est constitué d’un train
d'impulsions isolés ou en rafale de durée relativement courte «on/off» qui peut varier de quelques
microsecondes ps & des millisecondes ms caractérisé par une forte DSP et une fréquence de répétitions
aléatoire. Il est provoqué principalement par les mouvements aléatoires d’enclenchement et
déclenchement des appareils domestiques reliés a la ligne et par d’autres dispositifs connectés a un
réseau de communication, des impulsions variables qui se produisent de maniére plus ou moins

aléatoire au cours du temps et du fait des phénoménes atmosphériques.

|||||
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(a) Cas d'une impulsion isoclée, (b) Cas d'une rafale,

Figure 1.1. Exemple de mesure d’impulsion de bruit.

Dans la littérature, plusieurs modéles de bruit ont été utilisés pour simuler des environnements
de bruit impulsif. Des représentations analytiques couplées a des ajustements empiriques pour des
données pratiques ont poussé I’utilisation des modeles de classes A, B et C de Middleton [20], [21] qui
ont été largement utilisés dans la littérature pour différents scénarios (par exemple [22], [23], [24]).
Des mélanges tels Bernoulli-Gaussien [18], Gaussien Mix [25], [26], [27], Cauchy-Gaussien [28], [29]
ont également été largement employés pour modéliser le bruit impulsif. Les modéles basés sur les
chaines de Markov [30], le modéle stochastique [31], ou bien encore les distributions a-stables

symétriques [32].

Ce premier chapitre est organisé en deux parties détaillé comme suit. La premiére partie s’est
axée sur la modélisation de bruit impulsif ou nous allons discuter les deux modeles de bruit non-

Gaussien trés étudiés dans la littérature Middleton class A et le Bernoulli-Gaussien. La deuxieme
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partie est consacré a I’étude détaillé d’un autre modéle (les distributions a-stables) qui nous permet de

présenter le bruit impulsif avec précision.

1.2 La modélisation de bruit impulsif

La présence du bruit impulsif dans plusieurs environnements de transmission et la limitation
considérable qu’il présente pour obtenir des taux d’erreurs satisfaisantes a mené les chercheurs a
développer différents approches afin de modéliser ce type de bruit. Dans cette partie nous allons

présenter les modéles les plus utilisés dans la littérature.

1.2.1 Middleton class A

Le phénomene du bruit impulsif a été décrit pour la premiere fois dans les années 1960 par
Middleton [21, chapitre 11], ou il a donné un modéle pour le bruit impulsif dans les systémes de
communication. Middleton a classé le bruit impulsif en deux catégories selon l'origine: a) Man-made,
qui le décrit comme des trains d'impulsions non chevauchantes provenant principalement d'autres
dispositifs connectés dans un réseau de communication; b) d'origine naturelle, en raison des

conditions atmosphériques, de la tempéte, des taches solaires, etc.

Dans cette partie, nous décrivons le modéle de bruit de classe A car il est le plus utilisé dans la
modélisation de I’effet du bruit impulsif dans les systémes de communication et a été largement étudié
dans la littérature [33], ce modele définit la fonction de densité de probabilité PDF d'un bruit

échantillon comme suit [34], [35]:

Fu(ng) = Y=o Pm N(ng; 0; 05,) (1.1)

OU N(ng;0;0%) est La densité de probabilitt PDF gaussien avec une moyenne p= 0 et une
variance ¢2,.
_ Ame™® (1.2)

Pm = —/

m représente le nombre d'interférences actives et A représente la densité des impulsions dans une
période d'observation. Lorsque A diminue, le bruit devient plus impulsif; a l'inverse, lorsque A

augmente, le bruit tend vers AWGN (figure 1.2). Elle est donnée par la relation suivante:

A=21t (1.3)
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Avec T, est le temps unitaire et il est égal a un, n représente le nombre moyen d'impulsions par
seconde et T est la durée moyenne de chaque impulsion, ou toutes les impulsions sont prises pour

avoir la méme durée [36].

m
— ~2 T
Om =0° ¢ (1.4)
Ou
e 02 =0%+ oiz% est la puissance totale du bruit qui posséde deux composantes une Gaussien

de variance o et I’autre impulsif de variance o7 .

2
o [ = Z—‘j est le rapport entre la puissance de bruit Gaussien et celle de bruit impulsif

Pour les faibles valeurs de T, la composante impulsive prédomine, et pour les valeurs plus

élevées, la composante AWGN prédomine [17].
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Figure 1.2. PDF de bruit de classe A pour différentes valeurs de A et '=0,001 [17].

Un segment de bruit impulsif généré par le modele de Middleton est illustré sur la figure 1.3. A
partir du segment présenté, on peut remarquer la présence de plusieurs impulsions de Dirac

d’amplitude aléatoire répartie sur toute la durée d’observation.

-
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Figure 1.3. Bruit impulsif généré par le modéle Middleton.

1.2.2 Bernoulli-Gaussien

Apres avoir décrit le modele de bruit de classe A de Middleton précédemment, nous présentons
un autre modéle populaire appelé modele de bruit Bernoulli-Gaussien trouvé dans [19], [38], [39], qui
représente la somme de deux PDF gaussiens pondeérés par la distribution de Bernoulli. Dans un modele
Bernoulli-Gaussien d'un processus de bruit impulsif, le temps aléatoire d'apparition des impulsions est
modélisé par un processus binaire de Bernoulli b(m) et I'amplitude des impulsions est modélisée par
un processus gaussien n(m).

Un processus de Bernoulli b(m) est un processus a valeur binaire qui prend une valeur de «1»
avec une probabilité de p et une valeur de «0» avec une probabilité de 1 — p . La fonction de masse

de probabilité d'un processus de Bernoulli est donnée par :

pour b(m) =1

_{p
Pg(b(m)) = {1 -p pour b(m) = 0

(1.5)

Avec une moyenne de

up = E[(b(m)] = p (1.6)
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Et une variance
op = E[(b(m) — py)?] = p(1 - p) (1.7)

La densité de probabilité d’un modéle gaussien a moyenne nulle des amplitudes aléatoires du

bruit impulsif est donné par :
Fpe(ng) = (1 — p)V(n; 0; Gé) + pV'(ny; 0; 04 + o?) (1.8)

Le modele de bruit Bernoulli-Gaussien présente des similitudes avec le modéle de bruit de
classe A. Pour montrer les similitudes, nous utilisons les modéles de canal de la figure 1.4. La figure
1.4 (a) est une représentation a deux états du modele de bruit de classe A et la figure 1.4 (b) est une

représentation du modéle de bruit de Bernoulli-Gaussien.

1-A 0-62
Dk Ek
A oé + /A
(a)
N(0.0¢)

Dy,
N(05UGZ + alz/p)

(b)

Figure 1.4. a) Modele de bruit de classe A a deux états et b) Modéle de bruit Bernoulli-Gaussien.

Les modeéles de figure 1.4 se ressemblent beaucoup, la seule différence étant que, sur la figure
1.4 (b), il est explicitement indiqué que I'échantillon de bruit ajouté au symbole de données D y dans
I'un ou l'autre des deux états, est gaussien distribué. Alors que sur la figure 1.4 (a), seul I’état avec la
variance o% a une distribution gaussienne. Cependant, I'état avec le bruit impulsif n'a pas
nécessairement une distribution gaussienne. La figure 1.5 illustre une série temporelle représentative

d’un bruit impulsif généré selon le modéle Bernoulli-Gaussien.

g
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Figure 1.5. Bruit impulsif généré par le modele Bernoulli-Gaussien.

Outre deux modéles déja discutés (la classe de Middleton A et le modéle de Bernoulli-
Gaussien), il existe un autre modeéle de bruit impulsif qui est de plus en plus utilisé dans la littérature et
qui est la distribution a-stable symétrique (SaS) qui sera présentée en détail dans la prochaine partie
de ce chapitre.

1.3 Les distributions a-stables

Les distributions a-stables ont été introduites par le mathématicien Paul Lévy en 1925. C’est
une classe riche de distributions de probabilités qui fournissent des modeles appropriés pour de
nombreux phénomeénes dans divers domaines. Les distributions o-stables ont été appliquées en
astronomie, en finance et en économie, et par la suite dans les systemes de communication par Stuck
et Kleiner (1974) [40], Zolotarev (1986) [19] et par Nikias et Shao en 1995 [41].

Aprés Lévy, plusieurs mathématiciens ont contribués plus tard a I’étude approfondie des
distributions a-stables, Zolotarev a donné une revue détaillée sur ces distributions dans [19], Uchaikin
et Zolotarev [42], Christoph et Wolf (1992) [43], et Samorodnitsky Taqqu (1994) [44], Janicki et
Weron (1994) [45], et Nikias et Shao (1995) [46]. La modélisation avec les extrémes des données et
des distributions a queue lourde est discutée dans Embrechts et al (1997) [47], Adler et al (1998) [48]

et dans Reiss et Thomas (2001) [49]. Les propriétés de ces distributions ont été étudiées par la suite en

F
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[50] d’une maniére approfondie. Dans la section qui suit, on va présenter une synthése sur les

distributions a-stables issue principalement de ces ouvrages.
Définition 1.1

Une variable aléatoire X est stable si pour X; et X, indépendantes de méme loi que X et des

constantes positives a et b, I’équation (1.9) est valable pour certains ¢ positifsetd € R .
aX1+bX2=CX+d (|9)

o X est strictement stable si (1.9) est valable avec d = 0 pour tous les choix de a et b.

o X est symétrique stable si elle est stable et distribuée symétriquement autour de 0.

La definition précédente peut étre généralisée pour la somme de K variables aléatoires, si X

Vi € {1;2;---;K} sont des copies IID de X ona
YK aiX; = cx X +dg (1.10)

Note : le mot « stable » signifie que la loi est stable par convolution. Nous pouvons montrer qu’il

existe une constante a, a €]0,2], telle que cx = Ko,

D’ou vient I’appellation «a—stable».
Definition 1.2

La fonction caractéristique (CF) d’une loi o-stable d’une variable aléatoire réelle X

notée X~S,(B,y,d) est écrite comme suit :

Y, (t) = exp{—y*|t|*[1 +i B sign(t) w(t, )] +i 8t} (1.12)
—tan (H) sia#1
Ou o(ta) =4, 2 (1.12)
=In|t| sia=1
TC
1 si t>0
Et sign(t) =40 si t=0 (1.13)
-1 si t<0

.
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La loi a—stable est définie par quatre parameétres o, 3,y etd:

a : L’exposant caractéristique, paramétre de forme ou bien I’indice de stabilité de la loi a—stable
avec a €]0,2]. 1l décrit les queues de la distribution, plus il est petit, plus ils sont lourdes donc,

plus d’impulsivité au niveau des échantillons du bruit (figure 1.6).

B : Parameétre d’asymeétrie fe[—1,1]. Si B vaut 0, la distribution est symétrique (figure 1.6).

& : Paramétre de localisation ou de position § € |—oo, +oo[. Si § est positif (resp. négatif), la

courbe décale vers la droite (resp. vers la gauche) (figure 1.7).

y : Parameétre de dispersion ou d’échelle y > 0 (figure 1.8).

p=1,¥=1,86=0 p=0y=16=0 p=-1y=1,86=0
07 T 07 — 07 T
0=05 o.=05 =05
] o=075 o=075 : =075
111 SRR f w=10 H 111 SIS ! o=10 111 SRR ; o=10
a=125 0=125 n=125
] a=15 n=15 : a=15
(114 a=2 H 05k ! o=2 [ =2
RN |7 | FROURTOTIORORROTORIOL ; WRRRTsRRSOe 4 _ o4 U 17 | ROSTPRIR R J
E X X :
Wt W N
W w W
o o o
Oogabe e - o p3 o

02

Figure 1.6. PDF fx(x) de différents valeurde o,y = 1,8 = 0 pour 8 € {1,0,—1}.

1.3.1 Les distributions a-stables symétriques

Une variable aléatoire est symétrique a-stable (SaS) si f et § sont égaux a zéro, par la suite la
distribution d'une telle variable se réduit aS (a,y). Nous pouvons déduire que fyx(x) = fx(—x), a

partir des propriétés de la transformée de Fourier et puisque fx(x) € R nous pouvons écrire :

Yo () = Po (=0 = ¥o(© (1.14)

=
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Cette relation entre un PDF et son CF est unique aux distributions symétriques et est un test approprié
pour valider si la distribution stable est en effet SaS ou non. En remplacant f =0 et 6 = 0 dans

(1.11), on obtient la fonction caractéristique CF de X comme suit :

W () = exp{—y“*|t|*} (1.15)

Toute variable aléatoire SaS est strictement stable, mais la réciproque ne tient pas lorsque o= 1.

Par la suite, si X est SasS, alors (1.10) devient :

Yiiai X = ok X (1.16)

La relation entre les coefficients dans (1.10) est :

o = T Jay (1.17)

On laissant o prendre ses valeurs entre 0 et 2, nous distinguons trois cas spéciaux dont nous avons une
forme explicite de la PDF. Deux sont des SaS (B = 0et8 = 0): normal, Cauchy et la troisiéme est
celledeLéevy (B=10).

#+ Pour a =2 normale ou bien Gaussien Distribution S (2,7) :

f(x) =\/4;7exp (—%) (1.18)

% Pour le cas de Cauchy «a = 1 la PDF est de la forme :

flx) =—~ (1.19)

T(y2+x2)

+ Poura =1 /2laPDF suitlaloi de Lévy :

f(x)z\/zzn jEEXp(_z(xy—a)) , 0 <x<oo (1.20)

Les queues de densité SaS se désintégrent moins vite que les queues de densité gaussienne.
Alors que la densité gaussienne a des queues exponentielles, les densités stables ont des queues
algébriques (figure 1.9). Plus l'exposant caractéristique a est petit, plus les queues de la densité SaS
sont lourdes. Cela implique que les variables aléatoires suivant les distributions SaS avec de petits

exposants caractéristiques sont tres impulsives. C'est cette caractéristique de queue lourde qui rend les

.
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densités SaS appropriées pour modéliser les signaux et le bruit ou les interférences qui sont de nature

impulsive.

p=0,y=16=-2

B=Oy=1,6=1

PDF £, (x)

PDF £, (x)

0&H

=
(23]

=
.
T

=
[

[l
=]

p=ly=1,6=3

w=05

Figure 1.7. PDF fy(x) de différents valeurdea, § =0,y =1 pouré € {—2,1,3}.
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Figure 1.8. PDF fy(x) de différents valeurdea, f =0,6 =0 poury € {2,3,6 }.

.
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Figure 1.9. Une vue rapprochée des queues des a-stable.

1.3.2 Diverses propriétés

Nous allons rappeler quelques propriétés importantes des bruits a-stable de loi X~S,(B,v, 6)

gue nous utiliserons dans la suite de cette thése.

Propriété 1.1 : La densité

Contrairement aux lois normales qui possédent une formule explicite de la densité de

probabilité, les distributions a-stable ne possede que la forme explicite de la fonction caractéristique.

Par contre, nous pouvons approcher la PDF par une intégrale calculée a partir de la transformée

inverse de la fonction caractéristique ¥, (t):

fx@) = 5= [T e W () dt

Propriété 1.2 : La stabilité

Pour a # 1, nous avons I’équivalence suivante :

X-6
X~Sa(ﬁ, Y, 5) SY= mNSa(,B' 1,0)

(1.21)

(1.22)
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Propriété 1.3 : Le théoreme de la limite centrale généralisée

La genéralisation due a Gnedenko et Kolmogorov indique que la somme d'un certain nombre de
variables aléatoires avec des distributions symétriques ayant des queues lourdes, diminuant comme
IX|7*"1 ol 0 <a <2 tend a une distribution stable. Si o > 2, la somme converge vers une

distribution stable avec un paramétre de stabilité égal a 2, c'est-a-dire une distribution gaussienne.

Propriété 1.4 : Les queues lourdes

Soit X un brui S,(B,y,8) nous avons les deux résultats suivants :

lime, 0 t*P(X >t) =y C(a) %
| ] . (1.23)
limg_, 400 t*P(X < —t) =y C(@) -

Ou

Cla) = (f0+°°x_“ sinx dx)) (1.24)

L’égalité précédente nous fait penser & la caractérisation des lois de Pareto. En effet, un bruit
suit une loi du type Pareto si

P(X = x)=x"%h(x) (1.25)
ou
. h(tx) _
t>0, llmx_>+oom =1 (|26)
Pour les lois a-stable, nous avons
P(X = x) = x"*[fy(a) + fo(@)x™% + o(x2%)] (1.27)

Propriété 1.5 : L’existence des moments

Une différence importante entre les distributions Gaussienne et celle de la famille SaS est

I’existence des moments d’ordre inférieur a & seulement pour les distributions non-Gaussienne.

Si XunbruitS,(B,y,6) ,etr € R, les moments d’ordre r sont comme suivant :

+ Sia=2; Vr,E(|X|") < 4
+ Si 0<a<2; Vr-1<r<a,E(|X|") <+xwetVr=a ,E(|X|") =+

.
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Note : Nous pouvons conclure & partir de cette propriété que si a est strictement inférieur a 2, la

variation d’une loi a-stable devient infinie. Si a est supérieur a 1, la moyenne d’une loi a-stable est §.

Pour toutréel r, —1 < r < a le moment m,. d’une loi S, (8,y,0) est écrit comme suit :

r 0
me = EOX) = 55 G cons (1.26)
Ou la fonction I'(z) est définie comme :
[(z) = [ "t* e tdt , z> 0 (1.29)
Et I’expression de 6 est donnée par :
@ = arctan (f tan %) (1.30)
Dans le cas SaS (5 = 0):
m- = E(IX") = 52:% ' y(—) - Zzi?i” ve (1.31)

Afin éviter la présence de la fonction gammadans les moments d’une loi a-stable, nous

utilisons les moments logarithmiques en suivant la relation :

E((nlxD™) = lim,_g o E(X|), 0 = 1,23, (1.32)

Nous obtenons :

_ —w . (1-1),1. 14
Ly=E@n|X)) =% (1-2)+=-In|-L (1.33)
0
Ly = E(@nlX| — EQnIX)?) =¥, - (3 + ) - = (1.34)
Ly = E((nlX] = EQn|XD)*) = W3 - (1 = 53 (1-35)
Avec 6 donnée par (1.30) et les valeurs W, de la fonction polygamma sont données par :
dk+1 7'[2
¥, = —=InT(x) , Wy = —0,57721566 - ,¥; = —,¥, = 1,2020569 --- (1.36)
dx x=1 6

1.3.3 Puissance géométrique

La puissance de second ordre d'un processus, a été largement acceptée dans le traitement du
signal comme mesure standard de la force du signal. Bien que cette puissance (du second ordre) soit
souvent associée aux concepts physiques de pouvoir et d'énergie, son sens n'est pas universel et peut
étre génant lorsque les processus présentent des queues lourdes. Dans le cas particulier des fortes

queues algébriques, la puissance du second ordre est toujours infinie et ne donne pas d'informations

.
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utiles sur la force du processus. Afin de développer des outils de traitement du signal pour la classe

des processus d'ordre logarithmique, Gonzalez [51] a proposé la forme de puissance géométrique.

Définition 1.3

Un bruit X est dit d’ordre logarithmique si E(In|X]) < o

Définition 1.4

Soit X un bruit d’ordre logarithmique, la puissance géométrique de ce bruit s’écrit comme suit :

Sy = So(X) = e2 ElnlxD) (1.37)

Par la suite La puissance géométrique d’un bruit X de densité de probabilité fy(x) s’écrit alors

comme :

So =€ ["7In|x| - fyy(x)dx (1.38)
Définition 1.5

La puissance geométrique d’un bruit ¢ —stable symétrique s’exprime en fonction de « et y par :

2 2
SO — eZE(ln|x|) — VZC

- (1.39)

Avec C, = e = 1.7811 est une constante qui exprime I’exponentiel de la constante d’Euler.
A partir de cette formule, nous pouvons écrire quelques puissances géométriques des distributions
usuelles.

+ Distribution Gaussian S (x) =y ?/2C,

+ Cauchy Sy(x) =y 2

Le rapport Signal a Bruit SNR géométrique (GSNR) a été proposé pour la premiere fois dans [51] et a
été utilisé dans [52], afin de caractériser le systeme de transmission et présenter leur performances

dans le cadre d’un processus impulsif de variance infinie. Le GSNR est défini par :

2

E[ex.1\2 Eley. E[ey. ]2

GSNR = - (ﬂ) S L R (1.40)
2Cy So 2Cy 6695—1 262695_1

.
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Or
GSNR = — B> (1.41)
2C5" So
Avec E, est la puissance du signal utile recu.
Le GSNR est congu de telle sorte que pour a = 2, il redevient le SNR standard :
GSNR _ E[gxi]z _ E[gxi]z 2
=5~ n. (1.42)

Pour simuler les lois a-stable, nous avons utilisé les fonctions développé par Mark S. Veillette
trouvé dans [53]. Celui-ci permet de générer un bruit SaS a partir des PDF. L’utilisation de

I’algorithme nommé « stablpdf » revient a calculer les intégrales numériques trouvées dans [54].

La figure 1.10 illustre Bruit impulsif généré par des distributions a-stable. Le tracé est fait en
variant les valeurs des paramétres a, B, y et d . Si nous comparons les quatre tracés par rapport a o, on
peut facilement voir que plus a est petit plus le bruit devient trés impulsif. Pour la variance, on
remarque sur le quatriéme tracé (o« = 2) que la variance converge vers une valeur fixe autour de 18, ce
qui prouve que la distribution tant vers une distribution gaussien avec une variance 2y% olionay = 3.

Pour le reste (« < 2) on remarque une divergence de la variance.
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Figure 1.10. Bruit impulsif généré par des distributions o-stable.
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1.4 Conclusion

Ce chapitre a permis d’introduire le bruit impulsif. Les modéles les plus utilisés pour la
modélisation du bruit impulsif, a savoir, Middleton class A et Bernoulli-Gaussien, et les distributions
a-stables ont été présentés.

Dans la premiére partie, nous avons présenté les deux modeles Middleton class A et Bernoulli-
Gaussien ou nous avons donné les expressions analytiques des PDF de chacun ainsi que leurs tracés.
Nous avons aussi montré que le modéle Bernoulli-Gaussien présente des similitudes avec la classe A
de Middleton.

La deuxieme partie a été consacrée pour les distributions a-stables. Nous avons commencé par
définir les lois a-stables et I’influence de chaque parametre. Les distributions a-stables symétriques
SaS (B = 0) : la distribution Gaussien (a = 2), la distribution de Cauchy (¢ = 1) et loi de Lévy
(a = 1/2) sont des cas particuliers des lois a-stables qui possedent des formules explicites de leurs
DPF sinon pour les autres valeurs de a, nous avons vu que cette derniére est calculée a partir d’une
intégrale de la fonction caractéristique. Lors de I’observation de bruit impulsif, nous avons remarqué
que plus a est petit, plus les queux sont lourds et les impulsions sont fortes.

Nous avons vu que pour a € ]0,2[ la puissance du second ordre est toujours infinie, ce qui rend
le rapport signal sur bruit SNR standard inutile. Nous avons défini le rapport signal sur bruit
géométriqgue GSNR qui est calculé en utilisant les moments d’ordre logarithmique afin de caractériser

I’intensité du bruit impulsif.
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1.1 Introduction

Le multiplexage par répartition orthogonale de la fréquence (OFDM) a retenu I’attention du
milieu de la recherche au cours des derniéres décennies. Les systémes multi-porteuses modernes sont
de plus en plus intégrés a 'OFDM, qui offre de nombreux avantages en termes de mise en ceuvre et de
performances par rapport a d'autres schémas de modulation numérique [1], [55]. Une efficacité
spectrale élevée, une faible interférence entre symboles (ISI) en raison d'un intervalle de garde, une
égalisation & une seule prise et une mise en ceuvre efficace via I'algorithme de transformée de Fourier

rapide (FFT) font partie de ses propriétés intéressantes.

La transmission OFDM est corrompue par des bruits sévéres de nature impulsive ou leurs effets
sont établis et bien connus [10]. L’étude de ces effets fait un axe de recherche d’actualité. C’est pour
cette raison que nous nous sommes intéressés, dans ce chapitre, a I’étude de ce bruit et de trouver des
méthodes permettant d'atténuer ses effets et améliorer les performances de la transmission OFDM. Le

bruit impulsif est modélisé par une distribution a-stable.

Nous commencgons par une présentation détaillée de la chaine de transmission OFDM, cela

permettra de comprendre I’ensemble des blocs, qui seront ensuite implémentés sur Matlab®.

Nous nous intéresserons en second lieu aux codes de convolution qui sont probablement les
codes les plus efficaces de codes correcteurs d’erreurs. Etant donné la complexité des algorithmes de
décodage des codes de convolution dans les milieux a bruit SaS, nous présenterons deux décodeurs

sous-optimaux trouver dans la littérature et qui seront utilisés par la suite dans cette thése.

La caractérisation de ce systéme est faite ensuite, a travers une évaluation de ses performances
avec différents degrés d'impulsivité ; ce qui permet de vérifier la fiabilité des algorithmes

implémentés.

1.2 Les systtmes OFDM

Le multiplexage par répartition orthogonale en fréquence (OFDM) est un schéma de modulation
numérique a porteuses multiples. Son principe est de diviser le flux de données sur plusieurs sous-
porteuses orthogonales proches les unes des autres au sein du méme canal [56]. Les pics des sous-

porteuses correspondent aux zéros des autres, ce qui maximise l'efficacité spectrale (voir figure 11.1).

Chaque sous-porteuse est modulée avec un schéma de modulation numérique conventionnel (tel
que QPSK, 16 QAM, etc.). Cependant, Il est nécessaire qu'un récepteur puisse recevoir tout le signal

pour pouvoir démoduler les données avec succes.
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Figure 11.1. Représentation fréquentielle-temporelle du signal OFDM.

OFDM est base sur la technique du multiplexage par répartition en fréquence (FDM). En mode
FDM, différents flux d’informations sont mappés sur des canaux de fréquence paralléles distincts.
Chague canal FDM est séparé des autres par une bande de garde de fréquence afin de réduire les

interférences entre les canaux adjacents.
11.2.1 Génération des symboles OFDM

Les systtmes OFDM transmettent les données par bloc; le flux de données de débit R
est divisé en données paralleles de N sous-porteuses ou leurs fréquences centrale f, sont
espacées de Af = 1/N - T , avec Ts est la durée d’un symbole.

Dans un systeme OFDM, une fois que le train de bits est divisé entre les sous-porteuses
individuelles, les bits d'entrée sont regroupés et mappés sur des symboles complexes selon une
constellation de modulation (par exemple, BPSK ou QAM) comme s'il s'agissait d'un canal individuel.
L'émetteur traite ces symboles sources complexes dans le domaine fréquentiel (conversion
série/paralléle) et constituent les entrées d'un bloc IFFT qui transforme les données dans le domaine

temporel [57].

Nous définissons X = [x,X,,+,xN]T le vecteur N x 1 symboles OFDM et A = [a;,a,, -, ay]
la matrice de transformée de Fourier discréte unitaire & N points avec des colonnes a,. Chaque xy ,
vk € {0,1,---,N — 1} est sélectionné a partir d’une constellation de symboles M. La figure 11.2
présente le schéma principe du modulateur OFDM.

Donc le m*™ symbole OFDM s’écrit :

Xm = Af [Xm,O'Xm,l"":Xm,N—l]T (H- 1)

&
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Figure 11.2. Schéma de principe du modulateur OFDM.

Ainsi, Le signal relatif au symbole OFDM s’écrit :

N-1
1 , n
Xmp = IDFT{Xp 1} = N Z Xyl n=01,.,N-1 (1.2)
N k=0
N 1 —j k T 1 A nA 4
o A=—e j@m/N)n | I et []T estI’opérateur transposé.

La séquence x,, , correspond a la somme x,, (t) des signaux, repartis sur les N sous-porteuses du me™e

symbole OFDM, échantillonnée aux instants t = n.Ts/N, avec n =0,..., N.

N-1
1 j27TkT£
xm(t)=ﬁZXke © 0<t<T, (I1.3)
k=0

Soit B = [By,B,-,By]T le vecteur complexe de bruit ( B € CN ). Donc I’équation OFDM en

émission-réception en bande de base s’écrit alors comme suit :

Y = H.APX + B (11.4)

OUuY = [y, 2, yn]T est le vecteur recu et H, est la matrice complexe N x N des canaux circulants.

Nous considérons un zéro Doppler et un fading Rayleigh donc H,. est invariant dans le temps.

.
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A partir des propriétés de A et H, ces derniers peuvent étre diagonalisés par H = A H. A" oli H =
diaglhy , hy, , -+, hy]. Par la suite nous pouvons écrire 111.1 comme suit :

Y = A"HX + B (11.5)

Ou h~CN(0,0%) vk € {1,2,---,N}, hy sont IID. La notation CN(0,0?) implique une distribution

normale symétrique circulaire complexe avec une variance o .

11.2.2 Préfixe cyclique

Pour éviter les interférences inter-symboles (ISI) causées par les réflexions de canaux
multivoies, les systemes OFDM inserent un préfixe cyclique (CP) qui sert a un intervalle de garde
(1G), entre deux symboles de temps il n’y a aucune transmission utile. En générale, la longueur du
préfixe doit dépasser le retard excessif maximal du canal de propagation par trajets multiples.

Le CP dun symbole OFDM est obtenu en ajoutant au préalable une copie d’un bloc
d’information & transmettre plus clairement, récupérer les D dernieres informations a transmettre et
de I’insérer au début (voire figure 11.3). Notons Tg est la durée symbole et T, la durée du préfixe
cyclique. De cette fagcon, nous obtenons une structure de signal circulaire, ¢’est-a-dire que la premiére

et la derniére partie dans chaque symbole OFDM sont égales.

T, Ts
+—> < >
Cp S1 Cp S2

Figure 11.3. Principe du préfixe cyclique.

Par la suie le bloc temporel se transforme de {Xo, X1,....X v— 1} & { Xn= p11ees N-1:X0:X1,ee 1 Xn— 1}

11.3 Structure de la chaine de transmission OFDM

La figure 11.4 représente le schéma de la chaine OFDM émission/réception. Nous détaillons
dans la suite, chacun des blocs selon I’ordre de leurs apparitions dans la chaine. Les performances de
codage de convolution et de décodage de Viterbi sont, alors, évaluées dans le cas d’un canal de

Rayleigh en présence de bruit impulsif SasS.

.
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11.3.1 Etage d’enbrouillage

L embrouilleur a pour but redistribuer les bits d’information de la séquence d’entrer afin de
réduire le PAPR ( Peak to Average Power Ratio) cause par les longue séquences de « 0 » et « 1 ». Ce
bloc utilise une fonction OU exclusif entre les données source et une séquence pseudo-aléatoire
(PRBS en anglais Pseudo-Random Binary Sequence) générée par le polyndme S(x) = (1 + x** +

x%). La figure ci-dessous illustre le principe de fonctionnement de I’embrouilleur.

s [o [ 7] [ s =] s[w]E]

G(/
\

/_

Figure I1.5. Principe de I’embrouilleur.

11.3.2 Codage canal

Les codes de convolution sont introduits pour la premiére fois par Peter Elias en 1955 [59]. lls
peuvent étre considérés comme un cas particulier des codes en blocs linéaires. Les codes de
convolution forment une classe extrémement souple et efficace de codes correcteurs d’erreurs. Ce sont
les codes les plus utilisés dans les systemes de télécommunications fixes et mobiles. Les codes
convolutifs sont utilisés dans les applications nécessitant de bonnes performances avec un faible co(t
de mise en ceuvre.

Un code de convolution est décrit par trois paramétres (n, k, m), Les codes de convolution
différent des codes de bloc en ce que le codeur contient de la mémoire et que les n sorties du codeur,
quelle que soit leur unité de temps, dépendent non seulement des k entrées, mais également de m blocs
de saisie précédents [60], [61].

Ainsin, k ett peuvent étre définies de la maniére suivante :

e n:le nombre de bits produit a la sortie de codeur a chaque unité de temps.
e k:le nombre de bits entrés dans le codeur a chaque unité de temps.

¢ m: la longueur de la contrainte.
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Le rendement du code (le taux de codage) est défini par le rapport entre le nombre de bits dans
I'entrée k et le nombre de bits dans la sortien R, = k/]r1 . La performance d'un code convolutif dépend
de la longueur de la contrainte et du taux de codage. Plus la longueur de la contrainte est
longue, plus le code est puissant et le gain de codage est meilleur. Cependant, la complexité du
décodeur et le retard de décodage augmentent tous les deux avec une augmentation de m. Un taux de
codage plus petit correspond a un code plus puissant en raison de la redondance élevée de

I'information codée.

Un code de convolution est généré en faisant passer la séquence d'informations a transmettre
u® aveci=0,1,2,--,(k — 1) dans un registre & décalage a états finis m. la séquence de sortie c®

avecj=0,1,2,:-,(n— 1) est obtenu en faisant I’opération suivante :

cD = 4 « ggg) + oo u® « gi@ F oot 0 « g1<(i> (11.6)

Ou () : I’opération de convolution

gi(]) - la séquence génératrice du code

m mémoires

A
v

...’uz’ul’uo

y

(e
&)
O
O

e, CZ' Cl' CO
O-— - ; =

Figure 11.6. Schéma bloc d’un codeur de convolution.

Dans un systéeme linéaire, les opérations dans le domaine temporel impliquant la convolution
peuvent étre remplacées par des opérations plus pratiques dans le domaine de la transformation
impliquant la multiplication polynomiale. Comme le codeur de convolution est un systéme linéaire,
chaque sequence des équations de codage peut étre remplaceée par le polyndme correspondant, et

I'opération de convolution par la multiplication polynomiale.
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D uW (D) cD(D)
v E . Code de
— M Convolution
u® (D) )
U R G(D) c¢\™ (D) -
y >

Figure 11.7. Schéma principe du code de convolution bloc.

La série U(D) est démultiplexer en k série u™ (D), uV(D),..., u® (D) comme suit :

u) - (U, U1, ** Ug—1, Ug, Ugs1s 5 Uzk—1, Uzl Uzk41, % Usk—1,
u(()1) u§1) u§1)
u(()z) ugz) ugz)
v v \ 4

u(()k) ugk) ugk)

k
U(D) = uy +u;D + +u,D? + -+ = Z u; D!

i=0

c(D)

- 4@ (D)

- 4@ (D)

- yu® (D)

(IL.7)

Les sous-séquences de code, notées (P (D), ¢V (D), ..., c®(D) sont multiplexées a la sortie de

codeur convolutif pour la transmission sur un seul canal, comme indiqué ci-dessous.

-
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cO(D) - C(()l) Cil) cél)

c@D) - @ @ c{?

c™ (D) - C(()n) C1(n) an)
v l ‘L l v v l

(CO, C1, = Cn—1, Cn  Cn+1, % Con-10 Cony Copn+1y *° C3p—1 ) - C(D)

C(D) = co+ 1D + +¢,D? + -+ = ¥ ¢; D" (11.8)

Avec D est I’opérateur de retard ( similaire a Z~! dans la transformation en Z).

Et G(D) la matrice génératrice polyndmiale de taille k x n.

Dans la suite de ce chapitre, les données sont codées par un codeur convolutif de longueur de

contraine égale a 7 avec différents taux de code (1/2, 3/2 et 3/4) .

11.3.2.1 Représentations graphiques

Le fonctionnement d’un code de convolution est généralement représenté en utilisant trois
différents diagrammes : le diagramme d’état dans lequel les transitions du codeur d’un état a un autre
sont presentées (figure 11.7 (a) ), le diagramme en arbre ou toutes les séquences possibles d’états du
codeur sont présentées avec la racine correspond a I’état de départ et la valeur des bits codés est
étiquetée sur les branches de I’arbre reliant un état pere a un état fils (figure 11.7 (b)), et le diagramme
treillis qui est obtenu a partir de I’arbre en la repliant sur sa longueur et en fusionnant tout les sommets
qui représentent le méme état au méme instant. Ce dernier est I’outil graphique le plus courant du code

de convolution, il est utilisé pour caractériser et concevoir I’algorithme de décodage (figure 11.7 (c)).

-
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c=01e

(c) diagramme en treillis

Figure 11.8. Représentation graphique du code de convolution.
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11.3.3 Entrelacement

Traditionnellement, I'entrelacement est utilisé pour lutter contre les effets des erreurs
apparaissant en rafales comme celles présentées dans les canaux évanouissants. L'entrelacement
consiste simplement a entrelacer des symboles de deux mots de code ou plus avant leur transmission
sur le canal.

Au niveau de I'entrelaceur, les bits sont introduits dans une matrice m X n ligne par ligne et lus
colonne par colonne. La taille de la colonne n s'appelle la profondeur et la taille de la ligne m est
I'étendue. Sur le désentrelaceur, les informations sont écrites colonne par colonne et lues ligne par
ligne. L'utilisation de I'entrelacement entraine un délai supplémentaire, car le désentrelacement ne peut

étre démarré qu'apres la réception de toutes les données entrelacées [62].

Bits lues
by bg bao
by bg bao
Bits écrits b, be

bo by | b, b; —> b, | bio

b, | bys | - | - | by

Figure 11.9. Exemple d’un entrelaceur.

11.3.4 Modulation

Vu que la transmission des symboles ne peut pas s’effectuer sous forme numérique, il est
nécessaire de donner un sens physique aux « 0 » et « 1 ». La modulation est I’opération qui associe a

chaque symbole un signal électrique analogique [63], [64]. Le signal modulé s’écrit sous la forme :

m(t) = R[Ty x (£) eI2hot | (11.9)

OU Cy (t) est I’enveloppe complexe correspondant au k*™ symbole qui s’écrit sous la forme :

x,(t) = Y. x, rect(t — kT) (11.10)
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Les schémas de modulation les plus utilisé sont :
e MDF : Modulation par déplacement de fréquence ;
¢ MDA : Modulation par déplacement d’amplitude;
e MDP : Modulation par déplacement de phase ;

e QAM : Modulation par déplacement d’amplitude en quadrature.

Dans la partie suivante nous allons aborder les deux schémas de modulation MDP et QAM qui
sont utilisés pratiqguement dans tous les systemes numériques en particulier les technologies sans fils.

Contrairement aux deux schémas de modulation MDA et MDF qui sont de moins en moins utilisés.

A. Modulation par déplacement de phase (PSK Phase Shift keying)

Dans ce cas on varie juste la phase de la porteuse en associant une phase ¢y a chaque symbole

selon une table de correspondance. Le signale modulé s’écrit donc comme suit :

m(t) = R[Ty xp (£)e! Ehot+ei)] (11.11)

On déduit par comparaison que :

%, (t) = rect(t — kT) e {xr(t) = rect(t — kT) cos(¢y)

xo(t) = rect(t — kT) sin(¢py) (1.12)

La constellation est le diagramme qui représente toutes les valeurs possibles de x;(t) (axe x) et de
xq(t) (axe y). La figure 11.10 montre quelques exemples de constellation PSQ.

0 o n
i &
Lot
. o
0 1 oM 10
& ] & &
o 1 - 1
O O — > D oS
0 ] 10 o 10
T':r;
(a) 2PSK (ou BPSK) (b APSK (c) BPSK

Figure 11.10. Exemples de constellation QPSK.

=l
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B. Modulation par amplitude en quadrature (QAM Quadrature Amplitude Modulation)

Dans ce cas I’amplitude et la phase sont variés a la fois pour chaque symbole, ceci est obtenu en

variant I’'amplitude des deux signaux x;(t) et xq(t) comme suit :

{x, (6) = rect(t — kT)ay (11.13)

xq(t) = rect(t — kT)by

Avec ay et by sont des constantes associées a chaque symbole qui prennent leurs valeurs dans un
alphabet a M éléments {+A, +3A,+5A,-:-}, ou A est une constante donnée. La constellation pour le

schéma 16-QAM est donné en figure 11.

0ooa 0100 1100 1000
uleliy] oo 111 1001
1
0o 0111 1111 1011
00ia 0110 1110 1010

Figure 11.11. Constellation 16-QAM.

La modulation ASK (Amplitude Shift Keying ) est un cas particulier de la modulation QAM qui

consiste a moduler une seule composante.

I35 FFT

A la réception, les données sont remises en parallele ensuite passées dans le bloc FFT qui

permet de passer du domaine temporel au domaine fréquentiel.

Nprr—1

1 (-somiti)
Ry, = - €Xp FFT/ n=40..,N-1 (I.14)
vV Nerr
k=0

Ou

e k I’indice de sous-porteuse (domaine fréquentiel).

e 1, le symbole recu a I’instant nT;,

.
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e Nger lataille de la FFT.

11.3.6 Démodulation

La démodulation ou la détection est I’opération duale de la modulation, il s’agit d’estimer les
données binaires émises a partir des symboles regus affectés par le canal. Cette estimation est faite en
se basant sur la méthode de la distance Euclidienne. L’estimation du symbole retenu est le point de

constellation qui a la plus petite distance avec le symbole regu.

11.3.7 Désentrelacement

C’est I’opération inverse d’entrelacement. Deux permutations sont faites afin de rendre les bits

dans leurs ordres initiaux qu’ils avaient avant la fonction d’entrelacement.
11.3.8 Décodage de Viterbi

Le décodage de Viterbi a été développé par Andrew J. Viterbi en 1967 [65]. Cet algorithme est
devenu le plus utilisé pour décoder les codes de convolution. Il est basé sur le diagramme de treillis
ou il cherche a trouver la séquence d’états la plus probable dans un treillis a partir de la séquence
recue. L’algorithme de Viterbi repose sur le décodage a maximum de vraisemblance (ML) dans le cas
ou la longueur de contrainte de code de convolution est faible (inférieur a 8). La méthode de ML
consiste a chercher le mot recu le plus proche du mot code dans un treillis en prenons compte 2™+
chemins [66].

L'algorithme de décodage de Viterbi utilise la métrique de branche qui est une mesure de la
distance entre ce qui a été transmis et ce qui a été regu. Elle correspond a la distance de Hamming

dans le cas d’un canal binaire symétrique et a la distance euclidienne dans le cas d’un canal gaussien.

L'algorithme de Viterbi repose sur I’idée que, pour chaque état seul le chemin le plus probable
est gardé pour les états suivants de la recherche ce qui réduit la complexité de calcul. Soit s; =
(si(l),sl.(z), ---,sl.(m)) I’état de codeur & I’instant i et T(i, s;_4,s;) la branche du treillis qui correspond
au passage de s;_; as;. La branche métrique est définie par d(T(i,s;-1,5:)) = dy(T(, Si-1,51))

dans le cas d’un canal binaire et dans le cas d’un canal Gaussien est définie comme suit :

2

m m
d(T (i, 5i-1,51)) =z Xl.(]) +z ) YU) (11.14)

j=1

-
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On appelle un survivant le chemin retenu qui correspond a la métrigue cumulée minimale
u(i,s;) = rsril_i{l(A(T(i, Si—1,5i)) (IL.15)
Ou A(T(i, s;—1,s;) est la métrique cumulée de la branche T'(i, s;_1, s;) donnée par
AT, si-1,80) = pl —1,5i-1) + d(T (0, 5i-1,5)) (11.16)

La séquence décodée est la suite des valeurs stockées dans la mémoire de i=1 a i=k en suivant

le chemin de vraisemblance du début de treillis jusqu’au dernier survivant.
11.3.8.1 Algorithme de Viterbi a sortie douce SOVA

L'algorithme de Viterbi a sortie douce (SOVA) est une variante de l'algorithme de Viterbi. Cet
algorithme a deux modifications [67] par rapport a I'algorithme classique de Viterbi. Premierement, les
métriques de chemin utilisées pour sélectionner le chemin de probabilité maximale a travers le treillis
sont modifiées pour prendre en compte les probabilités a priori des symboles. Deuxiémement,
I'algorithme est modifié pour fournir une sortie douce pour chaque bit décodé indiquant la fiabilité de

la décision.

Considérons le fonctionnement d'un algorithme de Viterbi. A un moment i, chague chemin
restant dans le treillis indique une série d'opérations d'ajout / comparaison / sélection, chacun ayant
pour résultat la sélection d'une valeur pour un bit d'information ou un symbole. Hagenauer et Hoeher
ont noté que la probabilité qu'une valeur donnée soit correcte est proportionnelle a la proximité avec
laquelle I'algorithme est parvenu a sélectionner la ou les autres valeurs [67]. L'algorithme parcourt tout
le treillis, tracant ainsi le chemin ML (le plus probable). Ensuite, I’algorithme retrace le long du
chemin ML, en notant toutes les comparaisons de métriques de chemin qui auraient pu modifier la
valeur du bit d’information ML sélectionnée a I’instant i-a. La plus petite comparaison entre les
métriques de chemin partielles comparées est sélectionnée. Ainsi, la minimisation n'est effectuée que
pour les chemins qui se confondent avec le chemin ML, ce qui aurait donné une valeur différente pour

le bit & l'instant i-a s'ils avaient été sélectionnés comme survivants.

L’estimation & la sortie du décodeur U = {{,,--,0, } en traitant la séquence regue

Y = {y1, -, yx} comme suit :

A

U = Arg maxyeg, P(U[Y)

.17
= Arg maxyeg, P(Y|U) ( )

.
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Avec Sy est I'ensemble de toutes les séquences possibles de U associées a tous les chemins possibles
du treillis.

Une décision souple peut étre définie comme le rapport log-vraisemblance:

Y=u P(UIY)

A =ulY) =Ing—-F+=
' Yu=u PUIY)

(11.18)

11.3.8.2 Décodage de Viterbi dans le cas de bruit SaS

Dans cette section, nous donnons le contexte et la littérature de la conception du décodeur pour
les signaux en bruit SaS. Les décodeurs traditionnels Viterbi et MAP, qui ont une métrique de branche
optimisée pour le bruit gaussien, fonctionnent mal avec un bruit symétrique stable. Etant donné que la
métrique de branche optimale du maximum de vraisemblance nécessite des calculs lourds en raison de
I'absence d'expression explicite de la fonction de densité de probabilité, ce qui nécessite une
transformée de Fourier inverse pour la calculer, de nombreux décodeurs sous-optimaux ont été
proposés dans la littérature pour différents décodeurs, tels que les décodeurs de Viterbi et MAP.

Cependant, il y a toujours un compromis entre la complexité et la performance [68], [69].

Les décodeurs qui sont concus sur la base d'une hypothése gaussienne donnent de mauvaises
performances. Ces décodeurs utilisent des non-linéarités simples pour améliorer les performances des
décodeurs conventionnels optimisés pour le bruit gaussien. Cependant, leurs performances sont encore
loin d'étre optimales. De plus, de nombreux décodeurs sous-optimaux dépendent de méthodes ad hoc
pour améliorer les performances.

Le symbole recu peut étre exprimé par :
ri,j = xl-,j + Tli’j (II 19)

Ou i est Iindice de temps, x; ; est le symbole transmis et n; ; est I’additive impulsive noise AWSasS.

L’algorithme de Viterbi peut étre utilisé pour effectuer le meilleur décodage de seéquence de
maximum de vraisemblance (ML) des échantillons regus. La métrique de branche ML (ML-BM) de

I'algorithme de Viterbi au moment présent est la suivante:

N¢
s, = ) 108 fi il ) (11.20)
=

.
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Ou f (rijlx;;) est la fonction de densité de probabilite conditionnelle (PDF) de I'échantillon recu

conditionnée par le bit de code transmis.

Le détecteur ML est peu pratique car il nécessite des calculs complexes tels que l'intégration
numérique ou le fonctionnement DFT pour calculer la fonction de densité de probabilité pour chaque
échantillon recu :

e N opérations log ;
o N opérations de division ;
e 2N opérations FFT ;
e Connaissance de a.
En tant qu’une solution sous-optimale, nous utilisons pour ce qui suit le décodeur Viterbi

Gaussien pour 1,7 < a < 2 et le décodeur Viterbi de Cauchy pour a < 1,7 .

A. Décodeur Viterbi Gaussien : le ML-BM est simplifié en supposant a. = 2 en (11.20) (c’est-a-
dire que le bruit est supposé étre gaussien) [70], [71]. La métrique de branche résultante est la

métrique euclidienne (Gauss-BM):
Nc
2
HGauss = Z(r] - xj) (I1.21)
j=1

Cependant, le décodeur de Viterbi avec Gauss-BM donne des performances médiocres par rapport au

décodeur optimal avec un o<2.

B. Décodeur Viterbi de Cauchy : Le détecteur de Cauchy a été utilisé comme détecteur sous-

optimal pour toutes les valeurs de a en raison de ses performances robustes [72], [73].
Ne
2
Heauchy = Z log (y*+(r; — x;)") (11.22)
j=1

11.3.9 Désembrouillage

Le désembrouillage est fait en utilisant le méme mécanisme que la fonction d’embrouillage, ce
processus permet de remettre les bits dans leurs ordres initiaux. A la sortie, le BER est calculé en

comparant les bits résultants aux bits émis.

Aprés avoir présenté tous les différents blocs du systeme OFDM, nous procédons a la
simulation des performances du schéma proposeé a I’aide du code implémenté sous Matlab en utilisant

le modeéle de canal Rayleigh.

.



Chapitre 11 Etude de la transmission OFDM dans le canal AWSaSN

1.4 Résultats de simulation

Dans cette section, nous fournissons des résultats de simulation pour montrer les
performances du codage convolutif pour un systéme de communication OFDM sous I’effet de bruit
SoS. Le systeme OFDM est implémenté en utilisant un nombre de sous-porteuses N=512 avec une
longueur de Cp=128. Nous avons utiliseé plusieurs taux de codage (1/2, 2/3 et 3/4) et différents
schéma de modulation (BPSK, QPSK, 16-QAM et 64-QAM).

11.4.1 Performances en termes de taux d’erreur binaire

Afin  d’analyser le comportement de code de convolution dans différents
environnements a bruit impulsif SaS, nous avons simulé un systtme OFDM pour différents
degrés d’impulsivité (différentes valeurs de a) en utilisant une modulation BPSK avec un
taux de codage R=1/2. Les performances en termes de BER en fonction de GSNR pour le

systeme codé et non codé sont présentées sur la figure 11.12.

.
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Figure 11.12. Comparaison de performance en termes de BER d’un systtme OFDM pour

différentes valeurs de o.

A partir de la figure 11.12, nous observons que la valeur du BER dépend clairement du degré
d’impulsivité de I’environnement. Nous remarquons que le BER obtenu pour les environnements trés

impulsif a=1,2 est beaucoup plus élevé en le comparant avec celui obtenu dans le cas des

@
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environnements moyennement impulsif a= {1,5; 1,8}; et la valeur de BER de ce dernier est plus

grand que celle du cas Gaussien oa=2.

La figure 11.12 (b) montre les améliorations du BER apporté par le codage de convolution. Dans
le cas Gaussien, le BER du systéme non codé est de 6-10~3 pour un GSNR= -10, cependant il
diminue a 2,6 - 10* dans le systéme codé. Nous voyons aussi que le systéme codé fournis un gain de
GSNR d’environ 3 dB pour un BER de 1072 dans le cas de o= 1,2 et a= 1,8. En comparant les
tracés dans différents scénarios de bruit, nous pouvons voir que plus la valeur de o diminue plus les

performances se dégradent a cause de la grande dispersion dans les échantillons de bruit SasS.

Suite a cette analyse, nous pouvons déduire que le code de convolution améliore la qualité de la

transmission OFDM en terme de BER dans les milieux a bruit SaS quelque soit le degré d’ impulsivité.

Figure 11.13 représente le taux d’erreur binaire BER (Bit-Error-Rate) en fonction de GSNR dans
le cas d’un environnement trés impulsif a=1,2. Premierement le BER du systeme non codeé est évalué
pour différents schéma de modulation (BPSK, QPSK, 16-QAM et 64-QAM) figure 11.13 (a). En
deuxieme lieu, les performances de différents couples (taux de codage, schéma de modulation) ont été

comparées sur la figure 11.13 (b).

A partir de la figure 11.13, nous pouvons facilement voir que le systeme codé donne de
meilleures performances par rapport au systeme non codé. Nous observons une réduction du BER

d’une maniére significatif avec un gain important de GSNR.

La modulation BPSK atteint un BER de 1072 pour un GSNR de 18 dB dans le systéme non
codé et de 10 dans le systéme codé avec un R=1/2, ce qui nous donne un gain de 8 dB. Pour la méme

valeur du BER, QPSK, 1/2 nous offre un gain de 9 dB et c’est le cas pour tous les autres schémas.

Les résultats présentés dans la figure 11.13 (b) montrent les améliorations du BER apportées au
systeme OFDM codé par I’utilisation de différents taux de codage pour les mémes schémas de
modulation. Prenons I’exemple de la modulation QPSK, pour la méme valeur de GSNR égale a 10
dB, dans le cas de R=1/2 nous avons un BER qui égale a 0,07. Par contre dans le cas de R=3/4, les
BER et de 0,1. La modulation 16-QAM atteint BER de 10™* pour GSNR=23 avec le taux de codage
R=2/3, alors que son BER est de 0,05 pour R=3/4. En s’appuyant sur ces résultats, nous pouvons
conclure que la diminution du BER ne dépend pas seulement du choix de la modulation mais aussi du

taux de codage utilise.

.



Chapitre 11 Etude de la transmission OFDM dans le canal AWSaSN

| —o—BsK

| —w—QPsK

—&— 15 OAM ]
Bd QAM

GSNR (dE)

(a) systéme non codé

[ = v P, AV, ", L. A TP
[ I . TN TP, PN S T S
I AR, TNR. TN Y NS 1 SR
3 :
10k —o—BsK 12
K —— P51 152
. LIPSk 344 N RS, SUUDREUURUEY AR
1|:|'4 R L 16 QAMIL |
16 QAN 3/ [0 RO 3
| =B QAMIS [
B4 QAR 3 o ........... ............ ]
-1|:|'5 i 1 i 1
-10 ] 10 20 30 40
GSMNR (dB)

(b) systeme codé

Figure 11.13. Comparaison des performances en termes de BER d’un systeme OFDM dans un

environnement trés impulsif o=1,2.
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11.4.2 Performances en termes de débit
Dans cette partie, nous allons évaluer I’influence de bruit SaS sur le débit du systtme OFDM et

I’amélioration apportée par le code de convolution. La figure 11.14 illustre le débit en fonction du

GSNR pour le systéme codé et non codé pour différentes valeurs de a.

Uncoded Throughput vs GSNR
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Figure 11.14. Comparaison des performances en termes de débit d’un systéeme OFDM pour

différentes valeurs de o.

Compte tenu des résultats obtenus, nous constatons que plus o diminue plus on a une diminution
importante du débit. Dans le systéme non codé, afin d’obtenir un débit de 1000 Mbit/s il nous faut une
augmentation de GSNR de 2; 4 ; 12; 22 dB selon respectivement les valeurs de a 1,8; 1,5 ; 1,2 et 1 par
rapport au cas Gaussien o=2. En comparant les débits du systéme non codé avec celles du systéme
code, nous pouvons Voir que nous avons un gain de plus de 5 dB pour les différentes valeurs de a. Ce

qui montre I’efficacité du code de convolution quelque soit le degré d’impulsivité du bruit considéré.

I1.5 Conclusion

Les techniques OFDM ont été largement utilisées dans les systémes de communication sans fil.
Dans ce chapitre, la chaine OFDM a été présentée d’une maniére approfondie. Les différents blocs
composants la chaine de transmission on été implémentés sur Matlab. Le codage et le décodage ont été
judicieusement choisis de la littérature pour avoir le meilleur rapport performances complexité en

présence d’un bruit SasS.
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Nous avons évalué les performances du codage de convolution dans un systeme OFDM affecté
par un bruit impulsif SaS. Les résultats de simulation confirment que le groupement entrelacement,
codage de convolution et le décodage de Viterbi améliore les performances du systéemes OFDM dans
les environnements & bruit SaS, mais ces résultats restent trés limités dans les milieux trés impulsifs
par rapport au bruit Gaussien.

Dans le méme contexte et afin d’améliorer la qualité de la transmission affectée par le bruit Sas,
nous ferons appel dans le chapitre suivant & une autre technique de suppression de bruit basée sur le

filtrage adaptatif.
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I11.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous nous intéressons & une technique basée sur le filtrage adaptatif pour la
suppression du bruit impulsif. Les tests de validation de I’approche proposée seront conduits sur le
signal électrocardiogramme ECG. Les améliorations apportées au systeme d'analyse de ces signaux
sont devenues un axe de recherche majeur. Bien qu'il s'agisse d'un test relativement simple a réaliser,
I'interprétation du tracage ECG nécessite une formation importante. L’ECG est couramment utilisé
pour évaluer les fonctions électriques et musculaires du cceur ce qui joue un réle important dans le
premier diagnostic de la maladie cardiaque et étant donné qu’il est faible et sensible au bruit, il est tres
important que le bruit soit éliminé avant d’arriver au point de réception afin qu’une bonne décision
puisse étre prise pour un traitement. Les bruits dans le signal ECG sont de nature non stationnaire et
sont dus a diverses raisons telles que les interférences électromagnétiques, les interférences de lignes
électriques, le bruit généré par les dispositifs électroniques, le bruit de contact des électrodes et le bruit

musculaire. Différentes techniques sont rapportées dans la littérature pour I’annulation du bruit.

Le filtrage par ondelettes (WF) a été utilisé dans certaines approches pour ses performances de
détection élevées dans le bruit a basse fréquence et méme dans le cas contraire [74]. Le filtre de
Kalman avec estimation adaptative de la covariance de bruit a également été utilisé dans [75] ou le
signal ECG réel est utilisé comme base pour déduire si les données ECG sont corrompues par du bruit
ou des variations dynamiques. Les algorithmes adaptatifs sont largement utilisés comme annulateurs
de bruit, I’algorithme LMS (Least Mean Square) et le normalisé LMS (NLMS) sont utilisés dans [76]
pour éliminer les interférences de ligne d'alimentation du signal ECG, LMS a été modifié par Sarthak
Panda et MihirNarayanMohanty [77] et utilisé dans le méme but (Annulation du bruit impulsif a partir
du signal cardiaque). L'algorithme proposé a bien supprimé le bruit avec une amélioration significative
du RSB par rapport au LMS.

Le filtre adaptatif basé sur RLS (Recursive Least Square) est utilisé pour éliminer le bruit du
signal ECG [78] et donne les meilleurs résultats en termes de SNR avec convergence rapide, Alina
Mirza et al [79] ont proposé une nouvelle méthode pour la suppression de bruit impulsif du signal
ECG en fonction de I'espace d'état algorithme des moindres carrés récursifs (SSRLS). La comparaison
des performances de SSRLS, NLMS et RLS présente de meilleurs résultats en termes de vitesse de

convergence et d'annulation de la MSE.

Dans la premiére partie de ce chapitre, nous fournissons une vue générale du systéme
cardiovasculaire et nous présentons les différents paramétres qui décrivent le signal ECG. Ensuite, une

description deétaillée du filtrage adaptatif est donnée. Le chapitre sera terminé par la présentation et la

.
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discussion des résultats de simulation obtenus par I’application de I’approche, de suppression du bruit

impulsif, proposée et basée sur le filtrage adaptatif.

I11.2 Anatomie du cceur et I’Electrocardiogramme

111.2.1 Anatomie de cceur

Le cceur est un organe creux et musculaire, véritable pompe qui assure la circulation du sang
dans le corps. Sa forme est similaire & un pyramide son apex (sommet) pointe vers le bas [80]. Le
ceeur se situe dans la cage thoracique entre les deux poumons plus précisément dans le médiastin. 1l est
divisé en deux parties, cceur droite qui contient du sang pauvre en oxygene et le cceur gauche ou le
sang est riche en oxygene. Chaque partie comporte deux cavités : oreillette et ventricule (droite et
gauche) reliés entre eux par la valve tricuspide pour la partie droite et la valve mitrale pour la partie
gauche.

Le ceeur est connecté a I’autre organe par les vaisseaux associé les deux veines caves (inférieur
et supérieur), les artéres pulmonaires, et I’artére aorte. Le ventricule droit communique avec I’altére
pulmonaire a travers la valve pulmonaire et la valve aortique assure la communication entre le
ventricule gauche et I’aorte comme le montre la figure ci-dessous (voir [81], [82] pour une approche

médicale profonde).

Veine cave

supérieure - Artére pulmonaire

Veine pulmonaire

Oreillette droite.
- QOreillette gauche

Valve triscupide -
Valve mitrale

Valve pulmonaire -~

- Valve aortique

Ventricule droite

“--Ventricule gauche

Figure I11.1. Schéma général du cceur.
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111.2.2 L’activité électrique du cceur

Le signal électrique cardiaque contrdle le rythme cardiaque de deux maniéres. Premierement,
chaque impulsion électrique générant un battement de cceur, le nombre d’impulsions électriques
détermine la fréquence cardiaque. Et deuxiémement, lorsque le signal électrique "se propage” sur le
ceeur, il provoque la contraction du muscle cardiaque dans le bon ordre, coordonnant ainsi chaque
battement de cceur et garantissant un fonctionnement aussi efficace que possible du cceur.

L’impulsion électrique se propage comme une vague dans le muscle cardiaque. Cette impulsion
est produite par une structure minuscule appelée nceud sinusal situé dans la partie supérieure de
l'oreillette droite. A partir du nceud sinusal, le signal électrique se propage vers le nceud auriculo-
ventriculaire, ce qui provoque la contraction des deux oreillettes. Ensuite le courant progresse dans le
faisceau de HIS et dans le réseau rapide de Purkinje jusqu’a la pointe du ceeur,

ou il provoque la contraction des ventricules.

aredllatte drota

| areillette gaucha

neeud sinusal R—

nceud auniculo
ventriculaire

trone du -
faisceau de Hys
faisceau de Hys

e
wenlricule dro

/™ veniricule gaucha

réseau de Purkingg

Figure 111.2. L activité électrique du ceeur.

111.2.3 Le signal électrocardiogramme

L’électrocardiogramme ECG est obtenu a I’aide d’un appareil, I’électrocardiographe, qui
enregistre graphiquement I’activité électrique du cceur en fonction du temps. Utilisé pour mesurer la
fréquence et le rythme cardiaque, ainsi que fournir des informations indirectes sur le flux sanguin dans

le muscle cardiaque.
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Ce signal électro-physiologique est mesuré a I’aide des électrodes métalliques bien placées
sur la surface de la peau. Un systéme standardisé a été développé pour le placement des électrodes et
leurs positions utilisees pour le recueil du signal ECG sont connues pardérivations électro-
cardiographiques. Dix électrodes sont nécessaires pour produire 12 dérivations électriques du cceur.

Un fil d'électrode, ou patch, est placé sur chaque bras et jambe et six sur la paroi thoracique.
111.2.4 Détection du signal ECG

A. Les dérivations périphériques

Les dérivations de membres bipolaires (DI, DII, DIII) développées par Willem Einthoven visent
a calculer le vecteur de dépolarisation moyen du cceur dans le plan frontal (axe électrique du cceur). La
plage normale des axes électriques est comprise entre + 30 et -110 dans le plan frontal.

Elles sont obtenues au moyen de quatre électrodes appliquées au bras droit, au bras gauche et
a la jambe gauche, I'électrode de la jambe droite étant une électrode neutre destinée a éliminer les

parasites électriques pour former un triangle (triangle d’Einthoven).

e DI : entre bras droit (p6le -) et bras gauche (podle +);
o DIl : entre bras droit (pole -) et jambe gauche (poble +);

e DIIl : entre bras gauche (pble -) et jambe gauche (pble +).

Les dérivations unipolaires des membres augmentés de Goldberger (aVg, aVietaVg) sont
utilisées pour déterminer I’orientation du cceur. Ces dérivations sont obtenues entre une électrode
exploratrice placée au sommet du triangle d'Einthoven et une borne dont le potentiel est la
moyenne des potentiels des trois sommets du triangle d'Einthoven. Les potentiels obtenusVg, Vi,

et Vg serons ensuite amplifié (augmenté) par un facteur de 1,5 (d’ou la lettre a).

o aVpg: a=augmented (amplifié), V = Voltage, R = Right (bras droit);
e aV;:a=augmented (amplifié), V = Voltage, L = Left (bras gauche);
e aVp:a=augmented (amplifié), V = Voltage, F = Foot (pied gauche).

-
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(b) (a)

Figure 111.3. Les dérivations périphériques (a) bipolaire (b) unipolaire.

B. Les dérivations précordiales

Les dérivations précordiales introduites par Wilson sont assurées par six électrodes installées au
niveau de la poitrine. On les identifie sous les appellations V1, V2, V3, V4, V5, et V6. Ces potentiels
sont unipolaire obtenus a partir d’une électrode exploratrice (pble positif) placée sur le thorax et

I’électrode de référence (pble négatif) qui correspond a peu pres au centre du cceur.

@ %

Figure 111.4. Les dérivations précordiales.

e V1: 4éme espace intercostal, bord droit du sternum (ligne parasternale) ;

e V2:4eme espace intercostal, bord gauche du sternum (ligne parasternale) ;
e V3:ami-distance entre V2 et V4 ;

e V4: 5éme espace intercostal, ligne médio-claviculaire gauche ;

e V5: ami-distance entre V4 et V6, sur la ligne axillaire antérieure ;

e V6: méme niveau horizontal que V4 et V5, ligne axillaire moyenne.

a
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Le signal ECG est un signal périodique qui se répete a chaque cycle cardiague composé d’une
série d’ondes électriques de durées et formes bien définies. En réalité ces ondes traduisent (1) la
dépolarisation, la propagation d'un stimulus dans le muscle cardiaque et (2) la repolarisation, le retour
du muscle cardiaque stimulé a I'état de repos dont les étapes sont successives comme illustré dans

la figure 111.5.

Début de l'excitation Retard de l'influx Début de I'excitation  Excitation ventriculaire
auriculaire auriculo-ventriculaire ventriculaire dans complite
l'apex du coeur
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sinusal : - R,
auriculo-ventriculaire auriculo-ventriculaire :“:::'rltl”n_llj(l:
|
|
m'l'm_/"\_ J\ﬂ/ﬂ,—/ ~— _n.A_&
T

Q s
. aT |

Figure H1.5. L activité électrique du cceur.

o L’onde P: représente la dépolarisation née du nceud sinusal, qui se propage dans les
oreillettes et provoque leur contraction (dépolarisation auriculaire). La durée normale de
I'onde P ne dépasse pas 0,12 s et la tension dans les dérivations des membres ne doit pas
dépasser 0,25 et 0,15 mV. Une onde P qui est entaillée et dépasse les valeurs indiquées ci-
dessus (tension, durée et polarisation dans les conducteurs appropriés) est considérée comme
anormale.

e Le segment PQ : La plage normale pour l'intervalle PQ est 0,12-0,20 s. L'intervalle PQ peut étre
raccourci dans les syndromes de pré-excitation, dans lesquels les dépolarisations des oreillettes
sont transmises aux ventricules via une voie de conduction accessoire anormale qui passe par le

nceud A-V.
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o Le complexe QRS : Il s'agit du groupe d'ondes le plus important sur I'ECG et représente la
dépolarisation ventriculaire. La premiére déviation vers le bas est I'onde Q. La premiére
déviation vers le haut s'appelle I'onde R. L'onde S est la derniére déviation vers le bas du
complexe QRS. L'onde Q n'est pas une composante constante du complexe QRS (ventriculaire).
La durée normale du complexe QRS ne dépasse pas 0,12 s. La tension varie genéralement entre
15et2,0mV.

o Le segment ST : fait suite au QRS. Il est normalement isoélectrique correspond a la
dépolarisation de toutes les cellules ventriculaires.

o L’onde T : suit le complexe QRS et correspond a la repolarisation des ventricules. Elle
survient aprés retour a la ligne isoélectrique. C'est un phénomeéne électrique et ne témoigne
aucun événement meécanique, pendant lequel les ventricules redeviennent stimulables.

e L'intervalle QT : Il s'agit de la distance entre le début du complexe QRS et la fin de
I'onde T, englobant I’excitation (dépolarisation)jusqu'a la relaxation(repolarisation)
ventriculaires.

e L’onde U : est une déflexion positive de faible amplitude qui est parfois observée aprés

I'onde T et presque uniquement visible chez les athlétes.

Plus de détails sur les caractéristiques sur I’ECG normal peut étre trouvé dans [83].

I11.2.5 Les différents bruits présents dans I’'ECG

Les signaux d’intérét des pulsations cardiaques se situent dans la gamme des millivolts et
couvrent une gamme de fréquences allant de 0,05 a 100 Hz, ce qui est un défi a mesurer en présence
de bruit ambiant de fréquence plus élevée tels que les interférences d'alimentation en courant
alternatif, les interférences RF dues aux équipements de chirurgie et les dispositifs implantés tels que
les stimulateurs de rythme et les systémes de surveillance physiologique et les téléphones portables du
personnel de I’hopital et des visiteurs, peuvent également avoir une incidence sur la précision. Les

principales sources de bruit dans I’ECG sont:

e bruit basse fréquence ;

e Interférences sur les lignes électriques (bruit 50Hz ou 60Hz des lignes électriques) ;

e Bruit musculaire (ce bruit est trés difficile & éliminer car il se trouve dans la méme
région que le signal réel. 1l est généralement corrigé par un logiciel) ;

e Autres interférences (bruit de radiofréquence provenant d’autres égquipements).
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I11.3 Filtres adaptatif

Un filtre adaptatif [84] est un systeme a filtre linéaire constitué d’une fonction de transfert
restreinte par paramétres variables et d’une moyenne pour ajuster ces parametres selon un algorithme
d’optimisation. Les filtres linéaires adaptatifs sont des systémes dynamiques linéaires a structure et
paramétres variables ou adaptables et ont la propriété de modifier les valeurs de leurs paramétres,
c'est-a-dire leur fonction de transfert, lors du traitement du signal d'entrée, afin de générer le signal a la
sortie qui est sans composants indésirables, le bruit et la dégradation et aussi des signaux

d'interférence.

Le filtre adaptatif tente de modéliser la relation entre deux signaux en temps réel de maniére
itérative. Les filtres adaptatifs sont souvent réalisés soit sous la forme d'un ensemble d'instructions de
programme s'exécutant sur un dispositif de traitement arithmétique tel qu'un microprocesseur ou une
puce DSP, soit sous la forme d'un ensemble d'opérations logiques implémentées dans un FPGA (Field-
Programmable GateArray) ou de maniére semi-personnalisée ou personnalisée. Circuit intégré VLSI.
Cependant, en ignorant les erreurs introduites par les effets de précision numérique dans ces
implémentations, le fonctionnement fondamental d'un filtre adaptatif peut étre caractérisé
indépendamment de la réalisation physique spécifique qu'il nécessite. Pour cette raison, nous nous
concentrerons sur les formes mathématiques des filtres adaptatifs, par opposition a leurs réalisations
spécifiques sous forme logicielle ou matérielle. Les descriptions des filtres adaptatifs mis en ceuvre sur

les puces DSP et sur un circuit intégré dédié se trouvent respectivement dans [85], [86], [87] et [88].

Un filtre adaptatif est défini par quatre aspects:
e |es signaux en cours de traitement par le filtre ;
e la structure qui définit comment le signal de sortie du filtre est calculé a partir du signal
d'entrée ;
e les parametres de cette structure qui peuvent étre modifiés de maniére itérative pour
modifier la relation entrée-sortie du filtre ;
e L'algorithme adaptatif décrivant comment les paramétres sont ajustés d'un instant a

l'autre.

En choisissant une structure de filtre adaptatif particuliere, on spécifie le nombre et le type de
parametres pouvant étre ajustés. L'algorithme adaptatif utilisé pour mettre a jour les valeurs de
parametre du systéme peut prendre une multitude de formes et est souvent dérivé en tant que forme de

procédure d'optimisation minimisant un critére d'erreur utile pour la tache a accomplir.
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Dans cette section, nous présentons le probleme général du filtrage adaptatif et introduisons la
notation mathématique pour représenter la forme et le fonctionnement du filtre adaptatif. Nous
fournissons ensuite plusieurs structures différentes qui se sont avérées utiles dans des applications
pratiques. Enfin, nous donnons une simple dérivation de I’algorithme LMS (Least-Mean-Square), qui
est peut-étre la méthode la plus populaire pour ajuster les coefficients d’un filtre adaptatif, et nous

discutons certaines propriétés de cet algorithme.

La figure 111.6 montre un schéma fonctionnel dans lequel un échantillon d'un signal d'entrée
numérigque x(n)est introduit dans le filtre adaptatif, qui calcule a son réle I’échantillon du signal de
sortie correspondant y(n) a I’instant n. Le signal de sortie est comparé & un deuxiéme signal d(n),
appelé signal de réponse souhaité, en soustrayant les deux échantillons a I’instant n. Ce signal de

différence e(n) est appelé signal d'erreur, donné par :

e(n) =dn) —yn) (1n.1)

Le signal d'erreur est introduit dans une proceédure qui modifie ou ajuste les parametres du filtre
de l'instant n & l'instant (n+1) de maniére bien définie. Lorsque l'indice de temps n est incrémenté, on
espere que la sortie du filtre adaptatif correspond de mieux en mieux au signal de réponse souhaité par
le biais de ce processus d'adaptation, de sorte que la valeur de e(n) diminue avec le temps. Dans ce
contexte, ce que I’on entend par «meilleur» est spécifié par la forme de I’algorithme adaptatif utilisé

pour ajuster les paramétres du filtre adaptatif.

d(n)
x(n) z ym) A em)
————»|  Filtre Adaptatif | ——>( +

Y

Figure 111.6. Schéma général de filtre adaptatif.

111.3.1 Applications des filtres adaptatifs

Dans cette partie, nous fournissons une vue d'ensemble des applications nombreuses et variées
dans lesquelles des filtres adaptatifs ont été utilises avec succés. Nous discutons maintenant des
formes de ces applications en termes de classes de problémes plus générales décrivant la relation
supposeée entre d(n)et x(n). Notre discussion illustre les principaux problémes liés a la sélection d'un

filtre adaptatif pour une tache particuliere.
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A. ldentification

Considérons la figure 111.7 qui montre le probléme générale de I’identification d’un systeme. Le
systeme inconnu représente une relation d’entrée-sortie générale plus un signal appelé bruit
d’observation car il altere les observations du signal & la sortie du systéme inconnu. L’objectif pratique
du filtre adaptatif est de déterminer le meilleur modéle linéaire qui décrit la relation entrée-sortie du

systéme inconnu [89].

= Systéme Inconnu

+
x(n) / gim <(n) L

- Filtre Adaptatif o + )

Figure 11.7. Principe de I’identification.

B. Egalisation de canal

L’égalisation des canaux a été I’une des premieres applications des filtres adaptatifs décrite dans
le travail pionnier de Lucky [90], et il reste l'une des utilisations les plus populaires d'un filtre
adaptatif. La figure 111.8 illustre le probleme de I’égalisation de canal. L'émetteur envoie une sequence
s(n) connue de I'émetteur et du récepteur. Toutefois, en égalisation, le signal regu est utilisé comme
signal d'entrée x(n) dans un filtre adaptatif, qui ajuste ses caractéristiques de sorte que sa sortie
corresponde étroitement a une version retardée (n-1) du signal transmis connu. Aprés une période
d’adaptation appropriée, les coefficients du systeme sont soit fixés et utilisés pour décoder les futurs
messages transmis, soit adaptés en utilisant une estimation brute, du signal de réponse souhaité,

calculée a partir de y(n).
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d(n)

x(n) /

e(n)
Systéme Inconnu Filtre Adaptatif o +

+
s(n) AN ”

k4

Bruit

Figure 111.8. Principe de I’égalisation de canal.

C. L’annulation d’interférence

Le principe de I’annulation de bruit consiste a obtenir une estimation du signal bruit e(n) et a le
soustraire du signal corrompu. La figure 111.9 décrit le concept d’annulation d’interférence dans sa
forme la plus simple. L'annuleur a deux entrées : primaire et référence. L'entrée principale est le signal
corrompu d(n), c'est-a-dire le signal souhaité plus les interférences. Par contre, L'entrée de référence
x(n) provient de la source d'interférence uniquement. Le filtre adaptatif est ajusté de maniére a ce
qu'une réplique du signal d'interférence présent dans le signal primaire apparaisse a sa sortie, y (n). En
soustrayant cela de I'entrée principale, on obtient une sortie qui est libérée de toute interférence, d'ou le

nom annulation d'interférence [91].

signal - ! d (H)

souhaité _y ©

.,
ik

/ 1+ em

- N Filtre i
*| Adaptatif \F 7

x(n)

Interférence |~

Figure 111.9. Principe de I’annulation d’interférence.

D. Prédiction linéaire

La figure 111.10 illustre le principe de la prédiction. Dans ce systéme, le signal d'entrée x(n) est

dérivé du signal de réponse souhaité,
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x(n) =d(n—A) (1n.2)

Ou Aest une valeur de retard. Dans ce cas, le filtre adaptatif linéaire tente de prédire les valeurs

futures du signal d'entrée a lI'aide d'échantillons antérieurs, ce qui donne lieu a la prédiction.

d{n) x(n) 7 ‘“‘+ e(n)

— Retard Filtre Adaptatif — + ——

w

Figure 111.10. Principe de la prédiction linéaire.

111.3.2 Structures de filtre adaptatif

La structure la plus couramment utilisée dans la mise en ceuvre des filtres adaptatifs est la
structure transversale, illustrée dans la figure 111.11. Le filtre adaptatif a une seule entrée, x(n)et une
sortiey(n). La séquence d(n)est le signal souhaité. La sortiey(n)est générée sous la forme d'une
combinaison linéaire des échantillons retardés de la séquence dentrée x(n), conformément a
I'équation (111.5) [92].

y(m) = Xi5g' wi(m) x(n — ) (1.3)

Ou w;(n) sont les coefficients de filtre (tapweights) qui peuvent varier avec le temps, et ils sont

controlés par un algorithme d'adaptation et N est la longueur du filtre.
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x(n) x(n—1) x(in—N +1)

-

(4 J— + )
‘ <\

-

o

s Algorithme Adaptatif 1.Li

FY -

e(n)

Figure 111.11. Filtre transversal adaptatif.

Dans certaines applications, les entrées de filtre ne sont pas les échantillons retardés d'une seule
entrée. Dans de tels cas, la structure du filtre adaptatif prend la forme linéaire présentée a la figure

I11.12 car sa sortie est une combinaison linéaire des différents signaux recus a ses entrées.

y(m) = X" 0i(n) x;(n) (11.4)

On note que la structure du combineur linéaire est plus générale que la transversale. Ce dernier

cas, peut étre obtenu en choisissant x;(n) = x(n —i).

Les structures des figures 111.11 et 111.12 sont celles des filtres non récursifs, c'est-a-dire que le
calcul de la sortie du filtre ne fait appel a aucun mécanisme de retour. Nous nous référons également a
la figure 111.11 en tant que filtre a réponse impulsionnelle finie (FIR), car sa réponse impulsionnelle est

de durée finie dans le temps.

W(n) = [womw; (M) -+ op1M)]"
=WT(n)X(n) (111.5)

W(n) représente le vecteur coefficient (the weighting vector), ou:

W(n + 1) = W(n) + k(n) + x(n) (111.6)

Ao (n-1) x(n)

k(l’l) = 1+2-1xT(n)$p~1(n-1) x(n)

(1.7

=
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¢ 1) =2"1p ' (n—1) —ATk(n)xT(m) ¢~ *(n—1) (111.8)

L] _ "'--.‘___.—.\\ _.-’/
Algorithme Adaptatif I
x e ] yin)
e(n) I ‘ el
S
-

Figure 111.12. Filtre linéaire adaptatif.

A. L’algorithme LMS

L’algorithme du moindre carré moyen (LMS) est proposé pour la premiére fois par Widrow et
Hoff en 1960 [93]. C’est I’algorithme de filtrage adaptatif le plus utilisé dans la pratique a cause de sa
simplicité et sa robustesse. L'algorithme LMS a également été cité et mis au point par de nombreux

chercheurs. Au fil des années, de nombreuses modifications ont été proposées.

L'algorithme LMS modifie (adapte) les poids de prise du filtre, de sorte que e (n) est minimisé

dans le sens moyen du carré, d'ou le nom LMS [92].

Les valeurs wg(n), w4 (n), -+, wy,_1 (n) sont ajustées de sorte que la différence (111.1) soit minimisée.

La sortie de filtre :

y(m) = WT(n)x(n) (11.9)
L "estimation d’erreur :
e(n) = d(n) — y(n) (111.10)
L’ adaptation :
W(n +1) = W(n) + 2y e(n) x(n) (1.12)

F
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Paramétre : M : longueur du filtre ;
pHipas; O0<u<l
Initialisation : Si la connaissance préalable du vecteur de poids de prise W (n) est
disponible, utilisez-la pour sélectionner une valeur appropriée pouri (n). Sinon,
w(0)=0
Etant donné x(n) : le vecteur d’entré a I’instant n.
x(m) = [x(n),x(n = 1),-,x(n— i+ D"

d(n) : la sortie désirée a I’instant n.

pour étre calculé :
W (n + 1) I’estimation de vecteur poids a I’instant n + 1.
Pourn =0,1,2,--- calculer
e(n) = d(n) — W (n)x(n)
Wn+1)= Wn) + 2ue(n)x(n)

Tableau I11.1. Résumé de I'algorithme LMS.

B. NLMS

L’algorithme LMS normalisé (NLMS) peut étre considéré comme une implémentation spéciale
de I’algorithme LMS qui prend en compte la variation du niveau du signal & I’entrée du filtre et
sélectionne un parameétre de taille de pas normalisé, ce qui donne un algorithme d’adaptation a la fois

stable et convergent [94].
W(n+ 1) = W(n) + 2u(n) e(n) x(n) (1.12)
Ou le pas p(n) varie avec le temps

1

En remplacant u(n) dans (111.12), on obtient

1
xT(n)x(n)

Whn+1) = W) + e(n) x(n) (1.14)

.
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Parametre : M : longueur du filtre ;
MHipas; O<pu<l

Initialisation : Si la connaissance préalable du vecteur de poids de prise W (n) est
disponible, utilisez-la pour sélectionner une valeur appropriée pouriW (n). Sinon,
w(0)=0
Etant donné x(n) : le vecteur d’entré a I’instant n.

x(n) = [x(n),x(n —1),, x(n— N+ 1]T

d(n) : la sortie désirée a I’instant n.

pour étre calculé :
W (n + 1) I’estimation de vecteur poids a I’instant n + 1.

Pourn =0,1,2,--- calculer

e(n) = d(n) — W (m)x(n)

Wh+1)= Whn)+ e(n)x(n)

1
xT(n)x(n)

Tableau I11.2. Résumé de l'algorithme NLMS.

C. RLS

Le filtrage RLS (Recursive Least Squares) a été découvert par Gauss en 1821, mais il n’a pas
été utilisé jusqu’en 1950. En régle générale, le systtme RLS peut étre utilisé pour résoudre tout
probléme pouvant étre résolu par des filtres adaptatifs. Les égaliseurs RLS sont considérés comme
complexes sur le plan informatique et nécessitent des manipulations complexes de la matrice, par
rapport & leurs équivalents. Cependant, ils sont meilleurs en termes de convergence et de stabilité et ils

montrent plus de robustesse face aux variations soudaines des caractéristiques du signal d'entrée.

Le filtre adaptatif des moindres carrés récursifs (RLS) est celui dans lequel I'estimation par
matrice d'autocorrélation est utilisée pour décorréler les données d'entrée actuelles. 1l trouve d’une
maniere récursive les coefficients de filtre qui sont ensuite utilisés pour minimiser une fonction de

coQt pondérée linéaire des moindres carrés relative aux signaux d'entrée [95].

.
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Clw,) = Z m=ile(i)?| (1. 15)

Les équations qui régissant le fonctionnement de RLS sont énumérées ci-dessous [92]:

Les facteurs de pondération sont choisis comme suit :

pp(K) =A""K:k=1,2,..,n (111.16)

Ou A est une constante positive proche et inférieure & 1 appelé facteur d'oubli. Clairement, lorsque
A<1, les facteurs de pondération défini par Eq. (111.16) accordent plus de poids aux échantillons récents
d'estimations derreur (et donc aux échantillons récents des données observées) par rapport aux

anciens.

In-1(m) = W (n — 1)x(n) (111.17)

Initialisation :
W) =0

1;(0) = &1, ou & une petite constante positif et | est la matrice indentité
Etant donné x(n) : le vecteur d’entré a I’instant n.

x(n) = [x(n),x(n = 1),-,x(n = N + 1)]T
d(n) : la sortie désirée a I’instant n.

Y (=1
Calcul du vecteur de gain
um) =y (n - Dx(n)

k(n) = (n)

A+ xT(n)u(n) u

Pourn =0,1,2,-- calculer

8oy = d(m) — W (n)x(n)
Wmn) =Whn-1)+k(n)é,_,(n)

Pt =27 (Yr (- 1) — k@ [xT )y (n - D))

Tableau 111.3. Résumé de l'algorithme RLS.

.
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I11.4 Résultats de Simulations

L’idée d’utiliser le filtrage adaptatif pour supprimer le bruit impulsif du signal ECG n’est pas
nouvelle, on la trouve comme cité auparavant dans [96]. La nouveauté dans cette contribution est
d’éliminer le bruit impulsif modélisé par les distributions a-stable symétrique [97]. Dans cette section,
nous présentons les résultats de simulations qui comparent I’efficacité de notre filtrage pour les
différentes modélisations de bruit impulsif cité dans le chapitre 1, en utilisons plusieurs algorithmes

adaptatif.

I11.4.1 Comparaison entre les différentes modélisations :

Nous considérons ici le cas d’un ECG d’un homme sain normal. Les paramétres utilisés lors de

la simulation de bruit impulsif sont résumé dans le tableau I11.4.

Parametres symboles Valeurs
la densité des impulsions dans
.- A 1
une période
Middleton class A rapport puissance de bruit
Gaussien / puissance de bruit r 0,001
impulsif
. . robabilité d'un processus de
Bernoulli-Gaussian Eernoulli P p 0,125
L’exposant caractéristique o 1,1
Paramétre d’asymétrie B 0
o-stable Paramétre de dispersion y 1
Parametre de localisation 6 0

Tableau I11.4. Parametres de simulation de différents bruits impulsifs.

La comparaison entre le signal ECG d'origine et celui affecté par le bruit impulsif est illustrée
dans la figure 111.13; (a) représente le signal ECG bruyant ou le bruit impulsif est modélisé par classe
Middleton classe A, pour (b) le bruit impulsif est pris comme modele Bernoulli-Gaussien et la
distribution SaS dans (c).




Chapitre 111

Suppression du bruit impulsif par filtrage adaptatif

noisy ECG signal
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Figure 111.13. Comparaison du signal ECG bruyant.

On peut remarquer que dans les deux cas (a et b), le signal ECG conserve sa forme d'origine

avec la présence des impulsions de faible amplitude qui touchent I’onde P ainsi que I’onde Q. Par

contre dans le cas (c), on peut facilement constater que le signal ECG a perdu sa forme d'origine et que

le bruit SaS touche le groupe d’élément le plus important dans le signal ECG avec la présence des

impulsions de forte amplitude dans les échelles négative et positive.

Afin d’établir un diagnostic, le cardiologue se base sur les paramétres de caractérisation

suivants :

o Le rythme cardiaque défini par le rapport RRs/RRp. Ou RRp est la distance entre le pic R du

présent battement et le pic R du battement précédent et RRs la distance entre le pic R du

présent battement et le pic R du battement suivant.

e L’amplitude de I'onde R (Ramp) qui identifie les battements pathologiques d’origine

ventriculaire qui est clairement amplifié dans ce cas.

Par la suite, un faux diagnostic peut-étre donnée (figure 111.14).

F
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Ramp

RRp 'k1 ERS

RRp RRs

Figure 111.14. Zoom sur la figure 111.13 (c).

111.4.2 Comparaison entre les différents algorithmes adaptatifs

Nous avons essayé de récupérer le signal ECG perturbé par le bruit impulsif a I'aide de filtres
adaptatifs et le schéma de simulation est présenté sur la figure 111.15. La sortie de deux filtres

adaptatifs est également comparée au signal d'origine.

Signal ECG # Modulation OFDM @ »{ Démadulation # Filirage Adaptatif ——

k4

Génération de bruit impulsif
Middeton Class A Calcul de MSE
Bemouli-Gaussian

Alpha stable syméingue

Figure 111.15. Le modele de simulation adopté pour filtrer le bruit impulsif du signal ECG.

Nous avons noté que I’algorithme NLMS réduit de maniére significative les impulsions dans les
trois cas, il élimine presque toutes les impulsions, les pics les plus importants et méme les négatif du
bruit impulsif. Nous pouvons facilement voir que le signal de sortie de NLMS est presque confondue

avec I’ECG original ce qui n'est pas le cas pour l'algorithme RLS (figure 111.16).

A I’issue de cette étude, nous concluons que le modele SaS est le plus nuisible et le plus

difficile a filtrer et que I’algorithme NLMS est le plus adapté pour des environnements similaires.

.l
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noise concellation using the adaptive filtres
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Figure 111.16. Comparaison du signal ECG récupéré avec RLS et NLMS.

111.4.3 Evaluation des performances en termes de MSE

L'erreur quadratique moyenne MSE ( Mean Squared Error) est une maniére d'évaluer la
précision des prédictions moyennes (c.a.d. la différence entre un estimateur et la valeur réelle de la
quantité calculée). Le MSE mesure la moyenne du carré de " I’erreur™.

L'erreur quadratique moyenne (MSE) est définie via I'équation mathématique:

M N
1
MSE = M_ZZ (X)) —-XG, 1)) (111.18)

Ou:
e X : Signal original

X : Signal débruité

e M : Nombre de lignes du signal
N

: Nombre de colonnes du signal

Les résultats de simulation en termes d’erreur quadratique moyenne confirment également

I’efficacité des algorithmes étudiés, quelle que soit la modélisation du bruit impulsif (figure 111.17).
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Pour la classe de Middleton A, on peut voir en (a) que I’erreur quadratique moyenne de I'annuleur de
bruit impulsif NLMS est inférieure a 1 alors que celle de RLS est inférieure & 1,5. De l'autre c6té, le
MSE de RLS est trois fois supérieur a NLMS (b). Par contre, nous remarquons que RLS converge

plus vite dans le cas du bruit alpha-stable.

14 T T T - 09 T T T T 70 T T T T
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Figure 111.17. Comparaison du MSE des filtres adaptatifs.
I11.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une technique de suppression de bruit impulsif.
L’approche proposée a été appliquée au signal Electrocardiogramme ECG. A cet effet, nous avons
investigués deux algorithmes adaptatif Normalized Least Mean Square(NLMS) et Recursive least
squares (RLS). La méthode présentée s’est révélée trés efficace pour I’annulation de bruit impulsive
du signal ECG sans nécessiter de source de bruit de référence. La comparaison des performances de

RLS et NLMS montre la supériorité de RLS en termes de vitesse de convergence et de MSE.
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IV.1 Introduction

Les améliorations apportées au systeme de communication OFDM a multiplexage par
répartition orthogonale de la fréquence sont devenues un axe majeur de la recherche, car il est de plus
en plus adopté comme schéma de modulation de couche physique dans les normes sans fil émergentes.
OFDM a été choisi pour le Wi-Fi Arena [98] ou des normes telles que 802.11a, 802.11n, 802.11ac et
plus encore. Il a également été adopté pour la norme de télécommunications cellulaires LTE / LTE-A,
WIMAX [99] et bien d’autres. Ainsi la famille OFDM est le bon choix pour une 5G telle que W-
OFDM [100], G-DFT-s-OFDM [101], WR-OFDM [102] et F-OFDM [103].

Les systemes OFDM sont généralement corrompus par un bruit impulsif qui a des effets plus
nocifs. Les performances du systtme OFDM sont dégradées et I’efficacité de la transmission est
réduite. De nos jours, la principale préoccupation de ce domaine de recherche est d’étudier des
nouvelles méthodes pour atténuer ce type de bruit, améliorant ainsi les performances des systémes en

termes de taux d’erreur et débit.

Nous avons étudié dans le second chapitre les performances du codage convolutionnel dans les
environnements a bruit SaS ; dans le troisiéme chapitre nous avons vu I’efficacité et la robustesse du
filtrage adaptatif contre le bruit SaS. Dans ce chapitre, nous proposons une nouvelle technigque
hybride basée sur le filtrage adaptatif et la modulation et codage adaptatifs (AMC) nommé CC-RLS-
OFDM. Nous étudierons les performances du systeme proposé CC-RLS-OFDM basé sur AMC pour
améliorer la qualité de la transmission OFDM radio affectée par un bruit impulsif intense. L’analyse

est faite pour différents degré d’impulsivité suivant le modele SaS décrit dans le chapitre 1.

IV.2 Technique proposée

Dans cette section, nous présentons I’architecture de notre technique proposée pour atteindre
une transmission de données robuste dans les environnements a bruit SaS [104]. Le modéle est

présenté dans la figure IV.1 et comporte les différents blocs suivants :

e Une source d’information binaire ;

e Unembrouilleur ;

e Un code de convolution ;

e Un entrelaceur ;

e Modulateur numérique ;

o Modulateur OFDM (convertisseur S/P , bloc IFFT, convertisseur P/S);
e Un canal de Rayleigh ;

e Une source de bruit additif (les bruits envisagés ici est le bruit SaS) ;
e Un filtre adaptatif ;

e Un décodeur optimal de Viterbi a sortie souple ;

e Un comparateur pour calculer le BER.

-
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Figure IV.1. Schéma bloc de la technique CC-RLS-OFDM.
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IV.2.1 Description du systeme

La séquence binaire générée est d’abord redistribuée par I’embrouilleur qui a pour but de
réduire le PAPR. La séquence résultante passe ensuite au codeur de canal visant a protéger
I’information contre le bruit et les interférences du canal, dans notre cas nous avons opté pour un code
de convolution de longueur de contrainte égale a 7. La séquence codée passe par un entrelaceur a
deux étages et par la suite par un modulateur numérique qui associe a chaque séquences binaire, un
symbole complexe selon la constellation du schéma de modulation choisie (BPSK, QPSK, 16 QAM,
64 QAM). Finalement, on attaque le modulateur OFDM et par la suite le signal résultant est transmis
via un canal de Rayleigh. Le signal sera face a des atténuations dues aux trajets multiples et affecté

par le bruit SaS.

A la réception, le bruit est filtré par un filtre adaptatif ou ses coefficients s'adaptent d’une
maniére récursive par I’algorithme RLS (voir chapitre I11), de sorte que le signal d'erreur e(n) devient
minimal, ce qui implique que le signal de sortie y(n) se rapproche du signal souhaité. Donc, la partie la
plus importante de bruit impulsif est supprimée du signal recu. Ensuite le signal passe par le
démodulateur OFDM, le démodulateur numérique, et le décodeur Viterbi. Et comme [’erreur
minimum n’atteint pas zéro, une partie résiduelle du bruit a la sortie du filtre existe toujours. La

technique AMC sera utilisée ici pour atténuer I’effet de ce bruit résiduel.

1V.2.2 Estimation des sous-canaux

Dans cette section un estimateur RLS du canal OFDM est présenté. Cette méthode CE utilise un
estimateur adaptatif capable de mettre a jour les paramétres de l'estimateur en continu, de sorte que la
connaissance des statistiques de canal et de bruit n'est pas nécessaire. Cet algorithme CE RLS
nécessite la connaissance du signal recu uniquement. Cela peut étre fait dans un systéeme de
communication numérique en transmettant périodiquement une séquence d'apprentissage connue au

récepteur.

Un algorithme adaptatif est un processus qui modifie ses parametres quand il recoit plus
d’informations sur son environnement. Parmi les nombreuses techniques itératives qui existent dans la
littérature scientifique, la catégorie d’approches couramment utilisée résulte de la minimisation de
I’erreur quadratique moyenne MSE entre la sortie du filtre et le signal souhaité pour effectuer I’EC,

comme le montre la figure 1V.2.
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Bruit impulsif

SasS B(n)
La séquence transmis Le signal regu S(n)
Canal multi-trajets
» de Rayleigh h(n) +
X(n) l +
e(n)
l +
Mécanisme adaptatif de mise Y(n)
> a jour des parametres de

I'estimateur W,,41(n)

Figure IV.2. Le schéma de CE adaptatif.

Sur la figure 1V.2, nous avons un canal d'évanouissement par trajets multiples inconnu plus un
bruit SaS, qui doit étre estimé avec un filtre adaptatif dont les coefficients sont mis a jour, de sorte
qu’elles soient aussi proches que possible du canal inconnu. La sortie du canal peut étre exprimée

comme suit :

S(n) =h(n) X(n) + B(n) (IV.1)

Avec X(n) est le symbole OFDM transmis dans le domaine temporel, h(n) est la réponse

impulsionnelle du canal. Et B(n) est le bruit impulsif SaS avec la fonction caractéristique égale a :

Y, (t) = exp{—y*|t|*[1 +i B sign(t) w(t, )] +i 8t} (IV.2)

La sortie du filtre est :
Y(n) = hese(n) S(n) (IV.3)
Ou heg(n) est I’estimation du canal. Le signal d'erreur estimé nécessaire pour mettre & jour les
coefficients du filtre adaptatif est :
e(n) =Sn)—-Ymn)

= h(n) X(n) + B(n) — hyg;(n) S(n) (IV.4)

La fonction a minimiser par I’algorithme RLS est définie comme suit:

Crs(n) = Zio A" He(D)?] = XiLo A" e(e* (D) (IV.5)

-
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Avec 0 < A <1 est le facteur de pondération exponentiel (oubli) qui limite effectivement le hombre
d'échantillons d'entrée sur lesquels la fonction Cg;s(n) est minimisée. L’algorithme RLS est déja

détaillé dans le chapitre 111.
1V.2.3 Estimation de I’exposant caractéristique o

Afin d’estimer la valeur de a, nous utilisons la méthode des quantiles présenté dans [105]. Cette
derniére pourrait étre appliquée pour estimer les quatre paramétres du bruit alpha stable. L’exposant

caractéristique a et le paramétre symétrique B sont réguliérement estimés selon I’équation :

a= ‘l’l(ﬁa'ﬁﬁ) ; B = l/’z(ﬁa»ﬁﬁ)
s %o,05—%0,05 o = %0,05—%0,05—2%0,5 (IV-6)
@ Ro75—Ro2s ] %0,95=%0,05

Avec X, (¢ = 0,05;0,25;0,5;0,75;0,95) est I'échantillon de données avec lequel le quantile est

calculée. Les valeurs de @ et B peuvent étre obtenues par interpolation linéaire, notée ¥, et .,

conformément a I'équation (3) et au tableau Il résumés par McCullohin [106].
IV.2.4 Modulation et codage adaptatifs

Afin daméliorer les performances du systeme, on utilise la modulation et le codage de
convolution adaptatis (AMC). L’AMC consiste a changer d’une facon automatique les schémas de
modulation et le taux de codage en fonction des conditions de chaque sous-canal OFDM. Le choix de
la modulation et du codage appropriés est fait au coté du récepteur selon I’état du canal avec des
informations de qualité de sous-canal OFDM (CQI). Ces derniers sont estimés du coté du récepteur,
juste a la sortie du filtre RLS. Les différents couples (schéma de modulations/ taux de codage) obtenus

sont résumés dans le tableau IV.1. L'algorithme AMC proposé est schématisé sur la figure IV.3.

AMC; Type d_e Taux de codage
modulation
AMC, BPSK 1/2
AMC, QPSK 1/2
AMC; QPSK 3/4
AMC, 16-QAM 1/2
AMC; 16-QAM 3/4
AMCq 64-QAM 213
AMC, 64-QAM 3/4

Tableau IV.1. Les différents taux de codage / schémas de modulation.

-
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Sortie du filtre

A 4
[Estimation des sous—canaux]

»
»

A
[ Mettre a jour la base de }

données des a

i= AMC5;

Améliorer AMC

AMC; = AMCi+1

Sélecteur de mode

Figure 1V.3. L'algorithme AMC proposé.

IV.3 Reésultats d’évaluation des performances

Dans cette partie, les résultats des simulations du systeme proposé dans un canal de Rayleigh
sous I’effet de bruit SaS sont exposés. Pour les caractéristiques du bruit, nous considérons différents

scénarios (différents degré d’impulsivité) dans notre étude. Les parametres utilisés dans la simulation

du systeme sont résumés dans le tableau ci-dessous :
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Parameters Values
La de technique modulation | QPSK, M-QAM
Taux de CC 1/2, 2/3, 3/4
Nombre des sous-canaux 16
La taille de préfix cyclique 128
FFT 512
BW 2 GHzZ
modeéle de Channel Rayleigh

Tableau 1V.2. Parameétres de simulation du systeme OFDM.

1V.3.1 Performances en termes de taux d’erreur binaire

Pour vérifier I’influence des parametres du filtre adaptatif sur les performances du systeme
proposeé, deux expériences sont faites. Nous considérons un milieu fortement impulsif a=1,2, avec une
modulation BPSK et un taux de code R=1/2. La figure IV.4 montre les courbes de performance du
systeme ou la longueur du filtre adaptatif est fixée & L = 32 pour différentes valeurs du facteur d’oubli
L. D'apreés les résultats présentés, on peut remarquer que plus le facteur d’oubli s’approche de 1, plus le
BER diminue. Pour un BER de 107, le GSNR nécessaire pour A= 0,9999 est 13dB, ce qui donne un
gain de 3 dB et 6dB par rapport a A=0,9 et A= 0,8 respectivement.

Dans la deuxieme expérience, nous avons utilisé un facteur d’oubli fixe A =0,9999 pour
différentes valeurs de la longueur du filtre adaptatif, et les résultats obtenus sont présentés dans la
figure IV.5. On peut constater que la longueur du filtre adaptatif pour les valeurs de GSNR inférieur a
5 dB n'a pas d'influence significative sur le BER. Par contre, pour les valeurs de GSNR supérieur a 5,
plus L augmente plus le BER se dégrade et plus le calcul devient lent. Pour le reste des simulations,
nous avons pris A = 0,99999 et L = 32.

.
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BER vs SNR

o
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Figure IV.4. BER vs GSNR avec L= 16 pour différentes valeurs de A.
[
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m
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Figure IV.5. BER vs GSNR avec A =0,99999 pour différentes valeur de L.
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Sur la figure V.6 les performances du systeme OFDM non codé sont évaluées en termes de
taux d’erreur binaire BER et en fonction du GSNR pour différentes valeurs de a. Les résultats
obtenus montrent que, plus la dispersion de bruit de queue lourde, produite par le modéle SaS est
éleveée, plus importante est la dégradation des performances du systeme par rapport au cas ou le

bruit est considéré comme bruit Gaussien ( o proche de 2).

1a
107}
w107k
)
a| | ——alpha=05
1E| _:' ' a|pha=1 -.'.-_'-'-'-'-:-'-'-'-'-'-'-'-'-'-' L ik T (R e i e A o s, .'..'.'.' SR ) 1
alpha=172
[ | —— alphs=1,5 ........... G LR
L a|pha=']|8 .-.- .......... . .......... . .......... \ ......... it}
4| | =% alpha=2 ; ; : ! i
1E| 1 1 1 1 |
=20 -14 -10 -5 0 5 1 14 20

GSNR (dE)

Figure IV.6. BER vs GSNR du systeme non-codé pour différentes valeurs de a.

Les performances de BER du systéeme codé pour les différents degrés d’impulsivité sont
représentées sur la figure IV.7. Pour tous les degrés d’impulsivité, nous pouvons facilement voir que
le codage de convolution a fourni une amélioration du BER mais ces améliorations restent

insuffisantes.

La figure IV.8 montre I’amélioration des performances apportées par le filtrage adaptatif en
termes de BER pour les différents environnements impulsif. On voit clairement que le systéme
proposé offre de meilleures performances par rapport au systeme codé et au systeme non codé.
Pour un milieu trés impulsif a=1,2, Pour un GSNR de 13dB, notre systéme proposé nous offre un
BER de 10°; cependant, le systtme codé donne un BER de 102 De méme pour les milieux
moyennement impulsifs o=1,5, un gain de 3 dB est obtenu pour un BER de 1072 On peut méme
atteindre un BER de 10 pour un GSNR de 3dB.
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Figure IV.7. BER vs GSNR du systeme codé pour différentes valeurs de a.
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Figure IV.8. BER vs GSNR du systéme proposé CC-RLS-OFDM pour différentes valeurs de a.
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Pour montrer la nécessité de I’utilisation de la AMC (modulation et codage adaptatifs), nous
avons effectué des simulations en limitant les scénarios de bruit SaS considérés aux deux degrés

d’impulsivité¢ a=1,5 et a=1,2.

1*" Scénario (a=1,5) : Les BER pour différentes constellations et différents taux de code pour le
systeme CC-OFDM et le systéeme proposé sont illustrés en fonction de GSNR sur la figure 1V.9 et la
figure 1V.10 respectivement. Aprés I’analyse des résultats , nous constatons une dégradation du BER
guand le nombre d’états de la constellation et ou le taux de codage utilisés augmente. En
comparent les figure IV.9 et 1\VV.10, nous pouvons voir que notre technique apporte des améliorations

significatives quelque soit la modulation et le taux de codage utilisés.

A noter que pour les environnements moyennement impulsif, le schéma de modulation BPSK

avec un taux de codage R=1/2 est le plus adapté.

BER

102 g —— EBSK 12
r —— QOPSK 112
[ QPSS 34 : ; ; : : :
_—_ﬁ—'IEGAMI'IE .\, ........ . ........ ......... ........ . ...... R A
' 16 QAM 3/ [ R R S A i < |
| =—F—E4 aAM 23 [ ......... ......... ........ ......... .........

B4 Q1AM 344 ; : : : :

1|:| 1 ] ] i
-20 -18 -1b -14 -12 -10 -B8 -B -4 -2 0

GSNR (dB)

Figure IV.9. BER vs GSNR du systtme CC-OFDM pour a=1,5.

2°™ Scénario (a=1,2) : Les figures VI.11 et VI.12 présentent la comparaison des performances pour
différentes constellations et différents taux de code pour le systéme CC-OFDM et le systeme proposé
respectivement. Pour le systéme CC-OFDM, nous remarguons que les performances des deux schémas
de modulation BPSK-1/2 et QPSK-1/2 pour un GSNR supérieur a10 dB sont proches. Pour I’autre cas,

.
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la modulation BPSK-1/2 est meilleure. Pour notre systeme, les résultats permettent de conclure que les
QPSK-1/2 est le plus adapté. On constate aprés la comparaison entre les résultats obtenus pour le
méme schéma de modulation et des taux de codage différents une dégradation de BER si on augmente
le taux de codage. Eventuellement, la comparaison des résultats de simulation dans les deux

scénarios de bruit confirment I’hypothese de la nécessité de I’utilisation de la AMC .

10

1D- Eroeime
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[ o BPSK,']."‘Z ...... ....... ANy A ........ ....... 4
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1L —F—aPskan | . — . . _— '

—A— 16 QAM 172 [
16 QAM 304
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i 1 1 ] 1 1
-20 -8 -16 -14 -12 -10 -8 £ -4 -2 0
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Figure 1V.10. BER vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour a=1,5.
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Figure IV.11. BER vs GSNR du systeme CC-OFDM pour o=1,2.
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Figure IV.12. BER vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour a=1,2.
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1V.3.2 Performances en termes de débit

Les résultats présentés dans cette partie montrent I’apport de la technique proposée sur le débit
en fonction du GSNR dans un canal OFDM affecté par un bruit SaS. La figure 1V.13 illustre le débit
binaire en fonction de GSNR pour la techniqgue CC-RLS-OFDM dans le cas ou o= pour différents

schémas de modulation et taux de codage AMC.

8000 ! ! 5 ! ! ! ! ! !
—O— BPSK, 112 § L W
OO0 L. m————aPSsk e | s ST S S i S o 1]
- AFPSk 344
—A— 15 QAM 142
BO00 F 1 QM3 [
—— B4 QAN 243 : : ; : ; ;
W osnnn k- B4 QAM 34 | e T N T L S
= : : : ; : ; :
=
*i Lt T L ony Lfuy ey e
A=
fa]
= : ; ; : : . I : :
=] : : : : . : f : i
'E ook ......... ........ ......... ......... ........ ....... f ........ ......
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AR B T e e R e
ok 2 L g

. - TR, - R R R ¢ .
GSNR (dB)

Figure 1V.13. Débit vs GSNR du systeme CC-RLS-OFDM pour a=1,2.

Nous remarquons que pour les valeurs basses du GSNR (inférieur a-8dB), une augmentation
significative du débit de la AMC2 (QPSK, 1/2). Par contre, pour des valeurs un peu plus grandes du
GSNR la AMCS5 (16 QAM, 3/4) offre le meilleur débit. La techniqgue AMC adapte la modulation et le
rendement de codage automatiquement selon la variation des conditions de canal ce qui permet au

systéeme de passer d’un niveau a un autre d’une fagon souple.

.
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IV.4 Conclusion

Ce dernier chapitre a été consacré a I’étude des performances d’une nouvelle approche hybride
nommée CC-RLS-OFDM pour la suppression du bruit alpha stable symétrique (SaS) et I’amélioration
de la transmission OFDM, avec validation par simulation.

A la lumiéres des résultats et les améliorations apportées par les techniques discutées dans les
deux chapitres précédents, nous avons propose une nouvelle structure de combinaison entre les filtres
adaptatifs RLS et la technique AMC dans un environnement multicanal & bruit impulsif. La solution
proposée égalise le canal Rayleigh SaS par filtrage adaptatif RLS, a la sortie du filtre RLS nous
estimons les parameétres de bruit impulsif par la méthode de quantiles et selon les estimations des sous-
canaux OFDM obtenus nous choisissons le schéma de modulation et le taux de codage le plus

convenable par la technique AMC.

Les résultats des simulations ont montré que la méthode de compensation de bruit proposé
abouti a de meilleures performances. Elle apporte un gain significatif en termes de BER et débit utile
par rapport aux méthodes traditionnelles quelque soit les conditions du milieu de propagation méme

dans le cas d'un bruit impulsif important.
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+ Conclusion Générale

Dans certains cas pratiques, le bruit impulsif est le processus de bruit dominant dans le spectre
de transmission. Les techniques gaussiennes fonctionnent mal dans de tels environnements. Ceci est

principalement d0 au fait que les distributions de bruit impulsif sont lourdes.

Le travail présenté dans cette thése porte sur I’amélioration des performances de la transmission
OFDM dans un canal multi-trajets a bruits impulsifs alpha-stable symétriques. Ce travail a englobé
deux parties : ’analyse du bruit impulsif et ses effets sur la transmission OFDM et la proposition de

nouvelles techniques permettant de lutter contre ces effets.

Le premier chapitre a été consacré a1’étude du bruit impulsif. Nous avons commencé par le
probléme de la modélisation afin de choisir le modéle le plus approprié pour I’'implémenter par la
suite dans la simulation du systéme étudié. Nous avons discuté les différents modeles qui existent
dans la littérature, commencgant par le premier modele défini par Middleton qui est basé sur les
chaines de Markov. Puis, le modéle Bernoulli-Gaussien a été présenté. Ensuite, nous avons enchainé
avec une présentation détaillée des distributions alpha-stable symétriques (AWSaSN). Dans la suite de
notre travail, nous avons considéré dans la modélisation de la chaine de transmission le processus
AWSoSN tant que bruit impulsif.

Dans la seconde phase de I’étude, et dans le but d'améliorer la qualité de la transmission
OFDM et d’atténuer les effets de bruit impulsif, nous avons présenté un schéma de modulation
OFDM optimal qui permet de lutter contre le bruit SaS et d’améliorer les performances du systéme.
Nous avons fournis une présentation sur le fonctionnement des différents blocs numériques
composant la chaine d’émission et de réception OFDM dont le code de convolution a été considéré
avec une détection ML optimale a la réception selon les conditions de canal. La résistance du schéma
proposé a été investiguée face a la variation de degré d’impulsivités. Les résultats obtenus par la
simulation numérique ont bien confirmé le potentiel du schéma choisi dans 1’amélioration de la
transmission OFDM mais elles restent limités par rapport au cas ou le bruit est considéré comme
Gaussien. Ces limitations, nous ont incitées a investiguer d’autres techniques plus robustes pour

combattre ce type de bruit quelque soit sa puissance.

Toujours a propos des problémes d’amélioration de performance, la troisieme partie de notre
rapport a traité d’une fagon particuliere la solution de suppression de bruit impulsif en considérant des
filtres adaptatifs. Cette solution a été appliquée pour I’extraction de bruit impulsif du signal
électrocardiogramme ECG. Nous avons présenté les fondements théoriques des filtres adaptatifs. Les
performances de deux algorithmes a savoir Normalized Least Mean Square (NLMS) et Recursive

least squares (RLS) ont été comparées en termes de MSE, ou plusieurs modéles de bruits impulsifs
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sont considérés. Les courbes du signal ECG filtré ont confirmé 1’efficacité de ces filtres. De plus la

comparaison des MSE nous a permis d’adopter 1’algorithme RLS dans la suite de nos travaux.

Enfin, une nouvelle approche CC-RLS-OFDM a été proposée, qui part de la structure de la
chaine OFDM présentée dans le deuxiéme chapitre avec I’ajout d’un bloc de filtrage adaptatif RLS qui
a pour but d’égaliser les sous-canaux OFDM et estimer a sa sortie les paramétres du bruit impulsif.
Nous avons également tiré profit de la techniqgue AMC qui consiste a modifier le schéma de
modulation et le taux de codage de convolution d’une facon automatique selon les estimations

obtenues.

Les performances de cette approche ont été évaluées en traitant différents scénarios de
bruit SaS. Premiérement, nous avons considéré le cas des milieux moyennement impulsifs, et par la
suite le cas ou le bruit est trés impulsif. Les résultats de la simulation montrent I'efficacité de notre
solution pour I'annulation du bruit et I'amélioration des performances du BER méme dans le cas d'un
fort bruit impulsif. . La solution proposée égalise le canal SaS de Rayleigh par filtrage adaptatif RLS
et élimine le bruit résiduel dans les sous-canaux OFDM par AMC.

+ Perspectives

Puisqu'une thése de doctorat ouvre plus de problémes qu'elle n'en résout, nous finissons notre
rapport en présentant quelques perspectives. Comme tout autre travail de recherche, notre contribution
ne prétend en aucun cas étre exhaustive. Beaucoup de questions sont délibérément laissées sans
réponse par manque de temps. Malgré leur importance, ces questions ne sont que brievement ou pas
du tout mentionnées dans le présent rapport, mais pourraient constituer des pistes de recherche. Nous
citons ci-apres des éclaircissements sur ces questions et certains points qui restent a approfondir et

d’autres a étudier dans 1’espoir qu’elles puissent €tre utiles a tout lecteur intéressé.

Les performances des différentes approches investiguées dans ce travail ont été analysées dans
un canal de Rayleigh SaS. Il pourrait étre pratique d’étendre ces résultats en analysant les techniques

utilisées dans un canal mixte.

Jusqu'a présent, nous n'avons considéré que le codage convolutionnel dans cette these. La
littérature actuelle est riche en codes correcteurs d'erreurs. Cependant, la recherche sur le codage canal
pour les canaux a bruit impulsif en est encore a sa phase initiale. En outre, il est important d’explorer

ce terrain vierge.

Comme nous I’avons vu dans la deuxiéme partie de ce travail, jusqu’a présent il n’existe

malheureusement dans la littérature aucune méthode de détection ML pour les décodeurs de Viterbi
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qui prend en considération les cas ou le bruit SaS est différent des cas Gaussien et Cauchy. Par

ailleurs, il pourrait étre intéressant de travailler sur ces décodeurs.

Les schémas que nous avons analysés dans cette these sont tous des systemes a entrée et a sortie
unique. Ces derniéres années, les systémes MIMO et MIMO massif ont suscité beaucoup d’attention.
Cela est d0 aux performances supplémentaires qu’ils offrent en termes de gain de diversité (robustesse
contre les évanouissements) et de codage spatio-temporel. Dans la littérature, les systemes MIMO sont
traditionnellement analysés pour un bruit gaussien donc il serait intéressant d’étudier ces systémes en

tenant compte d’un bruit impulsif voir mixte

.
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Résumé

En théorie des communications, I’hypothése d’un bruit a distribution gaussienne a permis de simplifier
considérablement la conception des systémes de communication. Cependant, le modele gaussien devient inapproprié pour les
systémes de communications ou I’environnement de bruit est de nature impulsive. C’est les cas, par exemple, des
communications hautes fréquences, des communications sous-marines et des communications large bande par courant
porteur (PLC). Les distributions a-stables symétriques, qui sont une variante des distributions non gaussiennes a variance
infinie, permettent de modéliser mieux les bruits impulsifs. Cette hypothése est justifiée par le biais du théoreme de la limite
centrale généralisé. Ce travail de thése s’inscrit dans ce contexte et a pour objectif le développement de nouvelles techniques
de modulation, de codage et de détection dans le contexte des systémes de communications basés sur I’OFDM, ou le bruit
sera modélisé par des distributions a-stables symétriques (AWSaSN). Dans ce cadre, nous avons investigué plusieurs
techniques permettant de surmonter les contraintes sévéres d’un canal AWSaSN et d’améliorer ainsi la qualité de la
transmission. Ces techniques sont basées notamment sur le codage convolutionnel a décodage de Viterbi sous-optimal, le
filtrage adaptatif et la technique AMC appliquée aux sous-canaux OFDM.

Les performances de ces approches ont été évaluées en traitant différents scénarios de bruit SaS.
Premiérement, nous avons considéré le cas des milieux moyennement impulsifs, et par la suite le cas ou le bruit est trés
impulsif. Le schéma proposé est appliqué au systeme OFDM dans un canal d'évanouissement de Rayleigh. Les transmissions
sont analysées selon différentes combinaisons de schémas de modulation numérique (BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM) et
de taux de code convolutionnels (1/2, 2/3, 3/4). Les résultats de la simulation montrent I'efficacité de nos solutions, en
particulier la technique hybride, pour I'annulation du bruit et I'amélioration des performances du BER méme dans le cas d'un

fort bruit impulsif.

Mot clés : OFDM, Bruit impulsif, distribution a-stable, Codage de convolution, Décodage de Viterbi, Modulation, Détection,
Filtrage adaptatif, AMC, BER, Débit binaire, MSE.

Abstract

In communications theory, the assumption of Gaussian distribution noise has greatly simplified the design of
communication systems. However, the Gaussian model becomes inappropriate for communications systems where the noise
environment is impulsive in nature. This is the case, for example, of high frequency communications, underwater
communications and LPC broadband communications. Symmetrical a-stable distributions, which are a variant of non-
Gaussian distributions with infinite variance, allow better modeling of impulsive noise. This assumption is justified by the
generalized central limit theorem. This thesis fits into this context and aims to develop new modulation, coding and detection
techniques in the OFDM communications systems, where noise will be modeled by symmetric a- stable distributions
(AWSaSN). In this setting, we investigated several techniques to overcome the severe constraints of an AWSaSN channel
and thus improve the quality of the transmission. These techniques are based in particular on convolutional coding, sub-
optimal Viterbi decoding, adaptive filtering and the AMC technique applied to OFDM subchannels.

The performances of these approaches have been evaluated by treating different SaS noise scenarios. First, we
considered the case of medium-impulsive environment, and subsequently the case where the noise is very impulsive. The
proposed scheme is applied to the OFDM system in a Rayleigh fading channel. Transmissions are analyzed using different
combinations of digital modulation schemes (BPSK, QPSK, 16-QAM, 64-QAM) and convolutional code rates (1/2, 2/3, 3/4).
The simulation results show the effectiveness of our solutions, in particular the hybrid technique, for canceling noise and

improving BER performance even in the case of strong impulsive noise.

Keywords: OFDM, Impulsive noise, a-stable distribution, Convolutional coding, Viterbi decoding, Modulation, Detection,
Adaptive filtering, AMC, BER, Bit rate, MSE.
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