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INTRODUCTION GENERALE 
 

Au cours des dernières années, l’évolution rapide de la technologie a permis aux 

véhicules aériens sans pilote (Unmanned Aerial Vehicles (UAV)), communément appelés 

drones, de devenir de plus en plus performants et moins coûteux, favorisant ainsi leur 

adoption et leur importance croissante dans la vie quotidienne [1], [2]. Grâce à ces 

avancées, les UAV se sont imposés comme des solutions essentielles dans un large éventail 

de domaines, notamment la recherche scientifique, la médecine, l’industrie, la surveillance 

environnementale, les technologies de communication ainsi que les applications de 

sécurité, tant civiles qu’industrielles [7]–[8]. 

Les drones peuvent être pilotés à distance par un opérateur humain (remote control), 

ou fonctionner de manière autonome grâce à des systèmes de calcul embarqués et des 

algorithmes de contrôle avancés [2]. Cependant, les performances de la liaison radio reliant 

l’UAV à la station terrestre, ou reliant plusieurs UAVs, sont fortement influencées par les 

caractéristiques du canal de propagation, notamment en raison de la mobilité élevée, des 

variations rapides du canal et des conditions de visibilité directe (line-of-sight) ou non [3]. 

Ces contraintes affectent directement la fiabilité de la transmission des signaux de contrôle, 

dont dépend la stabilité du pilotage, la précision des manœuvres et la sécurité des 

opérations. Les interférences et les perturbations du canal peuvent ainsi provoquer une 

dégradation des performances de commande, voire une perte temporaire de contrôle du 

drone. Par conséquent, garantir une transmission robuste et fiable des signaux de contrôle 

constitue aujourd’hui l’un des principaux défis des systèmes UAV [1], [3], [6]. 

Parmi les techniques de transmission utilisées dans les liaisons radio des systèmes 

UAV, la modulation multiporteuses orthogonale (Orthogonal Frequency Division 

Multiplexing (OFDM)) est largement adoptée en raison de sa vitesse de transmission 

élevée, de sa bonne efficacité spectrale et de sa capacité à atténuer les interférences inter-

symboles (Inter-Symbol Interference (ISI)) et inter-porteuses (Inter-Carrier Interference 

(ICI)) [9]-[10]. Lorsqu’elle est utilisée pour la transmission des signaux de contrôle, 
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l’OFDM demeure toutefois sensible aux interférences impulsionnelles provenant de 

diverses sources, telles que les processus de commutation dans les réseaux électriques, le 

bruit d’allumage généré par les véhicules en circulation, ainsi que d’autres systèmes 

opérant dans la même bande de fréquences [11]-[12]. Par ailleurs, les systèmes OFDM 

peuvent tolérer des interférences impulsionnelles modérées et peu fréquentes, celles-ci 

étant réparties sur plusieurs sous-porteuses d’un symbole OFDM. En revanche, lorsque ces 

interférences se produisent de manière fréquente ou avec une puissance élevée, elles 

dégradent significativement les performances du système [13], [14], ce qui rend nécessaire 

le recours à des techniques efficaces d’atténuation des interférences [15], [16]. 

Dans la littérature, plusieurs travaux se sont concentrés sur l’analyse du bruit 

affectant les liaisons radio des UAV, en utilisant des impulsions électromagnétiques 

uniques, telles que des impulsions gaussiennes ou des impulsions à onde carrée [17]–[18]. 

La fiabilité des liaisons de communication avec les UAV dans des environnements 

électromagnétiques complexes a été abordée pour la première fois dans [19], où des 

fonctions analytiques ont été établies pour des bruits typiques, notamment les impulsions 

sinusoïdales haute tension (High-Voltage Sinusoidal Pulses (HVSP)), les impulsions 

transitoires électriques rapides (Electrical Fast Transient Pulses (EFTP)) et les impulsions 

de surtension (Surge Pulses (SP)). Il convient de noter que le travail présenté dans [19] est 

le premier à avoir considéré l’intégration des méthodes de modulation et de démodulation 

UAV basées sur les principes de l’OFDM avec les interférences dues aux impulsions 

électromagnétiques ainsi que leur suppression. Cette approche, qui repose sur une 

technique de séparation de sources intégrant une architecture à double antenne associée à 

des méthodes de suppression du bruit fondées sur l’OFDM, a démontré de bonnes 

performances dans l’atténuation du bruit électromagnétique affectant les liaisons de 

communication avec UAV, conduisant à une amélioration de la fiabilité de la transmission 

et à une réduction du taux d’erreur binaire (Bit Error Rate (BER)). Cependant, cette 

méthode présente une complexité de calcul élevée, principalement due au calcul de la 

matrice de covariance requis lors de l’étape de blanchiment (whitening). Ce processus de 
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blanchiment, visant à supprimer les corrélations entre les signaux observés, précède la 

séparation itérative du signal utile du bruit électromagnétique et facilite l’extraction des 

composantes indépendantes. Bien que le blanchiment améliore significativement la 

convergence de l’algorithme, il contribue également de manière importante à la complexité 

globale de la technique. Par conséquent, cette approche n’est pas adaptée aux applications 

en temps réel, car elle fonctionne sur des blocs de données plutôt que sur un traitement 

continu du signal. 

Par ailleurs, plusieurs autres techniques de séparation de sources ont été proposées 

dans la littérature, telles que l’algorithme de décorrélation adaptative symétrique 

(Symmetric Adaptive Decorrelation (SAD)) basé sur le critère des moindres carrés moyens  

(LMS), présenté dans [20], qui permet de distinguer efficacement le signal du bruit. De 

plus, des avancées récentes incluent la proposition de structures d’algorithmes adaptatifs 

bidirectionnels à pas variable et à deux canaux, destinées à l’amélioration de la parole dans 

des scénarios caractérisés par des observations bruitées fortement corrélées [21]. 

Dans cette thèse, nous proposons une nouvelle approche visant à atténuer les 

interférences impulsionnelles affectant les signaux de contrôle des UAV transmis au 

moyen d’une liaison OFDM. La contribution principale de cette approche réside dans 

l’introduction d’un algorithme LMS normalisé à pas variable et à valeurs complexes 

(Complex-Valued Variable Step-Size Normalized LMS – CV-VSS-NLMS), 

spécifiquement développé pour l’annulation du bruit en temps réel, échantillon par 

échantillon, et dédié au filtrage adaptatif de signaux complexes de contrôle. Contrairement 

aux algorithmes VSS-LMS à valeurs réelles existants, qui nécessitent un filtrage séparé des 

parties réelle et imaginaire du signal et conduisent ainsi à une convergence du MSE moins 

performante, l’algorithme proposé traite directement les signaux complexes, améliorant 

significativement la convergence et les performances.  

L’approche proposée s’appuie sur les principes existants du filtrage adaptatif basés 

sur le LMS, tout en intégrant des concepts issus de travaux antérieurs sur la suppression 

des impulsions électromagnétiques. Afin d’assurer une suppression du bruit efficace, 
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légère et compatible avec un fonctionnement en temps réel dans les liaisons de contrôle 

UAV basées sur l’OFDM, nous introduisons une combinaison de l’algorithme CV-VSS-

NLMS proposé avec une architecture à antenne unique soigneusement conçue. 

Contrairement aux méthodes classiques de séparation aveugle de sources, qui reposent sur 

de multiples calculs matriciels et un traitement par blocs, cette approche permet de réduire 

la complexité de calcul tout en maintenant des performances élevées [22]. 

Cette thèse est structurée en quatre chapitres principaux, suivis d’une conclusion 

générale. Le Chapitre 1 présente un état de l’art approfondi des techniques de réduction 

des interférences affectant les liaisons de contrôle des véhicules aériens sans pilote (UAV) 

basées sur la modulation OFDM. Il analyse les principales sources d’interférences, les 

contraintes propres aux liaisons radio aériennes, ainsi que les solutions existantes 

proposées dans la littérature pour l’atténuation de ces perturbations. Le Chapitre 2 est dédié 

à l’étude des techniques de filtrage adaptatif pour la suppression des interférences. Les 

fondements théoriques du filtrage adaptatif y sont exposés, suivis d’une présentation 

comparative des algorithmes classiques et avancés, en mettant l’accent sur leur capacité à 

traiter des signaux complexes en temps réel et sur leur applicabilité au traitement des 

signaux de contrôle des UAV. Le Chapitre 3 traite des modèles de canaux de transmission 

spécifiques aux véhicules aériens sans pilote. Ce chapitre décrit les caractéristiques des 

canaux UAV, les phénomènes de propagation dominants, ainsi que leur impact sur la 

transmission fiable des signaux de contrôle utilisant la modulation OFDM, notamment en 

présence d’interférences et de bruit impulsif. Le Chapitre 4 est consacré au développement, 

à l’implémentation et à l’évaluation d’un système annulaeur de bruit adaptatif basé sur 

l’algorithme CV-VSS-NLMS à antenne unique. Son intégration dans une chaîne de 

transmission des signaux de contrôle basée sur l’OFDM, ainsi que l’analyse et la discussion 

des résultats de simulation afin de démontrer l’efficacité et la robustesse de l’approche 

proposée face aux interférences impulsionnelles. Enfin, la thèse se conclut par une 

conclusion générale qui synthétise les principales contributions scientifiques de ce travail, 

met en évidence ses limites et ouvre des perspectives pour des recherches futures. 
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Etat de l’art des Techniques de Réduction des 

Interférences dans le Chemin de Communication 
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1.1 Introduction 

Les véhicules aériens sans pilote (UAV – Unmanned Aerial Vehicles), connaissent 

un essor considérable dans de nombreux domaines civils et militaires, tels que la 

surveillance, la cartographie, les télécommunications, la logistique et les missions de 

sécurité [23]. Le bon fonctionnement de ces systèmes repose de manière critique sur la 

fiabilité et la robustesse de leur chemin de communication, qui assure l’échange des 

données et de transmission d’informations utiles entre l’UAV et la station sol. Parmi les 

techniques de transmission numérique modernes, la modulation OFDM (Orthogonal 

Frequency Division Multiplexing) s’est imposée comme une solution privilégiée pour les 

communications UAV [24]  

Malgré ses avantages, l’OFDM demeure particulièrement sensible aux 

interférences, qu’elles soient intentionnelles ou non. Dans le contexte des UAV, ces 

interférences peuvent provenir de multiples sources, telles que le bruit électromagnétique, 

les effets de mobilité élevée (Doppler) [25-26]. Ces perturbations peuvent entraîner une 

perte d’orthogonalité provoquant des interférences, une dégradation significative du taux 

d’erreur binaire, voire une rupture complète du lien de communication. Face à ces défis, 

de nombreuses techniques de réduction des interférences ont été proposées dans la 

littérature. Dans ce contexte, ce chapitre s’inscrit dans une démarche d’état de l’art des 

techniques de réduction des interférences dans le chemin de communication des véhicules 

aériens sans pilote basés sur l’OFDM 27-28].  

1.2 Véhicules aériens sans pilotes UAV  

Les drones sont des engins volants capables de transporter des caméras, des 

capteurs, des équipements de communications ou d'autres dispositifs. Ils sont utilisés pour 

réaliser des missions de reconnaissances, de recherche d'informations ou des opérations de 

combat. 
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1.2.1 Définition 

 Un drone (ou UAV : Unmanned Aerial Vehicle, ou UAS : Unmanned Aerial 

System) est un aéronef sans pilote, quelle que soit sa taille, sa forme, sa fonction ou ses 

caractéristiques [29], [30]. Selon la définition anglo-saxonne, il s’agit d’un aéronef piloté 

à distance, ce qui implique qu’un drone : 

 N’est pas totalement autonome, bien qu’un fonctionnement entièrement autonome 

soit possible ; 

 Peut transporter des charges ou des passagers dans certains systèmes de drones. 

Un drone fait généralement partie d’un système, comprenant : 

 Un ou plusieurs vecteurs aériens équipés de capteurs ; 

 Une ou plusieurs stations au sol pour le contrôle et la collecte des données ; 

 Des liaisons radioélectriques entre le vecteur aérien et les stations au sol. 

Le terme « drone » désigne le plus souvent uniquement le vecteur aérien. Les 

premiers drones de loisir sont apparus dans les années 2010, portés par l’essor des caméras 

sportives (Action Cam) permettant de filmer et photographier des exploits depuis les airs 

[31]. 

1.2.2 Classification des UAVs 

 Il est très difficile de faire la classification des drones car il existe plusieurs critères 

qu’il faut respecter pour distinguer les déférents types des drones. Ces véhicules peuvent 

être classifié selon : l’altitude de croisière, les missions, système de contrôle, la taille, etc.  

1.2.2.1 Classification selon la taille  

Dans cette échelle on peut distinguer quatre types : MALF, HALF, les minis drones 

et les micros drones [32], [33]. 
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1.2.2.1.1 HALE (Haute Altitude Longue Endurance) 

Ce sont les drones de grande taille, le plus souvent à voilure fixe. Ils sont capables 

de rester très longtemps en vol et de collecter des informations sur des très longues périodes 

(12 à 48). Tels que le Global Hawk (Northrop Gumman) illustré sur Figure 1.4 de la taille 

d’un avion de ligne et volants a des altitudes pouvant atteindre 20 km pour un rayon 

d’action de plusieurs milliers de kilomètres.  

   

Figure 1.1 Le Global hawk [34] 

1.2.2.1.2 MALE (Moyenne Altitude Langue Endurance)  

Ils sont utilisés pour des vols de longues durées à moyenne altitude opérationnelle, 

ayants une grande autonomie. Tels que le Eagle 1 (EADS) illustré sur Figure 1.2 b) ou le 

Predator (comme le montre Figure 1.2 a), d’envergure de l’ordre d’une dizaine de mètres 

et volants à des altitudes comprises entre 5 km et 12 km pour un rayon d’action allant 

jusqu’à 1000 km.  
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Figure 1.2. a) Le Predator.  b) Le Eagle [34] 

1.2.2.1.3 Mini-drones 

Ce sont des drones plutôt légers et de taille réduite (jusqu’à quelques kilogrammes 

et d’une envergure jusqu’à 1 à 2 mètres) facilitant la mise en œuvre d’une autonomie 

relativement faible (de 10 à 30 minutes) et généralement utilisés pour l’observation de 

zones difficiles d’accès. Tels que le Hovereye (Bertin Technologies) illustré sur Figure1.3 

b) ou le Dragon Eye (AeroVironment) illustré sur Figure 1.3 a) dont la dimension maximale 

n’excède pas le mètre.  

 

Figure 1.3. a) Le Dragon Eye   b) Le Hovereye [34] 

1.2.2.1.4 Micro-drones  

Ce sont des drones ayants des tailles variantes du centimètre à quelques dizaines de 

centimètres. Généralement propulsés électriquement. Ainsi, ils permettent de faire des vols 

à l’intérieur. Tels que le PicoFlyer (Proxy flyer) illustré sur Figure 1.4 dont la dimension 

maximale n’excède pas 15 cm.  
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Figure 1.4. Le PicoFlyer (ProxyFlyer) [34] 

1.2.2.2 Classification selon le mode de propulsion  

Ce critère donne une autre possibilité de classification des drones, donc elle nous 

donne en générale trois structures [35],[36]. 

1.2.2.2.1  Drones à voilures  

Les drones à ailes fixes peuvent être plus lourds que l’air (type avion) ou plus légers 

que l’air (type dirigeable). Les dirigeables, volumineux et lents, sont sensibles au vent mais 

offrent une bonne stabilité et de faibles vibrations mécaniques [36]. 
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Figure 1.5. Le dirigeable [34] 



11 
 

1.2.2.2.2 Drones à voilures battantes 

   

Figure 1.6. La libellule artificielle 

Les ailes battantes, inspirées du vol des oiseaux et insectes, servent de propulsion 

pour les mini et micro-aéronefs. En France, le laboratoire Femto et la société Silmach 

développent une libellule artificielle d’environ 100 grammes comme il est illustré sur 

Figure 1.6. 

1.2.3 Applications des drones 

Les applications de drones couvrent un large éventail d’applications civiles et 

militaires. Les drones peuvent effectuer des missions à l’intérieur et à l’extérieur dans des 

environnements très difficiles. Les drones peuvent être équipés de divers capteurs et 

caméras pour faire du renseignement, de la surveillance et missions de reconnaissance. Les 

applications des drones peuvent être catégorisées de différentes façons. Il peut être basé 



12 
 

sur le type démissions (militaires / civiles), le type de zones de vol (extérieur / intérieur), 

et le type des environnements (sous-marins / sur l’eau / sol / air / espace) [37], [38]. Les 

drones peuvent être utilisés pour la planification radio et les tests de ligne de visée, où la 

ligne de vue fait référence à un chemin dégagé entre deux antennes. Par exemple, cette 

technologie peut identifier et éviter les obstacles qui réduisent la qualité des signaux radio, 

tels que les arbres, les bâtiments et les sommets des montagnes. Ces informations peuvent 

ensuite être utilisées pour déterminer l’emplacement et la hauteur idéale de l’antenne [39] 

[40]. 

1.3  Etat de l’art des techniques de réduction de bruit pour les drones 

Les véhicules aériens sans pilote (UAV) jouent un rôle majeur dans de nombreuses 

applications civiles et militaires, où la fiabilité des liaisons de communication air–sol et 

air–air est essentielle. Ces liaisons sans fil sont particulièrement sensibles aux perturbations 

électromagnétiques. Contrairement aux systèmes terrestres, les UAV évoluent souvent 

dans des environnements électromagnétiques complexes, marqués par la présence 

simultanée de bruits continus, impulsionnels et d’interférences électromagnétiques (EMI), 

qui peuvent influencer sur le chemin de communication. Les premières études sur le bruit 

électromagnétique en communications, initiées dans les années 1970 avec les modèles 

statistiques de Middleton, ont mis en évidence les limites du bruit gaussien additif 

(AWGN) dans les environnements impulsionnels et non stationnaires [41]. Ces travaux de 

recherche ont confirmé que ces bruits entraînent une dégradation notable des performances, 

se traduisant notamment par une augmentation du taux d’erreur binaire (BER), en 

particulier pour les modulations cohérentes telles que la BPSK et la QPSK [42-43]. Avec 

l’essor des UAV, les interférences électromagnétiques (EMI) sont devenues un enjeu 

majeur. Ces interférences se couplent aux antennes et aux circuits radiofréquence, 

provoquant une dégradation du rapport signal-sur-bruit (SNR), dans les cas les plus 

critiques, une rupture du lien de communication [44]. Des études récentes ont permis 

d’évaluer l’impact des interférences électromagnétiques sur les liaisons de communication 

des UAV. En particulier, les travaux de Zhang et al. ont montré que les EMI continues 
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entraînent une augmentation notable du taux d’erreur binaire (BER) [45]. En complément 

des interférences électromagnétiques continues, les impulsions électromagnétiques (EMP) 

représentent une perturbation majeure pour les systèmes de communication. Les normes 

internationales et les travaux en compatibilité électromagnétique (EMC) distinguent 

plusieurs types d’EMP, notamment les impulsions rapides, les impulsions sinusoïdales 

amorties et les impulsions exponentielles [46], [47]. 

 Dans le domaine des communications UAV, Jia et al. ont réalisé l’une des 

premières analyses systématiques de l’impact des impulsions électromagnétiques. En 

étudiant différents modèles d’EMP appliqués à un système de communication BPSK, ils 

ont montré que ces perturbations peuvent entraîner une forte augmentation du taux d’erreur 

binaire (BER), [48]. Ces résultats soulignent l’importance d’intégrer explicitement les 

effets des EMP dans la conception des systèmes de communication UAV. Des travaux 

récents ont étendu l’analyse aux environnements électromagnétiques sévèrement 

perturbés, intégrant à la fois des EMI continues et impulsionnelles. Zhang et Zhou ont 

proposé une revue approfondie des effets des interférences électromagnétiques fortes sur 

les UAV [49]. Leur étude met en évidence le manque d’approches intégrées combinant 

compatibilité électromagnétique et le traitement du signal. Des modèles plus récents ont 

été développés pour quantifier l’impact des interférences électromagnétiques sur les 

liaisons de données des UAV. Ces approches permettent d’estimer la dégradation du BER 

et le risque de perte de lien [50]. L’état de l’art révèle plusieurs lacunes importantes, peu 

de modèles de canal ciblent spécifiquement les UAV dans des environnements 

électromagnétiques complexes, les effets combinés des EMI continues et des EMP 

impulsionnelles restent peu explorés, et les techniques d’atténuation existantes sont 

rarement adaptées aux contraintes temps réel [51]. Ces limites soulignent la nécessité de 

recherches approfondies pour modéliser, analyser et réduire l’impact des perturbations 

électromagnétiques sur les communications UAV [52]. 
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1.4 Systèmes de communication des drones basé sur l’OFDM 

Les communications OFDM utilisées dans les drones offrent un débit élevé ainsi 

qu’une grande robustesse face aux perturbations, des caractéristiques essentielles pour faire 

face à la forte mobilité et aux variations rapides du canal dans les liaisons aériennes [53]. 

Le principe de l’OFDM repose sur la modulation parallèle des données sur des sous-

porteuses orthogonales, permettant un recouvrement spectral sans interférences et une 

meilleure efficacité spectrale [54]. Son implémentation pratique dans les systèmes de 

communication des drones est facilitée par l’utilisation de la transformée de Fourier rapide 

(FFT/IFFT). Dans les réseaux de drones, les performances de l’OFDM sont davantage 

améliorées par sa combinaison avec des techniques avancées telles que le MIMO, 

l’adaptation de la modulation et du codage (AMC) ainsi que l’estimation dynamique du 

canal [55]. 

Afin d’illustrer le fonctionnement de cette chaîne de transmission, le schéma bloc 

émetteur-récepteur basé sur l’OFDM est présenté à la figure 1.7. 

 

Figure 1.7.Schéma bloc d'un émetteur-récepteur OFDM 
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Figure 1.8. Schéma du lien de transmission en liaison montante pour véhicules aériens 

sans pilote [19]  

 

1.4.1 Principes de l’OFDM dans les systèmes de communication  

La modulation par multiplexage orthogonal en fréquence (OFDM) repose sur le 

principe de la transmission simultanée de l’information à travers plusieurs sous-porteuses 

mutuellement orthogonales, chacune véhiculant une portion du débit global à faible vitesse. 

Cette propriété d’orthogonalité autorise un recouvrement spectral des sous-porteuses sans 

générer d’interférences mutuelles, conduisant ainsi à une exploitation optimale de la bande 

passante. Par ailleurs, l’OFDM se révèle particulièrement performante dans les 

environnements de propagation à sélectivité fréquentielle, où elle permet de limiter 

l’interférence inter-symbole et de faciliter les opérations d’égalisation, ce qui justifie son 

intégration dans de nombreux standards de communication contemporains tels que le Wi-

Fi, le LTE et la 5G [57]. 
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1.4.2 Chaîne de l'émetteur d’un système OFDM 

La chaîne d’émission d’un système OFDM commence par le traitement du flux 

binaire, comprenant le codage et l’entrelacement, puis le mappage des bits en symboles 

modulés répartis sur les sous-porteuses. Le signal OFDM est ensuite généré par 

l’IDFT/IFFT, avant l’ajout d’un préfixe cyclique destiné à limiter l’interférence inter-

symbole et à maintenir l’orthogonalité, puis transmis sur le canal radio après conversion 

numérique-analogique. 

1.4.2.1 Mapping (Modulation numérique) 

 L’étape de mapping consiste à convertir le flux binaire issu du codage de canal en 

symboles complexes appartenant à une constellation de modulation numérique, telle que 

la QPSK ou la QAM. Chaque groupe de bits est associé à un symbole qui sera transmis sur 

une sous-porteuse donnée. Le choix du schéma de modulation influe directement sur le 

compromis entre efficacité spectrale et robustesse face au bruit et aux interférences. Cette 

opération permet ainsi d’adapter le débit de transmission et les performances du système 

aux conditions du canal de propagation. 

1.4.2.2 BPSK (Binary Phase Shift Keying) 

 La modulation par déplacement de phase binaire (Binary Phase-Shift Keying, 

BPSK) constitue la forme la plus élémentaire et la plus robuste de modulation numérique 

de phase. Son principe repose sur l'utilisation de la phase d'une porteuse sinusoïdale pour 

représenter l'information binaire. Concrètement, deux états de phase opposés, typiquement 

0° et 180°, sont associés aux deux symboles binaires '0' et '1'. Cette correspondance peut 

s'exprimer par le jeu d'équations suivant pour les symboles émis : 

𝑠0(𝑡) = 𝐴𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑓𝑐𝑡)    𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑙𝑒 𝑏𝑖𝑡 ‘0’                                      (1.1)                    

𝑠1(𝑡) = 𝐴𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑓𝑐𝑡 + 𝜋) = −𝐴𝑐𝑜𝑠(2𝜋𝑓𝑐𝑡)    𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑙𝑒 𝑏𝑖𝑡 ‘1
′                   (1.2)  
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Où 𝐴 est l'amplitude constante et 𝑓𝑐la fréquence de la porteuse. 

D'un point de vue géométrique dans l'espace du signal, la constellation BPSK est 

unidimensionnelle, composée de deux points situés symétriquement de part et d'autre de 

l'origine sur l'axe en phase (I) : +√𝐸𝑏 et −√𝐸𝑏  où 𝐸𝑏  représente l'énergie par bit. Cette 

simplicité structurelle confère à la BPSK sa principale vertu : une robustesse exceptionnelle 

au bruit. La distance euclidienne entre ses deux symboles, égale à 2√𝐸𝑏, est la plus grande 

possible pour une énergie donnée parmi tous les schémas de modulation binaire. Par 

conséquent, elle présente la probabilité d'erreur binaire (𝑃𝑒) la plus faible en canal à bruit 

additif blanc gaussien (AWGN), donnée approximativement par :    

𝑃𝑒,𝐵𝑃𝑆𝐾 ≈ 𝑄 (√
2𝐸𝑏

𝑁0
)                                                          (1.3)    

Où 𝑄(. ) est la fonction 𝑄 de Gauss et 𝑁0 la densité spectrale de puissance du bruit. 

Cette robustesse se paie toutefois par une faible efficacité spectrale, puisque la 

BPSK ne code qu’un seul bit par symbole. De plus, sa constellation présentant une 

composante continue non nulle, les transitions de phase de 180° peuvent provoquer un 

élargissement spectral significatif, imposant le recours à des techniques de mise en forme 

d’impulsion adaptées (filtrage de Nyquist, par exemple). 

Ainsi, la BPSK matérialise le compromis classique entre robustesse et débit. Elle 

est par conséquent employée préférentiellement dans les canaux très bruités, pour les 

préambules et séquences de synchronisation nécessitant une détection ultra-fiable, ou 

encore comme référence absolue pour évaluer les performances des modulations d’ordre 

supérieur, comme la QAM [58] 

1.4.2.3 QPSK (Quadrature PSK)  

 La modulation QPSK est (modulation en quatre phases) elle présente des 

caractéristiques significatives lorsque le support de transmission est bruyant : il en résulte 
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une bonne efficacité spectrale avec une efficacité théorique maximale de 2 bits / s par bande 

passante Hertzienne.  

  

Figure 1.9. Modulation e quadrature de phase QPSK Avec quatre phases 

 

Cette modulation utilise un diagramme de constellation à quatre points, à 

équidistance autour d'un cercle, dans la figure 1-9. 

QPSK peut coder deux bits par symbole, Cela permet de multiplier le débit binaire 

par deux comparé à un système BPSK tout en maintenant la bande passante du signal, ou 

de maintenir le débit en réduisant la bande passante utilisée par deux [59] 
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1.4.2.4 Rapport de puissance de crête à moyenne (PAPR)  

Le rapport de puissance de crête à moyenne (Peak-to-Average Power Ratio – PAPR) 

est un indicateur clé permettant de quantifier les variations d’amplitude d’un signal modulé. 

Dans les systèmes multi-porteuses, et en particulier l’OFDM, le signal temporel résulte de 

la superposition de plusieurs sous-porteuses, ce qui peut entraîner l’apparition de pics de 

puissance élevés. 

Le PAPR est défini comme le rapport entre la puissance instantanée maximale du 

signal et sa puissance moyenne : 

𝑃𝐴𝑃𝑅 =

𝑚𝑎𝑥
0 ≤ 𝑡 ≤ 𝑇 

|𝑠(𝑡)|2

𝐸[|𝑠(𝑡)|2]
                                             (1.4) 

Où  

𝑠(𝑡), représente le signal OFDM dans le domaine temporel, 

𝐸[. ]  désigne l’espérance mathématique, 

 𝑇 est la durée du symbole OFDM. 

Le PAPR est généralement exprimé en décibels (dB) : 

𝑃𝐴𝑃𝑅𝑑𝐵 = 10𝑙𝑜𝑔10(𝑃𝐴𝑃𝑅)                                        (1.5) 

Dans un système OFDM à 𝑁 sous-porteuses, le signal temporel discret s’écrit : 

𝑠[𝑛] =
1

√𝑁
∑𝑋𝑘  𝑒

𝑗2𝜋
𝑘𝑛

𝑁 ,   𝑛 = 0,1, … ,𝑁 − 1

𝑁−1

𝑘=0

                              (1.6) 

Lorsque les symboles 𝑋𝑘 sont en phase, leurs contributions s’additionnent de 

manière constructive, produisant un pic de puissance maximal. Dans ce cas extrême, le 

PAPR théorique maximal est donné par : 
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𝑃𝐴𝑃𝑅𝑚𝑎𝑥 = 𝑁                                                          (1.7)  

Ce qui correspond à  

𝑃𝐴𝑃𝑅𝑚𝑎𝑥,𝑑𝐵 = 10𝑙𝑜𝑔10(𝑁)                                                    (1.8)  

Ainsi, plus le nombre de sous-porteuses augmente, plus le PAPR potentiel du signal OFDM est 

élevé. 

La distribution statistique du 𝑃𝐴𝑃𝑅 est une grandeur aléatoire dépendant des 

symboles transmis. Pour caractériser statistiquement le 𝑃𝐴𝑃𝑅 on utilise généralement la 

fonction de distribution complémentaire cumulée (Complementary Cumulative 

Distribution Function − 𝐶𝐶𝐷𝐹), définie comme : 

𝐶𝐶𝐷𝐹(𝑃0) = 𝑃𝑟(𝑃𝐴𝑃𝑅 > 𝑃0)                                          (1.9) 

Cette fonction permet d’évaluer la probabilité qu’un symbole OFDM présente un 

𝑃𝐴𝑃𝑅 supérieur à un seuil 𝑃0, ce qui est crucial pour la conception des amplificateurs de 

puissance [57]. 

1.4.2.5 QAM-16/64/256 (Quadrature Amplitude Modulation) 

Contrairement aux modulations d’amplitude et de phase standard, la modulation par 

déplacement de quadrature permet d’atteindre des débits de données plus élevés, ce qui la 

rend particulièrement adaptée aux applications exigeantes en communications sans fil 

numériques. Son fonctionnement s’appuie sur une constellation de signaux où chaque 

symbole binaire (0 ou 1) correspond à un point défini par des valeurs spécifiques de phase 

et d’amplitude [58], comme illustré en figure 1-10. 

Le principe fondamental de la modulation QAM repose sur l’association d’une 

combinaison binaire unique à chaque point d’une constellation bidimensionnelle. Cette 

représentation symbolique multidimensionnelle permet d’accroître le débit binaire sans 

élargir la bande passante. L’agencement le plus répandu est celui d’une grille carrée aux 
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espacements horizontaux et verticaux constants, optimisant la détection en canal à bruit 

additif blanc gaussien. Les formats standards (16QAM, 64QAM, etc.) comportent un 

nombre de points égal à une puissance de quatre, chaque accroissement de l’ordre de 

modulation permettant de loger davantage de bits par symbole.  

 

Figure 1.10. Modulation e quadrature de phase QPSK Avec quatre phases 

 

Cet avantage en termes d’efficacité spectrale s’accompagne néanmoins d’un 

inconvénient majeur : la distance minimale entre les points de constellation diminue, 

rendant la distinction entre symboles plus sensible aux perturbations du canal, telles que le 
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bruit thermique et les distorsions, ce qui se traduit par une probabilité d’erreur plus élevée 

en réception [59]. 

1.4.2.6  Modulateur IFFT (Inverse Fast Fourier Transform)  

Cœur du système. Transforme les symboles parallèles dans le domaine fréquentiel en un 

signal unique dans le domaine temporel. Chaque point de sortie de l'IFFT est un échantillon 

du signal OFDM composite. 

1.4.2.7 L’intervalle de garde  

Les signaux de communication peuvent être affectés par une source 

d’évanouissement connue par « effet Doppler ». Il s’agit d’une variation de la fréquence 

liée à la mobilité du récepteur et/ou de l’émetteur [60]. 

La bonne solution pour réduire pour réduire l’ISI est d’augmenter la durée symbole 

𝑇 par l’accroissement du nombre de sous-porteuses 𝑁, mais l’annulation totale de l’ISI par 

cette méthode n’est pas réalisable car la durée 𝑇 de chaque symbole OFDM doit rester bien 

inférieure au temps de cohérence du canal 

 

Figure 1.11. Intervalle de garde [61] 

 

Et pour résoudre ce problème, il faut sacrifier une partie de l’énergie émise en 

ajoutant à chaque symbole OFDM un intervalle de garde dont la durée 𝑇𝑔 est plus longue 

que l’étalement maximal des des retards 𝜏𝑚𝑎𝑥 de la réponse impulsionnelle du canal, et 

ça pour pouvoir absorber les ISI résiduelles [62], soit 𝑇𝑔  ≥ 𝜏𝑚𝑎𝑥  (voir Figure. 1.11). 
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Lorsque la transmission s’effectue à travers un canal présentant une dispersion 

temporelle, les trajets retardés ne permettent plus de capter un nombre entier de périodes 

du signal sur la fenêtre d’observation de durée 𝑇. Cette situation engendre une dégradation 

de l’orthogonalité entre les sous-porteuses. En effet, pour une porteuse donnée, la 

composante sinusoïdale associée à un trajet retardé n’est contenue dans la fenêtre 

d’intégration de la 𝐹𝐹𝑇 que sur une durée effective 𝑇𝑟 < 𝑇, ce qui équivaut à appliquer un 

fenêtrage de durée réduite. Or, une telle réduction de la fenêtre temporelle se traduit, dans 

le domaine fréquentiel, par un élargissement des fonctions de type sinus cardinal, puisque 

1/𝑇𝑟 > 1/𝑇 .Ce phénomène provoque un recouvrement spectral accru entre les sous-

porteuses, entraînant ainsi une perte d’orthogonalité et l’apparition d’interférences inter-

porteuses (ICI) [63]. 

Afin de remédier à cette limitation, une forme particulièrement performante 

d’intervalle de garde est adoptée. 

 

Figure 1.12. Restauration d’orthogonalité par Préfixe Cyclique [61] 

 

Celle-ci correspond au préfixe cyclique (CP), dont la durée est généralement 

comprise entre 1/4 et 1/32 de la durée du symbole OFDM [64]. Le préfixe cyclique est 

obtenu par la répétition d’une portion finale du symbole OFDM, ajoutée à son début. Cette 
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opération permet de maintenir un nombre entier de périodes sur la fenêtre d’observation 𝑇 

et garantit ainsi l’orthogonalité entre les sous-porteuses, réduisant par conséquent 

l’interférence inter-porteuses (ICI) (voir Figure 1.12.). Dans le standard LTE, la durée 

normalisée du préfixe cyclique est de 4,69 µs, ce qui confère au système une tolérance aux 

écarts de trajets multiples pouvant atteindre 1,4 km dans le cas de trajets indirects [65]. 

1.4.2.8 Conversion Parallèle/Série (P/S) et Filtrage  

 Dans un système OFDM, la conversion parallèle/série (P/S) constitue une étape 

essentielle de la chaîne de transmission. Après la génération du symbole OFDM sous forme 

parallèle à la sortie de l’IFFT, les échantillons obtenus sont convertis en un flux sériel afin 

de permettre leur transmission séquentielle sur le canal physique. Cette opération garantit 

la compatibilité du signal OFDM avec les blocs ultérieurs de la chaîne d’émission, 

notamment la conversion numérique-analogique et le filtrage, tout en préservant l’intégrité 

temporelle du symbole transmis 

1.4.3  Chaîne du Récepteur d’un système OFDM : 

Les opérations sont inverses. Après synchronisation fine, le CP est supprimé. La 

FFT est appliquée pour revenir au domaine fréquentiel. Un égaliseur simple (souvent à un 

tap par sous-porteuse) compense l’atténuation et la rotation de phase induites par le canal. 

Les symboles sont ensuite dé-mappés pour retrouver les bits [66]. 

1.4.4  Modulation Multi-Porteuses OFDM 

La modulation par répartition orthogonale de la fréquence (Orthogonal Frequency 

Division Multiplexing - OFDM) est une technique de modulation multi-porteuses devenue 

la pierre angulaire des systèmes de communication modernes à haut débit. Son principe 

fondamental consiste à diviser un flux de données haute vitesse en 𝑁 flux parallèles à bas 

débit, chacun modulant une sous-porteuse sinusoïdale distincte et orthogonale. Cette 

orthogonalité, garantie par un espacement précis entre les sous-porteuses égal à l'inverse 

de la durée du symbole OFDM (Δ𝑓 = 1/𝑇𝑢), permet un chevauchement spectral sans 
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interférences inter-sous-porteuses (ICI), optimisant ainsi l'utilisation de la bande passante 

[67]. 

La génération d'un signal OFDM est mathématiquement représentée par la somme 

de 𝑁 sous-porteuses modulées : 

𝑠(𝑡) = ∑𝑋𝑘

𝑁−1

𝑘=0

⋅ 𝑒𝑗2𝜋(𝑓𝑐+𝑘𝛥𝑓)𝑡 , 0 ≤ 𝑡 < 𝑇𝑢                                  (1.10) 

Où 𝑋𝑘 est le symbole de donnée complexe (issu d'une constellation QPSK, QAM, 

etc.) porté par la 𝑘-ème sous-porteuse, 𝑓𝑐 est la fréquence centrale et 𝑇𝑢 est la durée utile 

du symbole. 

Pour contrer les interférences entre symboles (IES) dues aux trajets multiples, un 

préfixe cyclique (CP) de durée 𝑇𝑐𝑝 est ajouté en début de chaque symbole OFDM. Ce CP 

est une copie de la fin du symbole. Si la longueur du CP est supérieure au délai d'étalement 

du canal, les IES sont éliminées et la convolution canal devient circulaire, simplifiant 

considérablement l'égalisation à la réception en une simple multiplication par un 

coefficient complexe par sous-porteuse [68]. 

Les propriétés et avantages majeurs de l'OFDM qui expliquent son adoption 

massive sont : 

1.4.4.1  Robustesse aux trajets multiples et à la dispersion du délai  

 Grâce au CP et à la durée longue des symboles, l'OFDM est intrinsèquement 

résistant aux échos et aux canaux sélectifs en fréquence, une caractéristique critique pour 

les environnements mobiles et urbains [69]. 

1.4.4.2  Égalisation simplifiée  

L'égalisation se réduit à une opération par sous-porteuse (division par la réponse 

fréquentielle du canal), ce qui est beaucoup moins complexe que l'égalisation adaptative 

requise pour les systèmes mono-porteuse équivalents [70]. 
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1.4.4.3  Efficacité spectrale élevée  

Le chevauchement orthogonal des spectres des sous-porteuses permet une 

utilisation quasi-optimale de la bande passante allouée  

1.4.4.4  Souplesse d'allocation de ressources  

 L'accès multiple peut être facilement implémenté en allouant des groupes de sous-

porteuses à différents utilisateurs (OFDMA), permettant une gestion dynamique et efficace 

du spectre [71]. 

Cependant, l'OFDM présente des limitations notables. 

1.4.4.5  Rapport de puissance de crête à moyenne (PAPR) élevé  

L'addition constructive de multiples sous-porteuses indépendantes peut générer des 

pics de puissance importants. Ceci exige des amplificateurs de puissance (HPA) à grande 

linéarité, moins efficaces énergétiquement, ou des techniques de réduction du PAPR, 

augmentant la complexité [72]. 

1.4.4.6  Sensibilité aux décalages de fréquence  

 Une dérive en fréquence ou un effet Doppler important peut rompre l'orthogonalité 

des sous-porteuses, entraînant de l'ICI. Une synchronisation fréquentielle précise est donc 

impérative [73]. 

1.4.4.7 Sensibilité aux bruits impulsionnels  

Un bruit impulsionnel, de courte durée mais de forte amplitude, corrompt 

simultanément l'ensemble des sous-porteuses d'un ou plusieurs symboles OFDM, 

contrairement aux systèmes mono-porteuse où seul un symbole est affecté. Ceci dégrade 

sévèrement les performances [74]. 
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1.4.5 Utilisation de la modulation OFDM dans les communications des drones 

L'adoption de l'OFDM dans les systèmes de communication pour Véhicules Aériens 

Sans Pilote (UAV) est motivée par la confluence de ses avantages et des contraintes 

spécifiques des liaisons aériennes [73, 74] : 

1.4.5.1 Environnements de propagation difficiles  

 Les drones opèrent souvent dans des environnements présentant des réflexions sur 

le sol, les bâtiments ou la végétation, créant des trajets multiples. La robustesse native de 

l'OFDM à ces phénomènes en fait un candidat idéal. 

1.4.5.2 Exigence de haut débit et faible latence  

 Pour des applications comme la transmission vidéo HD/4K, la télémétrie en temps 

réel ou le contrôle de commande, l'efficacité spectrale et la capacité de l'OFDM à supporter 

des débits élevés sont cruciales. 

1.4.5.3  Adaptabilité au canal  

 Les schémas de modulation et de codage adaptatifs (AMC) peuvent être facilement 

appliqués sous-porteuse par sous-porteuse en OFDM, permettant d'ajuster dynamiquement 

la robustesse et le débit en fonction des conditions de la liaison air-sol, souvent variables 

[75]. 

1.4.5.4 Compatibilité avec les standards  

L'OFDM est au cœur des standards WiFi (802.11a/n/ac/ax) et cellulaires (4G-LTE, 

5G-NR), facilitant l'intégration des drones dans les infrastructures de communication 

existantes ou dédiées [76]. 

Ainsi, malgré ses défis (notamment la sensibilité au bruit impulsionnel), l'OFDM 

offre un compromis performance/complexité particulièrement adapté aux besoins 

exigeants et variés des systèmes de communication pour drones. Les recherches actuelles 
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se concentrent d'ailleurs sur l'atténuation de ses limitations dans ce contexte spécifique 

[87]. 

1.4.6  Bruits affectant le chemin de communication des drones 

Dans les systèmes de communication des drones (UAV), le chemin de transmission 

air–sol est exposé à diverses sources de perturbations électromagnétiques susceptibles de 

dégrader la qualité du signal reçu. Les bruits électromagnétiques présentent souvent des 

caractéristiques non gaussiennes, non stationnaires et impulsionnelles, ce qui complique 

leur prise en compte dans les modèles de communication traditionnels [78]. 

1.4.7  Les Différents types de bruits de communication des UAV’s 

Les bruits électromagnétiques affectant les communications UAV peuvent être 

classés en deux catégories selon leur origine et leur comportement temporel.  

1.4.7.1 Les interférences électromagnétiques externes  

 Provenant de l’environnement de propagation. Celles-ci incluent notamment les 

émissions industrielles, les lignes à haute tension, les équipements radar, ainsi que les 

systèmes de communication co-existant opérant dans des bandes de fréquences proches. 

Dans les scénarios UAV à basse altitude, ces sources peuvent générer un bruit 

électromagnétique impulsionnel sporadique, dont l’impact dépend fortement de la position 

du drone et de la configuration du canal air–sol [79]. 

1.4.7.2  Décharges électrostatiques et aux phénomènes de commutation rapide 

Susceptibles de produire des impulsions électromagnétiques de large bande. Ces 

impulsions se traduisent par des pics de forte amplitude dans le domaine temporel, et par 

une élévation du plancher de bruit sur plusieurs sous-porteuses dans le domaine fréquentiel, 

Ce comportement est particulièrement critique pour les systèmes OFDM, dans lesquels une 

impulsion temporelle peut affecter simultanément un grand nombre de sous-porteuses [80]. 
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1.5 Les techniques de suppression des interférences dans les chemins de 

communication des drones 

Dans les communications sans fil soumises à des interférences, les méthodes basées 

sur la séparation des sources se sont révélées efficaces pour isoler le signal d’intérêt tout 

en atténuant les signaux indésirables. En particulier, la séparation aveugle de sources 

(Blind Source Séparation – BSS) permet d’extraire le signal utile sans connaissance 

préalable des sources, en s’appuyant sur leurs propriétés statistiques indépendantes [81]. 

Dans le contexte des communications UAV, des approches similaires combinant 

séparation de sources et annulation adaptative des interférences ont été proposées pour 

réduire l’impact des EMI. Ces méthodes considèrent les signaux reçus comme des 

combinaisons linéaires de sources et permettent de reconstruire les composantes désirées 

tout en supprimant les perturbations [82]. L’application de ces techniques constitue une 

piste prometteuse pour améliorer les liaisons de données UAV évoluant dans des 

environnements électromagnétiques complexes. 

1.5.1 Méthodes de suppression par séparation de source 

La technique de réduction du bruit impulsionnel à double antenne décrite dans [83] 

s’inscrit dans le cadre des méthodes de suppression des impulsions électromagnétiques 

appliquées aux communications UAV basées sur l’OFDM. Cette approche repose sur les 

principes de la séparation aveugle de sources (Blind Source Separation – BSS), visant à 

isoler le signal utile du bruit impulsionnel en exploitant la diversité spatiale offerte par 

l’utilisation de deux antennes de réception. 

Dans le contexte des communications UAV, le canal de propagation est 

généralement caractérisé par une forte variabilité temporelle, la présence de trajets 

multiples dominants en visibilité directe (LoS), ainsi que par des effets Doppler 

significatifs dus à la mobilité du drone [84], [85]. De plus, les systèmes de communication 

sur les UAV’s sont particulièrement exposés à des interférences électromagnétiques 

impulsionnelles. Ces bruits rendent les méthodes classiques de suppression de bruit moins 
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efficaces, justifiant le recours à des techniques de séparation de sources adaptées aux 

canaux UAV. 

Comme illustré dans les Figures 1.8 et 1.13, le processus de traitement comprend 

plusieurs étapes successives, à savoir le centrage (demeaning), la combinaison des signaux 

reçus, le blanchiment (whitening), des opérations itératives d’estimation, ainsi qu’une 

évaluation de la convergence. Ces étapes permettent de transformer les signaux observés 

de manière à faciliter la séparation des composantes statistiquement indépendantes [85]. 

Dans le modèle de canal UAV considéré, le signal utile subit des variations 

d’amplitude et de phase liées aux conditions de propagation air-sol, tandis que le bruit 

impulsionnel présente une structure sporadique et fortement non gaussienne [85], [84]. 

L’hypothèse d’indépendance statistique entre ces deux composantes constitue le 

fondement de l’application des algorithmes de séparation de sources. 

L’étape de centrage consiste à supprimer la composante moyenne de chaque signal 

reçu afin d’assurer une moyenne nulle, condition nécessaire à l’application des méthodes 

BSS. Le blanchiment vise ensuite à décorréler les signaux et à normaliser leur variance, ce 

qui est particulièrement pertinent dans un canal UAV où les corrélations spatiales peuvent 

être accentuées par la dominance du trajet LoS [86]. Cette transformation réduit la 

complexité du problème et améliore la robustesse des algorithmes itératifs face aux 

variations rapides du canal. 

Les opérations itératives reposent sur des critères de maximisation de 

l’indépendance statistique, souvent basés sur la non-gaussianité des signaux, afin d’estimer 

la matrice de séparation optimale. Le processus se poursuit jusqu’à satisfaction d’un critère 

de convergence prédéfini, garantissant une séparation fiable entre le signal OFDM affecté 

par le canal UAV et la composante de bruit impulsionnel. Une fois cette séparation réalisée, 

la composante associée au bruit peut être atténuée ou supprimée, permettant ainsi une 

amélioration notable des performances du système, notamment en termes de taux d’erreur 

binaire (BER)  
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Cette méthode présente l’avantage majeur de ne pas nécessiter une connaissance a priori 

détaillée du canal UAV ni des statistiques exactes du bruit impulsionnel, ce qui la rend 

particulièrement adaptée aux environnements UAV dynamiques et imprévisibles [55]. 

𝑋1 = [𝑥0 
1  , 𝑥1 

1  , … , 𝑥𝐾−1 
1  ]𝑇et 𝑋2 = [𝑥0 

2  , 𝑥1 
2  , … , 𝑥𝐾−1 

2  ]𝑇 , Où 𝐾 est le nombre 

d’échantillons et [. ]𝑇 désigne l’opération de transposition de matrice, sont captés par deux 

antennes distinctes puis transmis à un module de centrage (de-mean module). Ce module 

soustrait la valeur moyenne d’un signal donné à chacun de ses échantillons, produisant 

ainsi les nouveaux signaux 𝑋̅1 = [𝑥̅0 
1  , 𝑥̅1 

1  , … , 𝑥̅𝐾−1 
1  ]𝑇et 𝑋̅2 = [𝑥̅0 

2  , 𝑥̅1 
2  , … , 𝑥̅𝐾−1 

2  ]𝑇dont les 

échantillons sont calculés comme suit :  

 𝑥̅ 𝑛
𝑖  = 𝑥𝑛 

𝑖  −
1

𝐾
 ∑ 𝑥𝑘 

𝑖  𝐾−1
𝑘=0  𝑖 =  1,2 𝑒𝑡 𝑛 = 0,1, 2, … , 𝐾 − 1                 (1.11)   

L’objectif du centrage (de-mean) réalisé dans l’équation (1.11) est d’améliorer la 

convergence du processus de calcul itératif. Les deux signaux obtenus à partir de (1.11) 

sont ensuite combinés en un seul signal sous la forme d’une matrice à deux lignes selon : 

𝑋 = (
(𝑥̅1)𝑇

(𝑥̅2)𝑇
)                                                       (1.12)  

 

Figure 1.13. Schéma du module de séparation du bruit impulsionnel électromagnétique à 

partir du signal sans fil OFDM [19] 

Le processus de blanchiment (whitening) du signal obtenu dans (1.13) est effectué 

comme suit : 

𝒁 = 𝜦−
1

2 𝒖𝑻𝑿                                                     (1.13) 
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Où 𝐮 et 𝚲 sont respectivement les matrices des vecteurs propres et des valeurs 

propres de la matrice de covariance 𝐶𝑋, donnée par : 

𝐶𝑋 = (
1

𝑀
)𝑿𝑻𝑿                                                (1.14) 

Où 𝑀 correspond au nombre de signaux captés, considéré ici comme égal à 2. 

La matrice 𝐙 blanchie obtenue dans (1.13), que l’on peut exprimer sous la forme 𝐙 =

[𝐳𝟏 𝐳𝟐], est ensuite utilisée dans le processus de calcul itératif réalisé pour chaque vecteur 

de poids selon : 

𝑤1𝑖 = 𝐸{𝑧𝑖 ∗ 𝑡𝑎𝑛ℎ (𝑤𝑇 × 𝑍)} − 𝐸{1 − 𝑡𝑎𝑛ℎ(𝑤𝑇 × 𝑍)2} ∗ 𝑤𝑖 , 𝑖 = 1,2,      (1.15) 

Où 𝑤𝑖 = [𝑤0 
𝑖  , 𝑤1 

𝑖  , … , 𝑤𝑀−1 
𝑖  ]

𝑇
, 𝑖 = 1,2, sont deux vecteurs de poids utilisés au 

cours du processus itératif, lesquels sont combinés sous la forme d’une matrice à deux 

lignes notée 𝑊 = [𝑤1, 𝑤2], les opérateurs × et ∗ désignent respectivement le produit 

scalaire et le produit de Hadamard, et 𝐸{⋅} représente l’opérateur d’espérance 

mathématique. Les deux vecteurs 𝑤1𝑖 = [𝑤10 
𝑖  , 𝑤11 

𝑖  , … , 𝑤1𝑀−1 
𝑖  ]

𝑇
, 𝑖 = 1,2, obtenus à 

partir de (1.15) sont également regroupés dans une matrice à deux lignes, notée 𝑊1 =

[𝑤11, 𝑤12]. En adaptant le vecteur w1, un nouveau vecteur 𝑤2 est obtenu comme suit : 

𝑊1 = 𝑊2 − ∑[𝑊1𝑇 × 𝑤𝑖] ∗

𝑀−1

𝑖=1

𝑤𝑖                                      (1.16) 

Qui peut être exprimé sous la forme 𝑊2 = [𝑤21, 𝑤22], et  𝑤2𝑖 =

[𝑤20 
𝑖  , 𝑤21 

𝑖  , … , 𝑤2𝑀−1 
𝑖  ]

𝑇
, 𝑖 = 1,2, Ces deux vecteurs de poids sont ensuite normalisés 

comme suit : 

𝑤̃𝑖 = 𝑤2𝑖/‖𝑤2𝑖‖  𝑖 = 1,2,                                         (1.17) 
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Puis regroupés dans une matrice à deux lignes notée 𝑊̃ = [𝑤̃1 𝑤̃2], où ∥⋅∥ désigne 

l’opération de norme, définie comme suit : 

‖𝑤2𝑖‖ = √∑(𝑤2𝑘
𝑖 )
2

𝑀−1

𝑘=0

, 𝑖 = 1,2 𝑒𝑡 𝑀 = 2                      (1.18) 

Dans le processus itératif, 𝐖1et 𝐖2sont des matrices de variables intermédiaires 

dérivées de 𝐖. La matrice 𝑊̃représente la mise à jour de 𝐖 après chaque itération. 

Après chaque itération, la condition suivante est vérifiée : 

|𝑊̃ +𝑊 < 𝑞|                                                    (1.19) 

Doit être vérifiée, où 𝑞 est la valeur de convergence utilisée pour évaluer la 

convergence de 𝑊̃ 

Si la condition (1.19) est satisfaite, 𝐖est considérée comme ayant convergé. Dans 

le cas contraire, 𝑊̃ est mise à jour et utilisée comme nouvelle matrice 𝐖 selon  

𝑊̃ = 𝑊                                                             (1.20) 

Enfin, la matrice de dé-mélange de sortie est obtenue comme suit : 

𝑆 = 𝑤̃𝑇𝑍                                                           (1.21) 

La matrice 𝑆, obtenue à l’aide de 𝑊̃, contient à la fois le bruit et le signal d’origine. 

Ce processus garantit que la matrice hybride 𝐙 atteint une non-gaussianité maximale, ce 

qui permet une séparation efficace des composantes et facilite l’extraction du signal 

d’intérêt à partir de 𝐒. 
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1.6 Conclusion 

Ce chapitre a synthétisé l’état de l'art de la réduction des interférences affectant les 

communications OFDM des drones. Il en ressort que, malgré sa robustesse aux trajets 

multiples, l’OFDM demeure sensible aux bruits impulsionnels caractéristiques des 

environnements aériens. Les méthodes existantes, présentent une complexité 

algorithmique élevée et une adaptabilité limitée face aux contraintes opérationnelles des 

UAV. Cette analyse met en lumière la nécessité de développer des approches plus robustes, 

adaptatives et efficientes en calcul, ce qui motive pleinement les travaux ultérieurs de cette 

thèse, destinés à fiabiliser ces communications critiques. 
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2.1 Introduction 

Ce chapitre présente les fondements du filtrage adaptatif, en décrivant les 

principales structures et les algorithmes de filtres adaptatifs couramment utilisés, ainsi que 

les concepts de base nécessaires à leur mise en œuvre dans des situations pratiques. Les 

problèmes et limitations rencontrés lors de l’utilisation des filtres adaptatifs dans le 

domaine temporel sont également abordés, ce qui conduit à l’introduction du filtrage 

adaptatif en sous-bandes comme solution efficace à ces difficultés. Par ailleurs, la théorie 

du filtre de Wiener est développée dans le cadre général des processus stochastiques à 

valeurs complexes, le filtre étant caractérisé par sa réponse impulsionnelle. Le recours aux 

séries temporelles complexes se justifie par de nombreuses applications pratiques, 

notamment en communications, radar et sonar, où les signaux sont souvent représentés en 

bande de base. Le cas des signaux à valeurs réelles apparaît alors comme un cas particulier 

de cette formulation générale. Le chapitre débute par la présentation du problème du 

filtrage linéaire optimal, posant ainsi les bases théoriques nécessaires à l’étude approfondie 

du filtre de Wiener et de ses variantes. 

2.1.1 Filtrage adaptatif 

Un filtre adaptatif est un filtre numérique dont les coefficients sont ajustés 

automatiquement par un algorithme adaptatif afin d’extraire ou d’améliorer l’information 

utile dans un environnement inconnu et variable. L’adaptation repose sur un critère de 

performance, généralement basé sur un signal d’erreur correspondant à la différence entre 

la sortie du filtre et un signal de référence. 

Comme montré à la figure 2.1, un filtre adaptatif ajuste automatiquement ses 

coefficients grâce à un algorithme adaptatif, à l’image d’un opérateur humain capable de 

s’adapter à un environnement changeant en utilisant l’information d’entrée, l’expérience 

passée et un retour de performance pour produire une sortie appropriée. 
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Figure 2.1. Bloc fonctionnel de base d’un filtre adaptatif 

 

Le filtrage adaptatif est largement utilisé dans de nombreux domaines, notamment 

les communications, le radar, le sonar, le contrôle, la navigation, la sismologie, le génie 

biomédical et l’ingénierie financière [87–93], 

Les filtres adaptatifs sous-bande, qui sont plus efficaces en termes de calcul pour 

des applications nécessitant une plus grande longueur de filtre, et sont plus performants si 

le signal d’entrée est fortement corrélé. Par exemple, des filtres adaptatifs d’ordre élevé 

sont nécessaires pour annuler l’écho acoustique dans les téléphones mains libres [93]. Le 

filtre d’ordre élevé, combiné à un signal d’entrée fortement corrélé, dégrade les 

performances de la plupart des filtres adaptatifs dans le domaine temporel. Des algorithmes 

adaptatifs efficaces pour traiter les problèmes de mal-conditionnement existent ; cependant, 

ces algorithmes sont généralement exigeants en calcul, limitant ainsi leur utilisation dans 

de nombreuses applications réelles [87–89, 91–95]. 

2.1.2 Filtres transversaux adaptatifs 

Un filtre adaptatif est un système auto-concepteur et variant dans le temps, qui 

utilise en continu un algorithme récursif pour ajuster ses poids de taps afin de fonctionner 



37 
 

dans un environnement inconnu [92]. La figure 2.1 montre une structure typique d’un filtre 

adaptatif, composée de deux blocs fonctionnels de base, un filtre numérique pour réaliser 

le filtrage souhaité et un algorithme adaptatif pour ajuster les poids de taps du filtre. Le 

filtre numérique calcule la sortie 𝑦(𝑛)en réponse au signal d’entrée 𝑢(𝑛), et génère un 

signal d’erreur 𝑒(𝑛)en comparant 𝑦(𝑛) à la réponse désirée 𝑑(𝑛), également appelée signal 

de référence, comme illustré à la figure 2.2. Le signal de retour de performance 𝑒(𝑛)(ou 

signal d’erreur) est utilisé par l’algorithme adaptatif pour ajuster les poids de taps du filtre 

numérique. Le filtre numérique illustré à la figure 2.2, peut être réalisé selon plusieurs 

structures différentes. Le filtre transversal ou à réponse impulsionnelle finie (FIR), 

couramment utilisé, est montré à la figure 2.3. Les poids de taps ajustables 𝑤𝑚(𝑛), 𝑚 =

0,1,… ,𝑀 − 1, représentés par des cercles avec des flèches, correspondent aux poids du 

filtre au temps 𝑛, et 𝑀est la longueur du filtre. 

  

Figure 2.2. Structure typique d’un filtre adaptatif utilisant les signaux d’entrée et 

d’erreurs pour la mise à jour des coefficients du filtre 



38 
 

 
Figure 2.3. Filtre adaptative transversal à M coefficients. 

 

Ces poids de taps variant dans le temps forment un vecteur de poids 𝑀 × 1exprimé 

comme : 

𝑤(𝑛) ≡ [𝑤0(𝑛), 𝑤1(𝑛), … ,𝑤𝑀−1(𝑛), ]
𝑇                                  (2.1) 

Où l’exposant 𝑇désigne l’opération de transposition de la matrice. De même, les 

échantillons du signal d’entrée 𝑢(𝑛 − 𝑚),𝑚 = 0,1, … ,𝑀 − 1, forment un vecteur d’entrée 

𝑀 × 1. 

𝒖(𝑛) ≡ [𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)]𝑇                         (2.2) 

Avec ces vecteurs, le signal de sortie 𝑦(𝑛)du filtre FIR adaptatif peut être calculé 

comme le produit scalaire de 𝑤(𝑛)et 𝑢(𝑛), exprimé comme : 

𝑦(𝑛) =  ∑ 𝑤𝑚(𝑛)𝑢(𝑛 − 𝑚) = 𝑾𝑇

𝑀−1

𝑚=1

(𝑛)𝒖(𝑛)                               (2.3) 
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2.2 Filtrage linéaire optimal au sens de Wiener 

Considérons le schéma-bloc de la Figure 2.4, construit autour d’un filtre linéaire à 

temps discret. L’entrée du filtre est constituée d’une série temporelle 𝑢(0), 𝑢(1), 

𝑢(02), …, et le filtre est lui-même caractérisé par sa réponse impulsionnelle représentée 

par la suite 𝑤0,𝑤1, 𝑤2,…., À un instant discret 𝑛, le filtre produit une sortie notée 

𝑦(𝑛), Cette sortie est utilisée pour fournir une estimation de la réponse désirée désignée 

par 𝑑(𝑛). 

L’entrée du filtre et la réponse désirée représentant des réalisations uniques de 

processus stochastiques respectifs, l’estimation est généralement accompagnée d’une 

erreur possédant ses propres caractéristiques statistiques. En particulier, l’erreur 

d’estimation, notée 𝑑(𝑛), est définie comme la différence entre la réponse désirée 𝑒(𝑛), et 

la sortie du filtre 𝑦(𝑛). L’objectif est de rendre l’erreur d’estimation 𝑒(𝑛) « aussi petite que 

possible » selon un certain critère statistique. 

Deux contraintes ont jusqu’à présent été imposées au filtre : 

Le filtre est linéaire, ce qui rend l’analyse mathématique plus aisée. 

Le filtre fonctionne en temps discret, ce qui permet son implémentation à l’aide de 

matériel ou de logiciels numériques. 

Les détails finaux de la spécification du filtre dépendent toutefois de deux autres 

choix qui doivent encore être effectués. 
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 Figure 2.4. Block diagramme de représentation statistique du problème du filtrage 

 

Si la réponse impulsionnelle du filtre est de durée finie ou infinie. 

Le type de critère statistique utilisé pour l’optimisation. 

Le choix d’une réponse impulsionnelle de durée finie (FIR) ou d’une réponse 

impulsionnelle de durée infinie (IIR) pour le filtre est dicté par des considérations 

pratiques. Le choix d’un critère statistique pour optimiser la conception du filtre est 

influencé par la facilité de traitement mathématique. 

La théorie du filtre de Wiener est initialement développée en supposant un filtre IIR, 

mais dans la pratique l’étude se concentre surtout sur les filtres FIR. Ce choix s’explique 

par le fait que les filtres FIR sont intrinsèquement stables, car ils utilisent uniquement des 

chemins directs, ce qui limite leur réponse impulsionnelle à une durée finie. 

À l’inverse, les filtres IIR intègrent de la rétroaction, pouvant entraîner des 

problèmes d’instabilité s’ils sont mal conçus. Bien que la stabilité des filtres IIR soit 

gérable en théorie, l’ajout de l’adaptativité complique fortement le problème. Ainsi, dans 

la majorité des applications adaptatives, les filtres FIR sont préférés aux filtres IIR, malgré 

un coût de calcul plus élevé. 
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On constate qu’il existe effectivement plusieurs critères possibles. Plus précisément, 

on peut envisager d’optimiser la conception du filtre en minimisant une fonction de coût, 

ou indice de performance, choisie parmi la liste restreinte suivante : 

La valeur quadratique moyenne de l’erreur d’estimation. 

L’espérance de la valeur absolue de l’erreur d’estimation. 

L’espérance de la valeur absolue de l’erreur d’estimation élevée à la puissance trois 

ou à une puissance supérieure. 

Le critère de l’erreur quadratique moyenne est privilégié car il simplifie l’analyse 

mathématique. Il conduit à une fonction de coût de second ordre, possédant un minimum 

unique qui définit clairement la solution optimale du filtre. 

2.3 Principe d’orthogonalité 

Considérons à nouveau le problème de filtrage statistique décrit à la figure 2.4. 

L’entrée du filtre est représentée par la série temporelle 𝑢(0), 𝑢(1), 𝑢(02), …, et la réponse 

impulsionnelle du filtre est représentée par 𝑤0,𝑤1, 𝑤2,…., toutes deux supposées de valeurs 

complexes et de durée infinie. La sortie du filtre à l’instant discret 𝑛 est définie par la 

somme de convolution linéaire. 

𝑦(𝑛) =  ∑𝑤𝑘
∗

∞

𝑘=0

𝑢(𝑛 − 𝑘),   𝑛 = 0,1,2, …,                                 (2.4) 

Où l’astérisque désigne le conjugué complexe. Notons que, dans le formalisme 

complexe, le terme 𝑤𝑘
∗𝑢(𝑛 − 𝑘) représente la version scalaire d’un produit intérieur entre 

le coefficient du filtre 𝑤𝑛 et l’entrée du filtre 𝑢(𝑛 − 𝑘). 

Le filtre a pour objectif d’estimer la réponse désirée 𝑑(𝑛). L’entrée et la sortie 

désirée sont supposées être des processus stochastiques stationnaires au sens large et de 

moyenne nulle ; sinon, leurs moyennes sont supprimées avant le filtrage. Cette estimation 
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engendre naturellement une erreur définie comme la différence entre la valeur désirée et 

l’estimation. 

𝑒(𝑛) = 𝑑(𝑛) − 𝑦(𝑛)                                                 (2.5) 

L’erreur d’estimation 𝑒(𝑛) est la valeur échantillonnée d’une variable aléatoire. 

Pour optimiser la conception du filtre, nous choisissons de minimiser la valeur quadratique 

moyenne de 𝑒(𝑛). Nous définissons ainsi la fonction de coût comme l’erreur quadratique 

moyenne. 

                                                       𝐽 = 𝐸[𝑒(𝑛)𝑒∗(𝑛)] 

= 𝐸[|𝑒(𝑛)|2]                                                    (2.6) 

Où 𝐸 désigne l’opérateur d’espérance statistique. Il s’agit donc de déterminer les 

conditions de fonctionnement pour lesquelles 𝐽 atteint sa valeur minimale. Pour des 

données d’entrée complexes, les coefficients du filtre sont, en général, eux aussi 

complexes. Notons le 𝑘𝑡ℎ coefficient du filtre 𝑤𝑘 en fonction de ses parties réelle et 

imaginaire comme suit  

𝑤𝑘 = 𝑎𝑘 + 𝑗𝑏𝑘 , 𝑘 = 0,1,2, …                                 (2.7) 

En conséquence, on peut définir un opérateur gradient, dont le 𝑘𝑒 élément s’écrit en 

termes de dérivées partielles du premier ordre par rapport à la partie réelle 𝑎𝑘 et à la partie 

imaginaire 𝑏𝑘, comme suit : 

𝛻𝑘 =
𝜕

𝜕𝑎𝑘
+ 𝑗

𝜕

𝜕𝑏𝑘
,     𝑘 = 0,1,2, …                               (2.8) 
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Ainsi, pour la situation considérée, en appliquant l’opérateur ∇ à la fonction de coût 

𝐽, on obtient un vecteur gradient complexe multidimensionnel  ∇𝐽, dont le 𝑘𝑒 élément est : 

𝛻𝑘𝐽 =
𝜕𝐽

𝜕𝑎𝑘
+ 𝑗

𝜕𝐽

𝜕𝑏𝑘
, 𝑘 = 0,1,2, …                             (2.9) 

L’équation (2.6) généralise la définition du gradient des fonctions réelles aux 

fonctions à coefficients complexes, à condition que la fonction de coût 𝐽 soit réelle. La 

recherche des points stationnaires nécessite de transformer une contrainte complexe en 

deux contraintes réelles, en annulant simultanément les parties réelle et imaginaire de 

chaque composante du gradient. 

𝛻𝑘𝐽 = 0, 𝑘 = 0,1,2, …                                 (2.10) 

Selon l’équation (2.6), la fonction de coût 𝐽 est un scalaire indépendant du temps 𝑛. 

Par conséquent, en substituant le premier terme de cette équation dans l’équation (2.9), on 

obtient : 

𝛻𝑘𝐽 = 𝐸 [
𝜕𝑒(𝑛)

𝜕𝑎𝑘
𝑒∗(𝑛) +

𝜕𝑒∗(𝑛)

𝜕𝑎𝑘
𝑒(𝑛) +

𝜕𝑒(𝑛)

𝜕𝑏𝑘
𝑗𝑒∗(𝑛) +

𝜕𝑒∗(𝑛)

𝜕𝑏𝑘
𝑗𝑒(𝑛)],      (2.11) 

En utilisant les équations (2.5) et (2.7), on obtient les quatre dérivées partielles. 

𝜕𝑒(𝑛)

𝜕𝑎𝑘
= −𝑢(𝑛 − 𝑘)

𝜕𝑒(𝑛)

𝜕𝑏𝑘
= 𝑗𝑢(𝑛 − 𝑘)

   
𝜕𝑒∗(𝑛)

𝜕𝑎𝑘
= −𝑢∗(𝑛 − 𝑘)

    
𝜕𝑒∗(𝑛)

𝜕𝑏𝑘
= −𝑗𝑢∗(𝑛 − 𝑘)

                                   (2.12) 
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Ainsi, en substituant ces dérivées partielles dans l’équation (2.11), puis en 

simplifiant les termes communs, on obtient finalement : 

𝛻𝑘𝐽 = −2𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑒∗(𝑛)],                                     (2.13) 

Soit 𝑒0 la valeur particulière de l’erreur d’estimation obtenue lorsque le filtre 

fonctionne dans sa condition optimale. On constate alors que les conditions spécifiées à 

l’équation (2.10) sont effectivement équivalentes à : 

  𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑒0
∗(𝑛)] = 0     𝑘 = 0,1,2, …                          (2.14) 

En d’autres termes, l’équation (2.14) énonce ce qui suit : 

La fonction de coût 𝐽 atteint son minimum lorsque l’erreur d’estimation 𝑒0(𝑛) est 

orthogonale à tous les échantillons d’entrée utilisés pour estimer la réponse désirée. Ce 

principe, appelé principe d’orthogonalité, constitue un fondement théorique clé du filtrage 

linéaire optimal et permet de vérifier si le filtre fonctionne dans sa condition optimale. 

2.3.1   Corollaire du principe d’orthogonalité 

Il existe un corollaire au principe d’orthogonalité que l’on peut déduire en 

examinant la corrélation entre la sortie du filtre 𝑦(𝑛) et l’erreur d’estimation 𝑒(𝑛). En 

utilisant l’équation (2.4), on peut exprimer cette corrélation comme suit : 

𝐸[𝑦(𝑛)𝑒∗(𝑛)] = 𝐸 [∑𝑤𝑘
∗𝑢(𝑛 − 𝑘)

∞

𝑘=0

𝑒∗(𝑛)] 

=∑𝑤𝑘
∗𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑒∗(𝑛)] 

∞

𝑘=0

                                   (2.15) 
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Soit 𝑦𝑜(𝑛) la sortie produite par le filtre optimisé au sens de l’erreur quadratique 

moyenne, et 𝑒𝑜(𝑛) l’erreur d’estimation correspondante. Ainsi, en utilisant le principe 

d’orthogonalité décrit par l’équation (2.14), nous obtenons le résultat souhaité : 

𝐸[𝑦0(𝑛)𝑒0
∗(𝑛)] = 0                                         (2.16) 

Nous pouvons ainsi énoncer le corollaire du principe d’orthogonalité comme suit : 

lorsque le filtre fonctionne dans sa condition optimale, l’estimation de la réponse désirée 

définie par la sortie du filtre 𝑦𝑜(𝑛)et l’erreur d’estimation correspondante 𝑒𝑜(𝑛)sont 

orthogonales l’une par rapport à l’autre. 

Soit 𝑑̂𝑛( 𝑛  ∣∣  𝐮𝑛 )l’estimation de la réponse désirée qui est optimisée au sens de 

l’erreur quadratique moyenne, compte tenu des données d’entrée qui engendrent (ou 

couvrent) l’espace 𝐮𝑛 jusqu’à l’instant 𝑛 inclus. 

Nous pouvons alors écrire 

𝑑̂(𝑛|𝑢𝑛) = 𝑦0(𝑛)                                             (2.17) 

2.3.2 Interprétation géométrique du corollaire du principe d’orthogonalité 

L’équation (2.16) offre une interprétation géométrique intéressante des conditions 

qui existent à la sortie du filtre optimal, comme illustré à la Fig. 2.5. Dans cette figure, la 

réponse désirée, la sortie du filtre et l’erreur d’estimation correspondante sont représentées 

par des vecteurs notés respectivement 𝑑, 𝑦𝑜et 𝑒𝑜; l’indice 𝑜dans 𝑦𝑜et 𝑒𝑜se réfère à la 

condition optimale. 

Nous constatons que, pour le filtre optimal, le vecteur représentant l’erreur 

d’estimation est normal (c’est-à-dire perpendiculaire) au vecteur représentant la sortie du 

filtre. Il convient toutefois de souligner que la situation représentée à la Figure. 2.5 n’est 

qu’une analogie dans laquelle les variables aléatoires et les espérances sont remplacées 

respectivement par des vecteurs et des produits scalaires de vecteurs. De plus, pour des 
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raisons évidentes, la géométrie illustrée dans la figure peut être considérée comme une 

version « pythagoricienne » du statisticien. 

 

Figure 2.5. Relation d’interprétation géométrique entre la réponse désirée d’estimation 

du filtre à la sortie et l’estimation d’erreur 

 

2.3.3 Erreur quadratique moyenne minimale 

Lorsque le filtre linéaire à temps discret de la Figure. 2.4 fonctionne dans sa 

condition optimale, l’équation (2.5) prend la forme particulière suivante. 

𝑒0(𝑛) = 𝑑(𝑛) − 𝑦0(𝑛) 

= 𝑑(𝑛) − 𝑑̂(𝑛|𝑢𝑛)                                          (2.18) 

Où, dans la deuxième ligne, nous avons fait usage de l’équation (2.17). En 

réarrangeant les termes de l’équation (2.18), nous obtenons. 

𝑑(𝑛) = 𝑑̂(𝑛|𝑢𝑛) + 𝑒0(𝑛)                                        (2.19) 

Soit  
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𝐽𝑚𝑖𝑛 = 𝐸[|𝑒0(𝑛)|
2]                                                 (2.20) 

Désigne l’erreur quadratique moyenne minimale. En évaluant ensuite les valeurs 

quadratiques moyennes des deux côtés de l’équation (2.19) et en lui appliquant le corollaire 

du principe d’orthogonalité décrit par les équations (2.16) et (2.17), nous obtenons. 

𝜎𝑑
2 = 𝜎𝑑̂

2 + 𝐽𝑚𝑖𝑛                                                    (2.21) 

Où 𝜎𝑑
2est la variance de la réponse désirée et 𝜎𝑑̂

2est la variance de l’estimation 𝑑̂(𝑛  ∣

 𝐮𝑛); on suppose que ces deux variables aléatoires sont de moyenne nulle. En résolvant 

l’équation (2.21) pour l’erreur quadratique moyenne minimale, nous obtenons. 

𝐽𝑚𝑖𝑛 = 𝜎𝑑
2 − 𝜎𝑑̂ 

2                                               (2.22) 

Cette relation montre que, pour le filtre optimal, l’erreur quadratique moyenne 

minimale est égale à la différence entre la variance de la réponse désirée et la variance de 

l’estimation produite par le filtre à sa sortie. 

Il est pratique de normaliser l’expression de l’équation (2.22) de manière à ce que 

la valeur minimale de l’erreur quadratique moyenne se situe toujours entre zéro et un. On 

peut le faire en divisant les deux côtés de l’équation (2.22) par 𝜎𝑑
2, ce qui donne. 

𝐽𝑚𝑖𝑛
𝜎𝑑
2 = 1 −

𝜎𝑑̂
2

𝜎𝑑
2                                                      (2.23) 

Il est clair que cela est possible car 𝜎𝑑   
2 n’est jamais nul, sauf dans le cas trivial d’une 

réponse désirée 𝑑(𝑛)qui est nulle pour tout 𝑛. Maintenant, soit 

ℇ =
𝐽𝑚𝑖𝑛
𝜎𝑑
2     (2.24) 
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La quantité ℇ est appelée l’erreur quadratique moyenne normalisée, en termes de laquelle 

nous pouvons réécrire l’équation (2.23) sous la forme. 

ℇ = 1 −
𝜎𝑑̂
2

𝜎𝑑
2                                                        (2.25) 

Nous notons que (1) le rapport 𝑒ne peut jamais être négatif et (2) le rapport 𝜎𝑑̂
2/𝜎𝑑

2est 

toujours positif. Nous avons donc. 

0 ≤ ℇ ≤ 1                                                      (2.26) 

2.4 Équations de Wiener–Hopf 

Le principe d’orthogonalité, décrit par l’équation (2.14), précise la condition 

nécessaire et suffisante pour le fonctionnement optimal du filtre. Nous pouvons reformuler 

la condition nécessaire et suffisante d’optimalité en substituant les équations (2.4) et (2.5) 

dans l’équation (2.14). En particulier, nous écrivons. 

𝐸 [𝑢(𝑛 − 𝑘) (𝑑∗(𝑛) −∑𝑤𝑜𝑖𝑢
∗(𝑛 − 𝑖)

∞

𝑖=0

)] = 0      𝑘 = 0,1,2, …          (2.27)  

Où 𝑤𝑜𝑖 est le 𝑖-ème coefficient de la réponse impulsionnelle du filtre optimal. En 

développant cette équation et en réarrangeant les termes, nous obtenons. 

∑𝑤𝑜𝑖𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑢
∗(𝑛 − 𝑖)]

∞

𝑖=0

= 𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑑∗(𝑛)]         𝑘 = 0,1,2, …           (2.28)  

Les deux espérances dans l’équation (2.27) peuvent être interprétées comme suit : 

L’espérance 𝔼{𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑢∗(𝑛 − 𝑖)}est égale à la fonction d’autocorrélation de 

l’entrée du filtre pour un décalage de 𝑖 − 𝑘. Nous pouvons donc exprimer cette espérance 

comme. 
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𝑟(𝑖 − 𝑘) = 𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑢∗(𝑛 − 𝑖)]                                  (29) 

L’espérance 𝔼{𝑢(𝑛 − 𝑘) 𝑑∗(𝑛)}est égale à la fonction de corrélation croisée entre 

l’entrée du filtre 𝑢(𝑛 − 𝑘)et la réponse désirée 𝑑(𝑛)pour un décalage de −𝑘. Nous pouvons 

donc exprimer cette seconde espérance comme. 

𝑃(−𝑘) = 𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑑∗(𝑛)]                                      (2.30) 

En conséquence, en utilisant les définitions des équations (2.28) et (2.29) dans 

l’équation (2.27), nous obtenons un système d’équations infiniment grand comme 

condition nécessaire et suffisante pour l’optimalité du filtre. 

∑𝑤𝑜𝑖

∞

𝑖=0

𝑟(𝑖 − 𝑘) = 𝑃(−𝑘)        𝑘 = 0,1,2, …                    (2.31) 

Le système d’équations (2.30) définit les coefficients du filtre optimal, dans le cadre 

le plus général, en termes de deux fonctions de corrélation : la fonction d’autocorrélation 

de l’entrée du filtre et la fonction de corrélation croisée entre l’entrée du filtre et la réponse 

désirée. 

Ces équations sont appelées les équations de Wiener–Hopf. 

2.4.1 Solution des équations de Wiener–Hopf pour les filtres FIR 

La résolution de l’ensemble des équations de Wiener–Hopf est simplifiée dans le 

cas particulier où un filtre FIR, également appelé filtre transversal linéaire, est utilisé pour 

obtenir l’estimation de la réponse désirée 𝑑(𝑛)dans la Figure. 2.1. 

 

Considérons alors la structure montrée à la Figure. 2.4. 
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Figure 2.6. Filtre FIR pour études filtre du Weiner 

 

Le filtre FIR implique une combinaison de trois opérations de base : le stockage, la 

multiplication et l’addition, comme décrit ci-dessous : 

Le stockage est représenté par une cascade de 𝑀 − 1délais d’un échantillon, chaque 

bloc correspondant à une telle unité étant étiqueté 𝑧−1. Nous faisons référence aux 

différents points où les délais d’un échantillon sont accessibles comme points de prise (« 

tap points »). Les entrées de ces points de prise sont notées 𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1), … , 𝑢(𝑛 − 𝑀 +

1). Ainsi, avec 𝑢(𝑛)considéré comme la valeur actuelle de l’entrée du filtre, les 𝑀 −

1autres entrées de prise, 𝑢(𝑛 − 1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1), représentent des valeurs passées de 

l’entrée. 

Les produits scalaires des entrées de prise 𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1), … , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)et des 

coefficients de prise 𝑤0, 𝑤1, … , 𝑤𝑀−1sont formés respectivement à l’aide d’un ensemble 

correspondant de multiplicateurs. En particulier, la multiplication impliquée dans la 

formation du produit scalaire de 𝑢(𝑛)et 𝑤0est représentée par un bloc étiqueté 𝑤0
∗, et ainsi 

de suite pour les autres produits scalaires. 
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La fonction des additionneurs est de sommer les sorties des multiplicateurs afin de 

produire une sortie globale pour le filtre. 

La réponse impulsionnelle du filtre FIR de la Fig. 2.6 est définie par l’ensemble fini 

de coefficients de prise 𝑤0, 𝑤1, … , 𝑤𝑀−1. En conséquence, les équations de Wiener–Hopf 

(2.30) se réduisent au système de 𝑀équations simultanées. 

∑𝑤𝑜𝑖

𝑀−1

𝑖=0

𝑟(𝑖 − 𝑘) = 𝑃(−𝑘)        𝑘 = 0,1,2, …                 (2.32) 

Où 𝑤𝑜0, 𝑤𝑜1, … , 𝑤𝑜,𝑀−1sont les valeurs optimales des coefficients de prise du filtre. 

2.4.2 Formulation matricielle des équations de Wiener–Hopf 

Soit 𝑅 la matrice de corrélation 𝑀 ×𝑀des entrées de prise 𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 −

1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)dans le filtre FIR de la Fig. 2.6; c’est-à-dire. 

𝑅 = 𝐸[𝑢(𝑛)𝑒𝐻(𝑛)]                                             (2.33 ) 

Où  

𝑢(𝑛) = [𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1), … , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)]𝑇                     (2.34) 

Est le vecteur colonne 𝑀 × 1des entrées de prise. L’exposant 𝑇dans l’équation 

(2.33) désigne la transposition. Sous forme développée, nous avons. 

𝑅 =  [

𝑟(0) 𝑟(1)

𝑟∗(1) 𝑟(0)
… 𝑟(𝑀 − 1)

… 𝑟(𝑀 − 2)
⋮ ⋮

𝑟∗(𝑀 − 1)  𝑟∗(𝑀 − 2)
⋱ ⋮
… 𝑟(0)

]                        (2.35) 

De même, soit 𝑝le vecteur 𝑀 × 1de corrélation croisée entre les entrées de prise du 

filtre et la réponse désirée 𝑑(𝑛). 
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𝑃 = 𝐸[𝑢(𝑛)𝑑∗(𝑛)]                                                          (2.36) 

Sous forme développée, nous avons 

𝑃 = [𝑃(0), 𝑃(−1), … , 𝑃(1 − 𝑀)]𝑇                                      (2.37) 

Notez que les décalages utilisés dans la définition de 𝑝sont soit nuls, soit négatifs. 

Nous pouvons donc réécrire les équations de Wiener–Hopf (2.31) sous la forme matricielle 

compacte. 

𝑤𝑜 = 𝑅−1𝑃                                                         (2.38) 

Où 𝑤𝑜désigne le vecteur colonne 𝑀 × 1des coefficients de prise optimaux du filtre 

FIR (optimaux au sens de l’erreur quadratique moyenne) ; c’est-à-dire. 

𝑤𝑜 = [𝑤𝑜0, 𝑤𝑜1, … , 𝑤𝑜,𝑀−1]
𝑇
                                       (2.39) 

Pour résoudre les équations de Wiener–Hopf (2.37) pour 𝑤𝑜, nous supposons que la 

matrice de corrélation 𝑅est non singulière. Nous pouvons alors multiplier à gauche les deux 

côtés de l’équation (2.37) par 𝑅−1, l’inverse de la matrice de corrélation, ce qui donne. 

𝑤𝑜 = 𝑅−1𝑃                                                       (2.40) 

Le calcul du vecteur de coefficients de prise optimal 𝑤𝑜nécessite la connaissance de 

deux quantités : (1) la matrice de corrélation 𝑅du vecteur d’entrée de prise 𝑢(𝑛)et (2) le 

vecteur de corrélation croisée 𝑝entre le vecteur d’entrée de prise 𝑢(𝑛)et la réponse désirée 

𝑑(𝑛). 
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2.5 Surface de performance de l’erreur 

Les équations de Wiener–Hopf (2.37), telles que dérivées dans la section 

précédente, découlent du principe d’orthogonalité. Nous pouvons également dériver les 

équations de Wiener–Hopf en examinant la dépendance de la fonction de coût 𝐽par rapport 

aux coefficients de prise du filtre FIR de la Fig. 2.6. Tout d’abord, nous écrivons l’erreur 

d’estimation 𝑒(𝑛)comme. 

𝑒(𝑛) = 𝑑(𝑛) − ∑ 𝑤𝑘
∗

𝑀−1

𝑘=0

𝑢(𝑛 − 𝑘)                                       (2.41) 

Où 𝑑(𝑛)est la réponse désirée ; 𝑤0, 𝑤1, … , 𝑤𝑀−1sont les coefficients de prise du 

filtre ; et 𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)sont les entrées de prise correspondantes. En 

conséquence, nous pouvons définir la fonction de coût pour la structure de filtre FIR de la 

Figure. 2.6 comme. 

𝐽 = 𝐸[𝑒(𝑛)𝑒∗(𝑛)] 

= 𝐸[|𝑒(𝑛)|2] − ∑ 𝑤𝑘
∗𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)]

𝑀−1

𝑘=0

𝑑∗(𝑛) − ∑ 𝑤𝑘𝐸[𝑢
∗(𝑛 − 𝑘)]

𝑀−1

𝑘=0

𝑑(𝑛)       (2.42) 

+∑ ∑𝑤𝑘
∗𝑤𝑖𝐸[𝑢(𝜎𝑑

2𝑘)𝑢∗(𝑛 − 𝑖)]

𝑀−1

𝑖=0

𝑀−1

𝑘=0

 

Nous reconnaissons maintenant les quatre espérances du côté droit de la deuxième 

ligne de l’équation (2.41) : 

          • Pour la première espérance, nous avons 

𝜎𝑑
2 = 𝐸[|𝑒(𝑛)|2]                                                  (2.43) 
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Où 𝜎𝑑
2est la variance de la réponse désirée 𝑑(𝑛), supposée de moyenne nulle. 

          • Pour la deuxième et la troisième espérances, nous avons, respectivement. 

𝑝(−𝑘) = 𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)]𝑑∗(𝑛)                                       (2.44) 

Et 

𝑝∗(−𝑘) = 𝐸[𝑢∗(𝑛 − 𝑘)]𝑑(𝑛)                                        (2.45) 

Où 𝑝(−𝑘)est la corrélation croisée entre l’entrée de prise 𝑢(𝑛 − 𝑘)et la réponse 

désirée 𝑑(𝑛). 

          • Enfin, pour la quatrième espérance, nous avons 

𝑟(𝑖 − 𝑘) = 𝐸[𝑢(𝑛 − 𝑘)𝑢∗(𝑛 − 𝑖)]                                         (2.46) 

Où 𝑟(𝑖 − 𝑘)est la fonction d’autocorrélation des entrées de prise pour un décalage 

de 𝑖 − 𝑘. 

Nous pouvons donc réécrire l’équation (2.41) sous la forme. 

𝐽 = 𝜎𝑑
2 − ∑ 𝑤𝑘

∗𝑝(−𝑘)

𝑀−1

𝑘=0

− ∑ 𝑤𝑘𝑝
∗(−𝑘) +

𝑀−1

𝑘=0

∑ ∑𝑤𝑘
∗𝑤𝑖𝑟(𝑖 − 𝑘)

𝑀−1

𝑖=0

𝑀−1

𝑘=0

                 (2.47) 

L’équation (2.46) montre que, lorsque les entrées du filtre FIR et la réponse désirée 

sont stationnaires, la fonction de coût 𝐽est une fonction quadratique des coefficients de 

prise. Cette dépendance peut être visualisée comme une surface en forme de bol de 

dimension 𝑀 + 1, caractérisée par un minimum unique, appelée surface de performance 

de l’erreur du filtre FIR. De la figure 2.6 

Au point le plus bas, ou minimum, de la surface de performance de l’erreur, la 

fonction de coût 𝐽 atteint sa valeur minimale, notée 𝐽min. À ce point, le vecteur gradient 

∇𝐽 est identiquement nul. En d’autres termes. 



55 
 

𝛻𝑘𝐽 = 0     𝑘 =  0, 1, 2, … ,𝑀 −  1                                    (2.48) 

Où ∇𝑘𝐽 est le 𝑘-ième élément du vecteur gradient. Comme précédemment, nous 

écrivons le 𝑘-ième coefficient de prise comme. 

𝑤𝑘 = 𝑎𝑘 + 𝑗𝑏𝑘                                          (2.49)   

Ainsi, en utilisant l’équation (2.46), nous pouvons exprimer ∇𝑘𝐽comme. 

𝛻𝑘 =
𝜕

𝜕𝑎𝑘
+ 𝑗

𝜕

𝜕𝑏𝑘
   

= −2𝑝(−𝑘) + 2∑ 𝑤𝑖𝑟(𝑖 − 𝑘)

𝑀−1

𝑖=0

                                (2.50) 

En appliquant la condition nécessaire et suffisante d’optimalité de l’équation (2.47) 

à l’équation (2.48), nous constatons que les coefficients de prise optimaux 

𝑤𝑜0, 𝑤𝑜1, … , 𝑤𝑜,𝑀−1du filtre FIR de la Figure. 2.6 sont définis par le système d’équations. 

∑𝑤𝑜𝑖𝑟(𝑖 − 𝑘)

𝑀−1

𝑖=0

= 𝑝(−𝑘)   𝑘 = 0,1,2, … ,𝑀 − 1                      (2.51) 

Ce système d’équations est identique aux équations de Wiener–Hopf (2.31). 

2.5.1 Erreur quadratique moyenne minimale 

Soit 𝑑̂( 𝑛 ∣∣ u𝑛 ) l’estimation de la réponse désirée 𝑑(𝑛), produite à la sortie du filtre 

FIR de la Fig. 2.6, optimisée au sens de l’erreur quadratique moyenne (MMSE), compte 

tenu des entrées de prise 𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑀 + 1)qui engendrent l’espace u𝑛. À 

partir de cette figure, nous déduisons 
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𝑑̂(𝑛|𝑢𝑛) = ∑ 𝑤𝑖
∗𝑢(𝑖 − 𝑘)

𝑀−1

𝑘=0

 

= 𝑤𝑖
𝐻𝑢(𝑛)                                                          (2.52) 

Où 𝑤𝑜 est le vecteur des coefficients de prise du filtre optimal, avec les éléments 

𝑤𝑜0, 𝑤𝑜1, … , 𝑤𝑜,𝑀−1, et 𝑢(𝑛)est le vecteur des entrées de prise défini dans l’équation (2.33). 

Notez que 𝑤𝑜
𝐻𝑢(𝑛)désigne le produit scalaire du vecteur de coefficients de prise optimal 

𝑤𝑜et du vecteur des entrées de prise 𝑢(𝑛). Nous supposons que 𝑢(𝑛)a une moyenne nulle, 

ce qui implique que l’estimation 𝑑̂(𝑛 ∣ 𝐮𝑛)a également une moyenne nulle. Nous pouvons 

donc utiliser l’équation (2.49) pour évaluer la variance de 𝑑̂(𝑛 ∣ 𝐮𝑛), obtenant. 

𝜎𝑑̂
2 = 𝐸[𝑤𝑜

𝐻𝑢(𝑛)𝑢𝐻(𝑛)𝑤𝑜] 

= 𝑤𝑜
𝐻𝐸[𝑢(𝑛)𝑢𝐻(𝑛)]𝑤𝑜 

= 𝑤𝑜
𝐻𝑅𝑤𝑜                                                         (2.53) 

Où 𝑅 est la matrice de corrélation du vecteur d’entrées de prise 𝑢(𝑛), telle que 

définie dans l’équation (2.32). Nous pouvons éliminer la dépendance de la variance 𝜎𝑑̂
2par 

rapport au vecteur de coefficients de prise optimal 𝑤𝑜en utilisant l’équation (2.37). En 

particulier, nous pouvons réécrire l’équation (2.50) comme. 

𝜎𝑑̂
2 = 𝑝𝐻𝑤𝑜 

= 𝑝𝐻𝑅−1𝑝                                                         (2.54) 
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Pour évaluer l’erreur quadratique moyenne minimale produite par le filtre FIR de la 

Figure. 2.6, nous pouvons utiliser l’équation (2.50) ou l’équation (2.51) dans l’équation 

(2.22), obtenant. 

𝐽𝑚𝑖𝑛 = 𝜎𝑑
2 − 𝑤𝑜

𝐻𝑅𝑤𝑜 

= 𝜎𝑑
2 − 𝑝𝐻𝑤𝑜 

= 𝜎𝑑
2 − 𝑝𝐻𝑅−1𝑝                                                (2.55) 

Ce qui est le résultat souhaité. 

2.5.2 Forme canonique de la surface de performance de l’erreur 

L’équation (2.46) définit la forme développée de l’erreur quadratique moyenne 

𝐽produite par le filtre FIR de la Fig. 2.6. Nous pouvons réécrire cette équation sous forme 

matricielle en utilisant les définitions de la matrice de corrélation 𝑅et du vecteur de 

corrélation croisée 𝑝données respectivement dans les équations (2.34) et (2.36), comme 

illustré par. 

𝐽(𝑤) = 𝜎𝑑
2 − 𝑤𝐻𝑝 − 𝑝𝐻𝑤 + 𝑤𝐻𝑅𝑤                                        (2.56) 

Où l’erreur quadratique moyenne est notée 𝐽(𝑤)pour souligner sa dépendance au 

vecteur de coefficients de prise 𝑤. Comme indiqué au chapitre 1, la matrice de corrélation 

𝑅est presque toujours non singulière, auquel cas l’inverse 𝑅−1existe. En conséquence, en 

exprimant 𝐽(𝑤)comme un « carré parfait » en 𝑤, nous pouvons réécrire l’équation (2.53) 

sous la forme équivalente. 

𝐽(𝑤) = 𝜎𝑑
2 − 𝑝𝐻𝑅−1𝑝 + (𝑤 − 𝑅−1𝑝)𝐻𝑅(𝑤 − 𝑅−1𝑝)                       (2.57) 

À partir de l’équation (2.54), nous voyons maintenant immédiatement que 
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𝑚𝑖𝑛𝐽(𝑤) = 𝜎𝑑
2 − 𝑝𝐻𝑅−1𝑝                                              (2.58) 

Pour 

𝑤𝑜 = 𝑅−1𝑝                                                           (2.59) 

En effet, en partant de l’équation (2.53), nous avons redérivé le filtre de Wiener 

d’une manière assez simple. De plus, nous pouvons utiliser les équations définissant le 

filtre de Wiener pour écrire. 

𝐽(𝑤) = 𝐽𝑚𝑖𝑛+(𝑤 − 𝑤𝑜)
𝐻𝑅(𝑤 − 𝑤𝑜)                                      (2.60) 

Cette équation montre de manière explicite l’unicité de l’optimalité du vecteur de 

coefficients de prise minimisant 𝑤𝑜, puisque nous voyons immédiatement que 𝐽(𝑤𝑜) =

𝐽min. 

Bien que la forme quadratique figurant au membre droit de l’équation (2.55) soit 

assez informative, il est néanmoins souhaitable de changer la base sur laquelle elle est 

définie afin de simplifier considérablement la représentation de la surface de performance 

de l’erreur. À cette fin, nous utilisons la décomposition en valeurs propres pour exprimer 

la matrice de corrélation 𝑅 du vecteur d’entrées de prise en fonction de ses valeurs propres 

et des vecteurs propres associés. 

𝑅 = 𝑄 ∧ 𝑄𝐻                                                        (2.61) 

Où Λ est une matrice diagonale constituée des valeurs propres 𝜆1, 𝜆2, … , 𝜆𝑀de la 

matrice de corrélation et la matrice 𝑄 a pour colonnes les vecteurs propres 

𝑞1, 𝑞2, … , 𝑞𝑀 associés respectivement à ces valeurs propres. Ainsi, en substituant l’équation 

(2.56) dans l’équation (2.55), nous obtenons. 
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𝐽 = 𝐽𝑚𝑖𝑛+(𝑤 − 𝑤𝑜)
𝐻𝑄 ∧ 𝑄𝐻(𝑤 − 𝑤𝑜)                                    (2.62) 

Si nous définissons ensuite une version transformée de la différence entre la solution 

optimale 𝑤𝑜 et le vecteur de coefficients de prise 𝑤 comme. 

⋁ = 𝑄𝐻(𝑤 − 𝑤𝑜)                                                  (2.63)   

Nous pouvons alors mettre la forme quadratique de l’équation (2.57) sous sa forme 

canonique définie par. 

𝐽 = 𝐽𝑚𝑖𝑛+⋁
𝐻 ∧ ⋁                                                (2.64) 

Cette nouvelle formulation de l’erreur quadratique moyenne ne contient aucun 

terme de produit croisé, comme la montre. 

𝐽 = 𝐽𝑚𝑖𝑛 + ∑ 𝜆𝑘𝑣𝑘𝑣𝑘
∗

𝑀−1

𝑘=1

 

= 𝐽𝑚𝑖𝑛 + ∑ 𝜆𝑘|𝑣𝑘|
2

𝑀−1

𝑘=1

                                             (2.65) 

Où 𝑣𝑘est la 𝑘-ième composante du vecteur 𝑣. La caractéristique qui rend la forme 

canonique de l’équation (2.60) particulièrement utile pour représenter la surface de 

performance de l’erreur réside dans le fait que les composantes du vecteur de coefficients 

transformé 𝑣constituent les axes principaux de cette surface. 

2.6 Algorithmes de filtrage adaptatif LMS 

Un algorithme adaptatif est un ensemble d’équations récursives utilisé pour ajuster 

automatiquement le vecteur de poids 𝑤(𝑛)afin de minimiser le signal d’erreur 𝑒(𝑛), de 
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sorte que le vecteur de poids converge itérativement vers la solution optimale 𝒘𝑜, 

correspondant au minimum de la surface de performance, c’est-à-dire à la MSE minimale 

𝐽min. L’algorithme des moindres carrés moyens (LMS) est le plus largement utilisé parmi 

les différents algorithmes adaptatifs en raison de sa simplicité et de sa robustesse. 

L’algorithme LMS, basé sur la méthode de descente du gradient en utilisant le gradient 

négatif de l’erreur quadratique instantanée 𝐽 ≈ 𝑒2(𝑛), a été développé par Widrow et 

Stearns [92] pour étudier la machine de reconnaissance de motifs. L’algorithme LMS met 

à jour le vecteur de poids de la manière suivante : 

𝒘(𝑛 + 1) = 𝒘(𝑛) + µ𝒖(𝑛)𝑒(𝑛)                                       (2.66)   

Où 𝜇 est le pas d’adaptation (ou facteur de convergence) qui détermine la stabilité 

et la vitesse de convergence de l’algorithme. 

Comme montré dans l’équation (1.10), l’algorithme LMS utilise une approche 

itérative pour adapter les poids des taps à la solution optimale de Wiener–Hopf donnée 

dans l’équation (1.8). Pour garantir la stabilité de l’algorithme, le pas d’adaptation est 

choisi dans l’intervalle suivant : 

0 < µ <
2

𝜆𝑚𝑎𝑥
                                                  (2.67) 

Où 𝜆maxest la plus grande valeur propre de la matrice d’autocorrélation du signal 

d’entrée 𝑅. Cependant, les valeurs propres de 𝑅ne sont généralement pas connues en 

pratique, et la somme des valeurs propres (ou la trace de 𝑅) est utilisée pour remplacer 

𝜆max. Ainsi, le pas d’adaptation se situe dans l’intervalle 0 < 𝜇 < 2/trace(𝑅). Étant donné 

que trace(𝑅) = 𝑀𝑃𝑢est lié à la puissance moyenne 𝑃𝑢du signal d’entrée 𝑢(𝑛), une limite 

couramment utilisée pour le pas d’adaptation est obtenue comme : 

0 < µ <
2

𝑀𝑃𝑢
                                                    (2.68) 
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Il a été démontré que la stabilité de l’algorithme nécessite une condition plus stricte 

sur la limite supérieure de 𝜇lorsque l’on impose la convergence de la variance des poids 

[89]. Pour des signaux gaussiens, la convergence de la MSE exige 0 < 𝜇 < 2/(3𝑀𝑃𝑢). 

La limite supérieure de 𝜇constitue une indication importante pour choisir un pas 

d’adaptation approprié pour l’algorithme LMS. Comme montré dans l’équation (1.12), un 

pas 𝜇plus petit est utilisé pour éviter l’instabilité lorsque la longueur du filtre 𝑀est grande. 

De plus, le pas d’adaptation est inversement proportionnel à la puissance du signal d’entrée 

𝑃𝑢. Ainsi, un signal de forte puissance nécessite un pas plus petit, tandis qu’un signal plus 

faible peut utiliser un pas plus grand. Cette relation peut être intégrée dans l’algorithme 

LMS en normalisant le pas d’adaptation par rapport à la puissance du signal d’entrée. Cette 

normalisation du pas (ou du signal d’entrée) conduit à une variante utile de l’algorithme 

LMS, appelée algorithme LMS normalisé (NLMS). 

L’algorithme NLMS [3] inclut un terme de normalisation supplémentaire 

𝑢𝑇(𝑛)𝑢(𝑛), comme indiqué dans l’équation suivante : 

𝒘(𝑛 + 1) = 𝒘(𝑛) + µ
𝒖(𝑛) 

𝒖𝑇(𝑛)𝒖(𝑛)
𝑒(𝑛)                                  (2.69) 

Où le pas d’adaptation est désormais limité dans l’intervalle 0 < 𝜇 < 2. Cela rend 

la vitesse de convergence indépendante de la puissance du signal en normalisant le vecteur 

d’entrée 𝑢(𝑛)par l’énergie 𝒖𝑇(𝑛)𝒖(𝑛) = ∑ 𝑢2
𝑀−1

𝑚=0
(𝑛 − 𝑚)du signal d’entrée dans le 

filtre adaptatif. Il n’y a pas de différence significative entre les performances de 

convergence des algorithmes LMS et NLMS pour les signaux stationnaires lorsque le pas 

𝜇de l’algorithme LMS est correctement choisi. L’avantage de l’algorithme NLMS devient 

apparent uniquement pour les signaux non stationnaires comme la parole, où une 

convergence beaucoup plus rapide peut être obtenue pour le même niveau de MSE à l’état 

stable après convergence de l’algorithme. 
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En supposant que tous les signaux et poids de taps sont des valeurs réelles, le filtre 

FIR nécessite 𝑀multiplications pour produire la sortie 𝑦(𝑛) et l’équation de mise à jour 

(1.10) nécessite 𝑀 + 1 multiplications. Ainsi, un total de 2𝑀 + 1multiplications par 

itération est requis pour le filtre FIR adaptatif avec l’algorithme LMS. En revanche, 

l’algorithme NLMS nécessite 𝑀 + 1 multiplications supplémentaires pour le terme de 

normalisation, ce qui donne un total de 3 𝑀 + 2 multiplications par itération. Étant donné 

que 𝑀est généralement grand pour la plupart des applications pratiques, la complexité de 

calcul des algorithmes LMS et NLMS est proportionnelle à 𝑀, notée 𝑂(𝑀). Il est à noter 

que le terme de normalisation 𝒖𝑻(𝑛)𝒖(𝑛)dans l’équation (1.13) peut être approximé à 

partir de la puissance moyenne 𝑃𝑢, qui peut être estimée de manière récursive au temps 

𝑛par une simple moyenne glissante comme suit : 

𝑃𝑢(𝑛) = (1 − 𝛽)𝑃𝑢(𝑛 − 1) +  𝛽𝑢
2 (𝑛)                                (2.70) 

Où 0 < 𝛽 ≤ 1est le paramètre de lissage (ou d’oubli). L’algorithme de projection 

affine (AP) [3] est une version généralisée de l’algorithme NLMS. Au lieu de minimiser le 

signal d’erreur actuel donné dans l’équation (1.4), l’algorithme AP augmente la vitesse de 

convergence de l’algorithme NLMS en utilisant un ensemble de 𝑃contraintes 𝑑(𝑛 − 𝑘) =

𝒘𝑇(𝑛 + 1)𝑢(𝑛 − 𝑘)pour 𝑘 = 0,1, … , 𝑃 − 1. Il est à noter que 𝑃est inférieur à la longueur 

𝑀utilisée dans le filtre FIR adaptatif, ce qui conduit à un cas sous-déterminé. Par 

conséquent, une pseudo-inversion de la matrice du signal d’entrée est utilisée pour dériver 

l’algorithme AP comme suit : 

𝒘(𝑛 + 1) = 𝒘(𝑛) + µ𝜜𝑇(𝑛)[𝜜(𝑛)𝜜𝑇(𝑛)]−1𝒆(𝑛)                      (2.71) 

𝒆(𝑛) = 𝒅(𝑛) − 𝜜(𝑛)𝒘(𝑛)                                             (2.72) 

Où la matrice du signal d’entrée 𝐴𝑇(𝑛) = [𝑢(𝑛), 𝑢(𝑛 − 1),… , 𝑢(𝑛 − 𝑃 + 1)]est 

composée de 𝑃colonnes de vecteurs d’entrée de longueur 𝑀, 𝑒(𝑛) = [𝑒(𝑛), 𝑒(𝑛 −
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1), … , 𝑒(𝑛 − 𝑃 + 1)]𝑇est le vecteur du signal d’erreur et 𝑑(𝑛) = [𝑑(𝑛), 𝑑(𝑛 −

1),… , 𝑑(𝑛 − 𝑃 + 1)]𝑇est le vecteur du signal désiré. Le calcul des signaux d’erreur donné 

dans l’équation (1.16) repose sur les 𝑃contraintes (ou ordre) de l’algorithme AP. 

Contrairement à l’algorithme NLMS, qui est dérivé de la minimisation de 

l’espérance de l’erreur quadratique, l’algorithme des moindres carrés récursifs (RLS) [3] 

est dérivé de la minimisation de la somme des erreurs quadratiques pondérées, exprimée 

comme : 

𝐽𝐿𝑆(𝑛) =  ∑𝝀𝒏−𝒊𝒆𝟐(𝒊) 

𝒏

𝒊=𝟏

                                            (2.73) 

Où 𝜆est le facteur d’oubli et a une valeur inférieure à 1 mais proche de 1. Le facteur 

d’oubli attribue un poids plus important à l’erreur actuelle qu’aux erreurs passées afin de 

permettre le fonctionnement du filtre dans des environnements non stationnaires. 

Ainsi, dans la méthode des moindres carrés, le vecteur de poids 𝑤(𝑛)est optimisé 

en se basant sur les observations allant de la première itération (𝑖 = 1) jusqu’au temps 

courant (𝑖 = 𝑛). L’approche des moindres carrés peut également être exprimée sous une 

forme similaire à l’équation de Wiener–Hopf définie dans l’équation (1.7), où la matrice 

d’autocorrélation et le vecteur de corrélation croisée sont respectivement exprimés comme 

: 𝑅 ≈ 𝑅(𝑛) = ∑ 𝜆 𝑛−𝑖𝑛

𝑖=1
𝑢(𝑖)𝑢𝑇(𝑖)et𝑝 ≈ 𝑝(𝑛) = ∑ 𝜆 𝑛−𝑖𝑛

𝑖=1
𝑑(𝑖)𝑢(𝑖). 

Suivant la dérivation donnée dans la référence [3] utilisant le lemme d’inversion de 

matrice, l’algorithme RLS peut s’écrire comme : 

𝒘(𝑛 + 1) = 𝒘(𝑛) + 𝒈(𝑛)𝑒(𝑛)                                        (2.73) 

Où le vecteur de gain de mise à jour est défini comme : 

𝒈(𝑛) =
𝜞(𝑛)

1 + 𝒖 𝑇𝜞(𝑛)
                                               ( 2.74) 
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Et  

𝜞(𝑛) =  𝜆 −1𝑷(𝑛 − 1) 𝒖(𝑛)                                        (2.75) 

La matrice de corrélation inverse des données d’entrée, 𝑃(𝑛) ≡ 𝑅−1(𝑛), peut être 

calculée de manière récursive comme : 

𝑷(𝑛) =  𝜆 −1𝑷(𝑛 − 1) − 𝒈(𝑛)𝜞 𝑇(𝑛)                                     (2.76) 

Il est à noter que l’algorithme AP approche l’algorithme RLS lorsque 𝑃augmente 

jusqu’à 𝑀et que 𝜆 = 1. Comme les algorithmes NLMS et RLS convergent vers le même 

vecteur de poids optimal, il existe un lien étroit entre eux. Montazeri et Duhamel [10] ont 

établi des liens entre un ensemble d’algorithmes adaptatifs incluant les algorithmes NLMS, 

AP et RLS. 

La complexité de calcul de l’algorithme RLS est de l’ordre de 𝑂(𝑀2). Il existe 

plusieurs versions efficaces de l’algorithme RLS, telles que le filtre transversal rapide (fast 

transversal filter) dont la complexité est réduite à 𝑂(𝑀)[89]. Comparé aux algorithmes 

NLMS et AP, l’algorithme RLS est plus coûteux à mettre en œuvre. L’algorithme AP 

possède une complexité intermédiaire, entre celle du NLMS (pour 𝑃 = 1) et celle du RLS 

(pour 𝑃 = 𝑀). 

2.6.1 Application du filtrage adaptatif basé sur LMS 

Les filtres adaptatifs sont utilisés dans de nombreuses applications en raison de leur 

capacité à fonctionner dans des environnements inconnus et changeants. Les applications 

du filtrage adaptatif peuvent être classées en quatre catégories : l’identification adaptative 

de systèmes, la modélisation inverse adaptative, la prédiction adaptative et le traitement 

adaptatif d’antennes. 
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2.6.2 Modélisation inverse adaptative 

Les filtres adaptatifs peuvent être appliqués à des applications de modélisation 

inverse adaptative (ou d’égalisation de canal) [93], dans lesquelles un système inconnu est 

mis en cascade avec un filtre adaptatif, comme illustré à la Figure 2.7. Le signal désiré 

𝑠(𝑛). est obtenu en retardant de 𝐿 échantillons le signal d’entrée 𝑠(𝑛), à l’aide d’une unité 

de retard 𝑍−𝐿, afin de compenser le retard global de propagation à travers le système 

inconnu et le filtre adaptatif. Le choix approprié du retard permet au filtre adaptatif de 

converger vers un filtre causal qui est l’inverse du système inconnu. Ainsi, le filtre adaptatif 

égalise le système inconnu afin de récupérer, à la sortie 𝑦(𝑛), la version retardée du signal 

𝑠(𝑛 − 𝐿).La fonction de transfert combinée du système inconnu et du filtre adaptatif tend 

vers 𝑍−𝐿. Dans certaines applications, telles que l’égaliseur de canal adaptatif dans les 

modems de données, le signal désiré est dérivé de la séquence de données prédéfinie 

pendant la phase d’apprentissage. 

 

Figure 2.7. Modélisation inverse d’un canal utilisant un filtre adaptatif 

   

De manière similaire à la modélisation du système illustrée à la Figure 1.5, si 𝑠(𝑛) 

possède un spectre plat et que le bruit du procédé est faible et non corrélé avec 𝑠(𝑛) le filtre 

adaptatif peut converger vers un modèle inverse précis du système inconnu. Il est 

intéressant de noter que l’amplificateur de ligne adaptatif (ou prédicteur adaptatif) décrit à 

la Figure 1.10 peut être considéré comme une modélisation inverse en traitant le retard 𝑍−∆ 

comme le canal inconnu, et le filtre adaptatif converge alors vers 𝑍−(𝐿+∆). Si 𝐿 = 0 (comme 
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dans le cas d’un prédicteur adaptatif), le filtre adaptatif converge vers un système non 

causal 𝑍∆. Par conséquent, le filtre adaptatif prédit l’entrée avec une avance de ∆ 

échantillons. 

L’égalisation de canal adaptative suppose souvent un bruit négligeable, mais lorsque 

le bruit additif est important, le filtre ne peut pas inverser parfaitement le canal et peut 

même amplifier le bruit dans certaines bandes de fréquences. Il est donc nécessaire de 

limiter l’égalisation excessive pour éviter la dégradation due au bruit. 

La modélisation inverse est largement utilisée en égalisation de canal pour 

compenser les distorsions introduites par des canaux inconnus et variables dans le temps, 

tels que les canaux téléphoniques et radio. Ces distorsions provoquent un chevauchement 

des symboles transmis, que le filtre adaptatif cherche à corriger afin de retrouver une 

version retardée du signal d’origine. 

2.6.3 Identification adaptative des systèmes 

La structure de l’identification (ou modélisation) adaptative de systèmes est illustrée 

à la Figure 2.8, où le filtre adaptatif est placé en parallèle avec un système inconnu (ou 

procédé) à identifier. Le filtre adaptatif fournit un modèle linéaire qui constitue la meilleure 

approximation du système inconnu. Le signal d’excitation u(n) sert d’entrée à la fois au 

système inconnu et au filtre adaptatif, tandis que η(n) représente la perturbation (ou le bruit 

du procédé) apparaissant à l’intérieur du système inconnu. L’objectif du filtre adaptatif est 

de modéliser le système inconnu de telle sorte que la sortie du filtre adaptatif y(n) 

corresponde étroitement à la sortie du système inconnu d(n). Cela peut être réalisé en 

minimisant le signal d’erreur e(n), qui est la différence entre la réponse physique d(n) et la 

réponse du modèle y(n). 
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Figure 2.8. Bloc diagramme d’identification d’un système adaptatif 

 

Si le signal d’excitation u(n) est riche en contenu fréquentiel, tel qu’un bruit blanc, 

et que le bruit du procédé η(n) est faible et non corrélé avec u(n), le filtre adaptatif identifie 

le système inconnu du point de vue entrée–sortie. 

L’identification adaptative de systèmes a été largement appliquée à l’annulation 

d’écho [88], au contrôle actif du bruit [90], au contrôle numérique [93], à la géophysique 

[92] et aux communications [91]. En fait, de nombreux problèmes peuvent être formulés 

du point de vue de l’identification adaptative de systèmes. 

2.6.4 Annulation adaptative du bruit  

L’annulation adaptative du bruit (ou des interférences), illustrée à la Figure 1.8, peut 

être classée comme un problème d’identification de système adaptatif [92]. La réponse du 

système 𝑑(𝑛) est constituée du signal désiré 𝑑(𝑛) corrompu par un bruit 𝑣(𝑛)̀ , c’est-à-dire  

𝑑(𝑛) = 𝑠(𝑛) + 𝑣(𝑛)̀   . Étant donné qu’il existe un recouvrement spectral entre le signal 

désiré et le bruit, les filtres fixes conventionnels peuvent ne pas constituer une solution 

efficace pour atténuer ce bruit. Comme le montre la Figure 1.8, le signal d’entrée 𝑢(𝑛) est 
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constitué d’un bruit 𝑣(𝑛)  corrélé à 𝑣(𝑛)̀ , mais qui doit être non corrélé avec 𝑠(𝑛). Le filtre 

adaptatif produit un signal de sortie 𝑦(𝑛) qui estime 𝑣(𝑛)̀ . Ainsi, le signal d’erreur 

approxime le signal 𝑠(𝑛). Si le signal 𝑠(𝑛) est considéré comme la perturbation η(𝑛)  

montrée à la Figure 1.5 et que le chemin du bruit est traité comme le système inconnu, 

l’annulation adaptative du bruit peut être considérée comme un problème d’identification 

de système. 

 

Figure 2.9. Bloc diagramme de la suppression du bruit adaptatif 

 

Lorsque le signal 𝑠(𝑛).  est absent pendant les périodes de silence, le signal d’erreur 

tend vers zéro et une identification précise du système correspondant au chemin du bruit 

peut être obtenue. 

2.7 Conclusion 

Ce chapitre a posé les bases du filtrage adaptatif pour la suppression des 

interférences, en s’appuyant sur le filtrage linéaire optimal au sens de l’erreur quadratique 

moyenne et sur les filtres FIR. Les équations de Wiener–Hopf et l’analyse de l’erreur 

quadratique moyenne minimale ont permis de relier les performances du filtre aux 

statistiques des signaux.  

La formulation du filtre de Wiener pour des processus stochastiques stationnaires à 

valeurs complexes a permis d’aborder un large champ d’applications en communications, 

radar et sonar. Le principe d’orthogonalité, issu de la minimisation de l’erreur quadratique 
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moyenne, constitue un résultat central en définissant les conditions d’optimalité du filtre. 

Les applications étudiées confirment l’efficacité du filtrage adaptatif en environnements 

variables. 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

 

 

 

 

 

 

Chapitre III 
Canaux de transmission pour les véhicules 

aériennes sans pilotes 
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3.1 Introduction 

Les performances des communications sans fil dépendent fortement d’un canal 

radio dynamique et imprévisible.  La propagation radio en communication sans fil est un 

processus complexe et imprévisible, influencé par trois phénomènes principaux : la 

réflexion, la diffraction et la diffusion [96].  

Des modèles de canaux ont été développés depuis les années 1950, aujourd’hui 

standardisés surtout entre 800 MHz et 2,5 GHz pour les systèmes SISO, et plus récemment 

pour les systèmes MIMO afin d’améliorer les débits et la diversité [97,98]. 

L’évanouissement dans les canaux sans fil se divise en deux catégories : l’évanouissement 

résulte de la distance, des obstacles et des multi-trajets, avec des effets lents ou rapides 

selon l’échelle et la mobilité, soit évanouissement à grande échelle ou à petite échelle. La 

figure 3.1 présente la classification des différents types de canaux à évanouissement [99]. 

Figure 3.1. Classification des canaux à évanouissement 

3.2 Évanouissement à grande échelle  

L’évanouissement à grande échelle (large-scale fading) décrit les variations lentes 

de la puissance moyenne d’un signal observées lorsque le récepteur se déplace sur des 

distances significatives par rapport à la longueur d’onde. Ce phénomène est principalement 

causé par la perte en distance (path loss), qui traduit l’atténuation moyenne du signal avec 
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l’augmentation de la distance entre l’émetteur et le récepteur, ainsi que par les effets de 

masque (shadowing) dus à la présence d’obstacles de grande taille (bâtiments, collines, 

etc.). Ces deux contributions se traduisent par des fluctuations de la puissance moyenne 

reçue, souvent modélisées statistiquement par une distribution log-normale autour de la 

perte de trajet moyenne, permettant d’estimer l’atténuation du canal dans différents 

scénarios de propagation [96]. 

3.2.1 Modèle général de perte de trajet 

Le modèle de propagation en espace libre est utilisé pour prédire la puissance du 

signal reçu dans un environnement en ligne de visée (LOS), où aucun obstacle ne se trouve 

entre l’émetteur et le récepteur. Il est souvent adopté pour les systèmes de communication 

par satellite. Soit 𝑑 la distance en mètres entre l’émetteur et le récepteur. Lorsque des 

antennes non isotropes sont utilisées avec un gain d’émission 𝐺𝑡 et un gain de réception 𝐺𝑟

, la puissance reçue à la distance 𝑑, 𝑃𝑟(𝑑), est exprimée par la célèbre équation de Friis 

[100], donnée par : 

𝑃𝑟(𝑑) =  
𝑃𝑡𝐺𝑡𝑅𝑟𝜆

2

(4𝜋)2𝑑2𝐿
                                               (3.1) 

Où 𝑃𝑡 représente la puissance transmise (en watts), 𝜆 est la longueur d’onde du 

rayonnement (en mètres), et 𝐿 est le facteur de perte du système, indépendant de 

l’environnement de propagation. Le facteur de perte du système représente l’atténuation 

globale ou la perte dans le matériel réel du système, incluant la ligne de transmission, le 

filtre et les antennes. En général, 𝐿 > 1 mais 𝐿 =1, mais si l’on suppose qu’il n’y a aucune 

perte dans le matériel du système [96]. Il est évident d’après l’Équation (3.1) que la 

puissance reçue s’atténue de manière exponentielle avec la distance 𝑑. La perte de trajet en 

espace libre, 𝑃𝐿𝐹(𝑑), sans aucune perte du système peut être directement déduite de 

l’Équation (3.1) avec 𝐿 =1 comme suit : 
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𝑃𝐿𝐹(𝑑)[𝑑𝐵] = 10 𝑙𝑜𝑔 (
𝑃𝑡
𝑃𝑟
) =  −10 𝑙𝑜𝑔 (

𝐺𝑡𝐺𝑟𝜆
2

(4𝜋)2𝑑2
)                      (3.2) 

 Sans gains d’antenne (c’est-à-dire, 𝐺𝑡 = 𝐺𝑟 = 1 ) l’équation (3.2) se réduit à : 

                                 

𝑃𝐿𝐹(𝑑)[𝑑𝐵] = 10 𝑙𝑜𝑔 (
𝑃𝑡
𝑃𝑟
) =  20 𝑙𝑜𝑔 (

4𝜋𝑑

𝜆
)                               (3.3) 

3.2.2 Modèle d’Okumura/Hata 

Le modèle d’Okumura a été obtenu à partir d’expériences approfondies visant à 

calculer la hauteur d’antenne et la zone de couverture des systèmes de communication 

mobile [102]. Il s’agit de l’un des modèles de perte de trajet les plus fréquemment adoptés, 

capable de prédire la perte de trajet en milieu urbain. Ce modèle particulier couvre 

principalement les caractéristiques typiques des systèmes de communication mobile avec 

une bande de fréquences de 500 à 1500 MHz, un rayon de cellule de 1 à 100 km et une 

hauteur d’antenne comprise entre 30 m et 1000 m. 

La perte de trajet à la distance 𝑑 dans le modèle d’Okumura est donnée par : 

𝑃𝐿𝑂𝐾(𝑑)[𝑑𝐵] =  𝑃𝐿𝐹   + 𝐴𝑀𝑈   ( 𝑓, 𝑑) − 𝐺𝑅𝑥 − 𝐺𝑇𝑥 + 𝐺𝐴𝑅𝐸𝐴                (3.4) 

Où 𝐴𝑀𝑈   est le facteur d’atténuation du milieu à la fréquence 𝑓, 𝐺𝑅𝑥 et 𝐺𝑇𝑥 sont les 

gains des antennes de réception (Rx) et de transmission (Tx), respectivement, et 𝐺𝐴𝑅𝐸𝐴  est 

le gain lié à l’environnement de propagation dans la zone considérée. Il convient de noter 

que les gains d’antenne 𝐺𝑅𝑥 et 𝐺𝑇𝑥  dépendent uniquement de la hauteur de l’antenne, sans 

que d’autres facteurs tels que le diagramme de rayonnement de l’antenne soient pris en 

compte. Par ailleurs, 𝐴𝑀𝑈   ( 𝑓, 𝑑) et 𝐺𝐴𝑅𝐸𝐴 peuvent être obtenus à partir des graphiques 

déterminés empiriquement à partir de mesures réelles effectuées par Okumura [102]. 
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Le modèle d’Okumura a été étendu afin de couvrir divers environnements de 

propagation, notamment les zones urbaines, suburbaines et rurales (zones ouvertes) ; cette 

extension est aujourd’hui connue sous le nom de modèle de Hata [103]. En fait, le modèle 

de Hata est actuellement le modèle de perte de trajet le plus populaire. Pour une hauteur de 

l’antenne de transmission ℎ𝑇𝑋 [m] et une fréquence porteuse 𝑓𝑐 [MHz], la perte de trajet à 

la distance 𝑑 [m] en zone urbaine est donnée par le modèle de Hata comme suit : 

         𝑃𝐿𝐻𝑎𝑡𝑎,𝑈(𝑑)[𝑑𝐵] = 69,55 + 26,16𝑙𝑜𝑔𝑓𝑐 − 13,82𝑙𝑜𝑔ℎ𝑇𝑋 

 −𝐶𝑅𝑋 + (44,9 − 6,55𝑙𝑜𝑔ℎ𝑇𝑋)𝑙𝑜𝑔𝑑                                       (3.5) 

Où 𝐶𝑅𝑋 est le coefficient de corrélation de l’antenne de réception, qui dépend de la 

taille de la zone de couverture. Pour une zone de couverture de petite à moyenne taille, 

𝐶𝑅𝑋  est donné par : 

𝐶𝑅𝑋 = {
8,29(𝑙𝑜𝑔 (1,54ℎ𝑅𝑋))

2 − 1,1   𝑠𝑖    150 𝑀𝐻𝑧 ≤ 𝑓𝑐 ≤ 200 𝑀𝐻𝑧

3,2(𝑙𝑜𝑔 (11,75ℎ𝑅𝑋))
2 − 4,97    𝑠𝑖     200 𝑀𝐻𝑧 ≤ 𝑓𝑐 ≤ 1500 𝑀𝐻𝑧

      (3.6) 

Par ailleurs, la perte de trajet à la distance 𝑑 en zones suburbaines et en zones 

ouvertes est respectivement donnée par le modèle de Hata comme suit : 

𝑃𝐿𝐻𝑎𝑡𝑎,𝑂(𝑑)[𝑑𝐵] = 𝑃𝐿𝐻𝑎𝑡𝑎,𝑈(𝑑) − 4,78(𝑙𝑜𝑔𝑓𝑐)
2 − 18,33𝑙𝑜𝑔𝑓𝑐 − 40,97      (3.7) 

3.2.3 Modèle IEEE 802.16d 

Le modèle IEEE 802.16d est basé sur le modèle de perte de trajet avec masquage 

log-normal (log-normal shadowing). Il existe trois types de modèles différents (types A, B 

et C), selon la densité des obstacles présents entre l’émetteur et le récepteur (en termes de 

densité d’arbres) dans une zone suburbaine de macro-cellule [96]. Le tableau 3.1 décrit ces 

trois types de modèles, dans lesquels ART et BRT signifient respectivement Above-Roof-
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Top (au-dessus du toit) et Below-Roof-Top (sous le toit). En se référant à [104–107], le 

modèle de perte de trajet IEEE 802.16d est donné par : 

𝑃𝐿802.16(𝑑)[𝑑𝐵] = 𝑃𝐿𝐹(𝑑0) + 10𝛾𝑙𝑜𝑔10 (
𝑑

𝑑0
) + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑅𝑋        𝑝𝑜𝑢𝑟  𝑑 > 𝑑0    (3.8) 

Tableau 3.1. Types de modèles de perte de trajet IEEE 802.16d 

Type Description 

A Macro-cellule suburbaine, ART à BRT pour un terrain vallonné avec une densité 

d’arbres modérée à élevée 

B Macro-cellule suburbaine, ART à BRT pour des conditions intermédiaires de perte 

de trajet 

C Macro-cellule suburbaine, ART à BRT pour un terrain plat avec une faible densité 

d’arbres 

Dans l’équation (3.8), 𝑑0 = 100 𝑚 et 𝛾 = 𝑎 − 𝑏ℎ𝑇𝑥 + 𝑐/ℎ𝑇𝑋, où 𝑎, 𝑏 et 𝑐 sont des 

constantes qui varient selon les types de modèles de canal, comme indiqué dans le Tableau 

3.1, et ℎ𝑇𝑋 est la hauteur de l’antenne d’émission (généralement comprise entre 10 m et 80 

m). De plus, 𝐶𝑓 est le coefficient de corrélation pour la fréquence porteuse 𝑓𝑐 [MHz], qui 

est donné par : 

𝐶𝑓 =  6𝑙𝑜𝑔10 (
𝑓𝑐

2000
)                                                 (3.9) 

Tableau 3.2. Paramètres des modèles de type A, B et C de la norme IEEE 802.16d. 

Paramètres type A type B type C 

a 4,6 4 3,6 

b 0,0075 0,0065 0,005 

C 12,6 17,1 20 

 

Par ailleurs, 𝐶𝑅𝑋  est le coefficient de corrélation de l’antenne de réception, donné 

par : 
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𝐶𝑅𝑋 = {
−10,8 𝑙𝑜𝑔10 (

ℎ𝑅𝑋
2
)          𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑡𝑦𝑝𝑒 𝐴 𝑒𝑡 𝐵

−20 𝑙𝑜𝑔10 (
ℎ𝑅𝑋
2
)        𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑡𝑦𝑝𝑒 𝐶

                         (3.10) 

𝐶𝑅𝑋 = {
−10 𝑙𝑜𝑔10 (

ℎ𝑅𝑋
3
)         𝑝𝑜𝑢𝑟 ℎ𝑅𝑋 ≤ 3 𝑚

−20 𝑙𝑜𝑔10 (
ℎ𝑅𝑋
3
)         𝑝𝑜𝑢𝑟 ℎ𝑅𝑋 > 3𝑚

                              (3.11) 

Le coefficient de corrélation de l’équation (3.10) est basé sur les mesures effectuées 

par AT&T, tandis que celui de l’équation (3.11) est basé sur les mesures réalisées par 

Okumura [96]. 

La nouvelle distance de référence 𝑑0
′  est déterminée en égalant la perte de trajet 

donnée par l’équation (3.11) à la perte en espace libre de l’équation (3.1), de telle sorte que 

:    

20𝑙𝑜𝑔10 (
4𝜋𝑑0

′

𝜆
) = 20𝑙𝑜𝑔10 (

4𝜋𝑑0
′

𝜆
) + 10𝛾𝑙𝑜𝑔10 (

𝑑0
′

𝑑0
) + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑅𝑋           (3.12)     

En résolvant l’équation (3.12) par rapport à 𝑑0
′ , la nouvelle distance de référence est 

obtenue comme suit : 

𝑑0
′ = 𝑑010

− 
𝐶𝑓+𝐶𝑅𝑋

10𝛾                                                       (3.13) 

En substituant l’équation (3.13) dans l’équation (3.8), on obtient un modèle IEEE 

802.16d modifié comme suit : 
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𝑃𝐿802.16(𝑑)[𝑑𝐵]

=

{
 
 

 
 20 𝑙𝑜𝑔10 (

4𝜋𝑑

𝜆
)              𝑝𝑜𝑢𝑟  𝑑 ≤ 𝑑0

′

20 𝑙𝑜𝑔10 (
4𝜋𝑑0

′

𝜆
) + 10𝛾𝑙𝑜𝑔10 (

𝑑

𝑑0
) + 𝐶𝑓 + 𝐶𝑅𝑋       𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑑 > 𝑑0

′
                 (3.14) 

3.3 Évanouissement à petite échelle (Small-Scale Fading) 

À ne pas confondre avec l’évanouissement à grande échelle, l’évanouissement à 

petite échelle est souvent simplement appelé fading. Le fading correspond à la variation 

rapide du niveau du signal reçu à court terme lorsque le terminal utilisateur se déplace sur 

une courte distance. Il est dû à l’effet des multiples trajets du signal, qui provoquent des 

interférences lorsqu’ils arrivent successivement à l’antenne réceptrice avec des phases 

différentes (c’est-à-dire interférence constructive si les phases sont identiques et 

interférence destructive si les phases sont différentes). Autrement dit, la variation du niveau 

du signal reçu dépend des relations entre les phases relatives des différents signaux 

réfléchis par les objets environnants. De plus, chacun des trajets multiples peut subir des 

changements qui dépendent de la vitesse de la station mobile et des objets environnants. 

En résumé, l’évanouissement à petite échelle est attribué à la propagation multi-trajets, à 

la vitesse du mobile, à la vitesse des objets environnants et à la bande passante de 

transmission du signal [96]. 

3.3.1 Paramètres de l’évanouissement à petite échelle 

Les caractéristiques d’un canal à évanouissement multi-trajets sont souvent 

spécifiées par un profil de retard de puissance (PDP, Power Delay Profile). Le Tableau 1.4 

présente un exemple particulier de PDP spécifié pour le modèle de canal piéton par l’ITU-

R, dans lequel quatre trajets de signal multiples différents sont caractérisés par leur retard 

relatif et leur puissance moyenne. Ici, le retard relatif correspond à un retard excédentaire 

par rapport au temps de référence, tandis que la puissance moyenne de chaque trajet est 

normalisée par celle du premier trajet (tap) [108]. 
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Tableau 3.3. Profil de retard de puissance : exemple (modèle piéton A de l’UIT-R 

Tab  Retard relatif (ns) Puissance moyenne (dB) 

1 0 0 

2 110 -9,7 

3 190 - 19.2 

4 410 -22,8 

Le retard moyen excédentaire et la dispersion quadratique moyenne du retard (RMS 

delay spread) sont des paramètres de canal utiles qui fournissent une référence de 

comparaison entre différents canaux à évanouissement multi-trajets et, de plus, donnent 

une ligne directrice générale pour la conception d’un système de transmission sans fil. 

Soit 𝜏𝑘  le retard du canal pour le 𝑘𝑡ℎ  trajet, tandis que 𝑎𝑘  𝑒𝑡 𝑃( 𝑘𝜏) représentent 

respectivement l’amplitude et la puissance. Ensuite, le retard moyen. Le retard 

excédentaire  

𝜏 ̅est donné par le premier moment du PDP comme suit : 

𝜏̅  =  
∑  𝜏𝑘  𝑎𝑘

2
𝑘

∑  𝑎𝑘
2

𝑘

=
∑ 𝑃( 𝑘𝜏) 𝜏𝑘 𝑘

∑  𝑎𝑘
2

𝑘

                                     (3.15) 

Par ailleurs, la dispersion quadratique moyenne du retard (RMS delay spread) 𝜎𝜏est 

donnée par la racine carrée du second moment centré du PDP, comme suit : 

  𝜎𝜏 = √ 𝜏
2 ̅̅̅̅ −    (𝜏̅)2                                                     (3.16) 

Où  

𝜏2 ̅̅̅̅ =  
∑  𝜏𝑘

2𝑎𝑘
2

𝑘

∑  𝑎𝑘
2

𝑘

 =
∑ 𝑃( 𝑘𝜏) 𝜏𝑘

2
𝑘

∑ 𝑃( 𝑘𝜏)𝑘

                                         (3.17) 
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En général, la bande de cohérence, notée 𝑩𝒄  , est inversement proportionnelle à la 

dispersion quadratique moyenne du retard (RMS delay spread), c’est-à-dire : 

𝐵𝑐  ≈  
1

𝜎𝜏
                                                        (3.18) 

La relation donnée par l’équation (3.18) peut varier selon la définition de la bande 

de cohérence. Par exemple, dans le cas où la bande de cohérence est définie comme une 

bande passante présentant un coefficient de corrélation de 0,9 ou plus, la bande de 

cohérence et la dispersion quadratique moyenne du retard (RMS delay spread) sont liées 

comme suit : 

𝐵𝑐  ≈ 
1

50𝜎𝜏
                                                           (3.19) 

Dans le cas où la bande de cohérence est définie comme une bande passante 

présentant un coefficient de corrélation de 0,5 ou plus, elle est donnée par : 

𝐵𝑐  ≈  
1

5𝜎𝜏
                                                          (3.20) 

3.3.2 Évanouissement dispersif temporel vs dispersif fréquentiel 

Lorsque le terminal mobile se déplace, le type spécifique d’évanouissement subi par 

le récepteur dépend à la fois du schéma de transmission et des caractéristiques du canal. 

Le schéma de transmission est défini par des paramètres du signal tels que la bande 

passante du signal et la durée du symbole. Par ailleurs, les canaux sans fil peuvent être 

caractérisés par deux paramètres distincts : la dispersion de retard multi-trajets et la 

dispersion Doppler, qui provoquent respectivement une dispersion temporelle et une 

dispersion fréquentielle [96]. 
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Selon l’ampleur de la dispersion temporelle ou fréquentielle, on observe 

respectivement un évanouissement sélectif en fréquence ou un évanouissement sélectif 

dans le temps. 

3.3.2.1 Évanouissement dû à la dispersion temporelle : canal à évanouissement 

sélectif en fréquence 

En raison de la dispersion temporelle, un signal transmis peut subir un 

évanouissement dans le domaine fréquentiel de manière sélective ou non sélective, 

phénomène appelé évanouissement sélectif en fréquence, respectivement. Pour une 

réponse fréquentielle donnée du canal, la sélectivité en fréquence est généralement 

déterminée par la bande passante du signal. En raison de la dispersion temporelle due aux 

trajets multiples, la réponse du canal varie avec la fréquence [96]. 

Dans ce contexte, le signal transmis est soumis à un évanouissement non sélectif en 

fréquence lorsque la bande passante du signal est suffisamment étroite pour être transmise 

sur une réponse fréquentielle plate. En revanche, le signal est soumis à un évanouissement 

sélectif en fréquence lorsque la bande passante du signal est suffisamment large pour être 

filtrée par la bande passante finie du canal [96]. 

Le signal reçu subit un évanouissement non sélectif en fréquence tant que la bande 

passante du canal sans fil est plus large que celle du signal, tout en conservant une 

amplitude constante et une réponse de phase linéaire dans la bande passante. L’amplitude 

constante subie sur la bande passante du signal entraîne un évanouissement plat, terme 

également utilisé pour désigner l’évanouissement non sélectif en fréquence. Ici, une bande 

passante plus étroite implique que la durée du symbole 𝑇𝑠   est supérieure à la dispersion de 

retard 𝜏 du canal multi-trajets ℎ(𝑡, 𝜏 ). Tant que  𝑇𝑠  , le symbole courant n’affecte pas 

significativement le symbole suivant sur la période de symbole suivante, ce qui signifie 

que l’interférence intersymbole (ISI) est négligeable. Même lorsque l’amplitude varie 

lentement dans le temps dans un canal à évanouissement non sélectif en fréquence, celui-

ci est souvent qualifié de canal à bande étroite, puisque la bande passante du signal est 

beaucoup plus étroite que celle du canal [96]. 
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En résumé, un signal transmis est soumis à un évanouissement non sélectif en 

fréquence dans les conditions suivantes : 

𝐵𝑠  ≪ 𝐵𝑐      𝑒𝑡       𝑇𝑠  ≫ 𝜎𝜏                                       (3.21) 

Où 𝐵𝑠   et 𝑇𝑠  représentent respectivement la bande passante et la durée de symbole 

du signal transmis, tandis que 𝐵𝑐   et 𝜎𝜏 désignent la bande de cohérence et la dispersion 

quadratique moyenne du retard (RMS delay spread). 

Comme mentionné précédemment, le signal transmis subit un évanouissement 

sélectif en fréquence lorsque le canal sans fil présente une amplitude constante et une 

réponse de phase linéaire uniquement sur une bande passante du canal plus étroite que la 

bande passante du signal. Dans ce cas, la réponse impulsionnelle du canal possède une 

dispersion de retard plus importante que la durée de symbole du signal transmis [96]. 

En raison de la courte durée du symbole par rapport à la dispersion de retard multi-

trajets, plusieurs copies retardées du signal transmis se superposent de manière 

significative au symbole suivant, ce qui engendre une interférence inter-symbole (ISI). 

Le terme canal sélectif en fréquence est utilisé simplement parce que l’amplitude de 

la réponse fréquentielle varie avec la fréquence, contrairement à la nature plate en 

fréquence d’un canal à évanouissement non sélectif en fréquence.  

Cela implique que la bande passante du signal 𝐵𝑠  est supérieure à la bande de 

cohérence 𝐵𝑐   et que, par conséquent, le signal reçu présente une amplitude différente selon 

la fréquence (c’est-à-dire qu’il subit un évanouissement sélectif en fréquence). Étant donné 

que la bande passante du signal est plus large que celle de la réponse impulsionnelle du 

canal dans un canal à évanouissement sélectif en fréquence, celui-ci est souvent qualifié de 

canal à large bande [96]. 

En résumé, un signal transmis est soumis à un évanouissement sélectif en fréquence 

dans les conditions suivantes : 

𝐵𝑠  >  𝐵𝑐     𝑒𝑡     𝑇𝑠  > 𝜎𝜏                                               (3.22) 
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Même si cela dépend du schéma de modulation, un canal est généralement classé 

comme sélectif en fréquence lorsque 𝜎𝜏 > 0,1𝑇𝑠   

3.3.2.2 Évanouissement dû à la dispersion fréquentielle : canal à   évanouissement 

sélectif dans le temps 

Selon l’ampleur de la dispersion Doppler, le signal reçu subit un évanouissement 

rapide ou lent. Dans un canal à évanouissement rapide, le temps de cohérence est inférieur 

à la durée du symbole, et donc la réponse impulsionnelle du canal varie rapidement pendant 

la période du symbole.                               

La variation dans le domaine temporel est étroitement liée au mouvement de 

l’émetteur ou du récepteur, ce qui entraîne une dispersion dans le domaine fréquentiel, 

connue sous le nom de décalage Doppler [96]. Soit 𝑓𝑚  le décalage Doppler maximum. La 

bande passante du spectre Doppler, notée 𝐵𝑑  , est donnée par : 𝐵𝑑  = 2𝑓𝑚  . En général, le 

temps de cohérence, noté  𝑇𝑐  ,est inversement proportionnel à la dispersion Doppler, c’est-

à-dire : 

𝑇𝑐  ≈  
1

𝑓𝑚  
                                                        (3.23) 

Par conséquent, 𝑇𝑠  >  𝑇𝑐    implique   𝐵𝑠  <  𝐵𝑑   ,Le signal transmis est soumis à un 

évanouissement rapide dans les conditions suivantes : 

𝑇𝑠  >  𝑇𝑐   𝑒𝑡    𝐵𝑠  <  𝐵𝑑                                              (3.24) 

D’un autre côté, considérons le cas où la réponse impulsionnelle du canal varie 

lentement par rapport aux variations du signal transmis en bande de base. Dans ce cas, on 

peut supposer que le canal ne change pas pendant la durée d’un ou plusieurs symboles et 

qu’il est donc appelé canal statique. 

Cela implique que la dispersion Doppler est beaucoup plus faible que la bande 

passante du signal transmis en bande de base. 
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En conclusion, le signal transmis est soumis à un évanouissement lent dans les 

conditions suivantes : 

𝑇𝑠  ≪  𝑇𝑐      𝑒𝑡    𝐵𝑠  ≫  𝐵𝑑                                         (3.25) 

Dans le cas où le temps de cohérence est défini comme une bande passante 

présentant un coefficient de corrélation de 0,5 ou plus [97], la relation donnée par 

l’équation (3.23) doit être modifiée comme suit : 

𝑇𝑐  ≈ 
9

16𝜋𝑓
𝑚  

                                                       (3.26) 

Il convient de noter que l’équation (3.23) est dérivée sous l’hypothèse qu’un signal 

évanoui selon Rayleigh varie très lentement, tandis que l’équation (3.26) est dérivée sous 

l’hypothèse qu’un signal varie très rapidement. 

La définition la plus courante du temps de cohérence consiste à utiliser la moyenne 

géométrique des équations (3.23) et (3.26) [97], qui est donnée par : 

𝑇𝑐  = √
9

16𝜋𝑓
𝑚

2
=
0,423

𝑓
𝑚  

                                             3.27) 

Il est important de noter que l’évanouissement rapide ou lent n’a aucun lien avec 

l’évanouissement induit par la dispersion temporelle. Autrement dit, la sélectivité en 

fréquence d’un canal sans fil ne peut pas être déterminée uniquement à partir des 

caractéristiques de canal d’un évanouissement rapide ou lent [96]. 

Cela s’explique simplement par le fait que l’évanouissement rapide est uniquement 

attribué au taux de variation du canal dû au mouvement du terminal. 
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3.4 Caractérisation statistique et génération d’un canal à évanouissement 

La caractérisation statistique d’un canal à évanouissement consiste à définir les 

propriétés aléatoires des fluctuations de l’amplitude, de la phase et de la puissance du signal 

en fonction de l’environnement de propagation. Dans cette approche, les canaux sont 

décrits par des processus stochastiques dont les paramètres (tels que la distribution de 

probabilité, la fonction d’autocorrélation, les taux de croisement, etc.) sont déterminés à 

partir de données mesurées ou de modèles théoriques. Une fois ces caractéristiques 

statistiques établies, il est possible de générer en simulation des réalisations de canaux à 

évanouissement (par exemple Rayleigh, Rician ou autres modèles de fading) qui 

reproduisent fidèlement le comportement aléatoire observé dans la pratique. Ces 

générateurs de canal sont essentiels pour évaluer les performances des systèmes de 

communication sans fil dans des conditions réalistes de propagation [99]. 

3.4.1 Caractérisation statistique d’un canal à évanouissement 

Le modèle statistique du canal à évanouissement revient à Clarke, qui a 

statistiquement caractérisé le champ électromagnétique du signal reçu à un terminal mobile 

à travers un processus de diffusion [108]. 

Dans le modèle proposé par Clarke, il existe 𝑁 ondes planes avec des phases 

porteuses arbitraires, chacune provenant d’une direction arbitraire, sous l’hypothèse que 

chaque onde plane possède la même puissance moyenne [109–112]. 

En passant par un canal diffusé comportant III trajets de propagation différents avec 

des décalages Doppler différents, le signal reçu en bande passante peut être représenté 

comme : 

𝑓𝑖 = 𝑓𝑚 𝑐𝑜𝑠𝜃𝑖 =
𝜈

𝜆
𝑐𝑜𝑠𝜃𝑖                                               (3.28) 

Soit 𝑥(𝑡) un signal transmis en bande de base. Alors, le signal transmis 

correspondant en bande passante (pass-band) est donné par ; 
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𝑥̅(𝑡) = 𝑅𝑒[𝑥(𝑡)𝑒𝑗2𝜋𝑓𝑐𝑡]                                            (3.29) 

Où 𝑅𝑒[𝑥(𝑡)]  en désigne la partie réelle de 𝑠(𝑡). Traversant un canal diffus composé 

de I trajets de propagation différents, chacun avec un décalage Doppler différent, le signal 

reçu en bande passante peut être représentée par  

𝑦̅(𝑡) = 𝑅𝑒 [∑𝐶𝑖𝑒
𝑗2𝜋(𝑓𝑐+𝑓𝑖  )𝑥(𝑡−𝜏𝑖 )

𝐼

𝑖=1

] 

= 𝑅𝑒[𝑦(𝑡)𝑒𝑗2𝜋𝑓𝑐𝑡]                                                (3.30) 

Où 𝐶𝑖, 𝜏𝑖 , et𝑓𝑖  désignent respectivement le gain du canal, le retard et le décalage 

Doppler du ith trajet de propagation. Pour une vitesse mobile 𝜈 et une longueur d’onde 𝜆, 

le décalage Doppler est donné par : 

𝑓𝑖 = 𝑓𝑚 𝑐𝑜𝑠𝜃𝑖 =
𝜈

𝜆
𝑐𝑜𝑠𝜃𝑖                                        (3.31) 

Où 𝑓𝑚  est le décalage Doppler maximal et 𝜃𝑖 est l’angle d’arrivée de la ith onde 

plane. À noter que le signal reçu en bande de base dans l’équation (3.30) est donné par : 

𝑦(𝑡) =∑𝐶𝑖𝑒
−𝑗𝜙𝑖(𝑡)𝑥(𝑡 − 𝜏𝑖 )

𝐼

𝑖=1

                           (3.32) 

Où 𝜙𝑖(𝑡) = 2𝜋{(𝑓𝑐 + 𝑓𝑖  )𝜏𝑖 − 𝑓𝑖  . 𝑡𝑖  )} ,D’après l’équation (3.32), le canal 

correspondant peut donc être modélisé comme un filtre linéaire à variation temporelle, avec 

la réponse impulsionnelle suivante en bande de base complexe : 
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ℎ(𝑡, 𝜏) =  ∑𝐶𝑖𝑒
−𝑗𝜙𝑖(𝑡)𝛿(𝑡 − 𝜏𝑖 )

𝐼

𝑖=1

                                  (3.33)  

Où 𝛿(. ) est la fonction delta de Dirac. Tant que la différence entre les retards de 

trajet est beaucoup plus petite que la période d’échantillonnage 𝑇𝑆 , le retard de trajet 𝜏𝑖  

peut-être approximé par 𝜏̂. L’équation (3.33) peut alors être représentée comme suit : 

ℎ(𝑡, 𝜏) = ℎ(𝑡)𝛿(𝑡 − 𝜏̂)                                           (3.34) 

Où ℎ(𝑡) =  ∑ 𝐶𝑖𝑒
−𝑗𝜙𝑖(𝑡)𝐼

𝑖=1 . En supposant que 𝑥(𝑡) = 1, le signal reçu en bande 

passante  𝑦̃(𝑡) peut-être exprimé comme : 

𝑦̃(𝑡) =  𝑅𝑒[𝑦(𝑡)𝑒𝑗2𝜋𝑓𝑐𝑡] 

                                 =  𝑅𝑒[ℎ1(𝑡) + 𝑗ℎ𝜚(𝑡)]𝑒
𝑗2𝜋𝑓𝑐𝑡                               (3.35) 

= ℎ1(𝑡)𝑐𝑜𝑠2 𝜋𝑓𝑐𝑡 − ℎ𝜚(𝑡)𝑠𝑖𝑛2 𝜋𝑓𝑐𝑡 

Où ℎ1(𝑡) et ℎ𝜚(𝑡) sont respectivement les composantes en phase (in-phase) et en 

quadrature de ℎ(𝑡)  données par :                  

ℎ1(𝑡) =∑𝐶𝑖 𝑐𝑜𝑠 𝜙𝑖(𝑡)

𝐼

𝑖=1

                                       (3.36)  

Et 

ℎ𝜚(𝑡) =∑𝐶𝑖 𝑠𝑖𝑛 𝜙𝑖(𝑡)

𝐼

𝑖=1

                                              (3.37)  
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En supposant que I est suffisamment grand, ℎ1(𝑡) et ℎ𝜚(𝑡)dans les équations (3.36) 

et (3.37) peuvent être approximées par des variables aléatoires gaussiennes selon le 

théorème central limite. Par conséquent, on en conclut que l’amplitude du signal 

reçu,𝑦̃(𝑡) = √ℎ1(𝑡)
2 + ℎ𝜚(𝑡)

2  sur un canal multi-path soumis à de nombreux composants 

de diffusion, suit la loi de Rayleigh. La densité spectrale de puissance (DSP) du processus 

d’affaiblissement est obtenue par la transformée de Fourier de la fonction d’autocorrélation 

de 𝑦̃(𝑡)  est donnée par [108] : 

𝑆𝑦̃𝑦̃(𝑓) = {

𝛺𝑃
4𝜋𝑓𝑚

1

√1 − (
𝑓−𝑓𝑐

𝑓𝑚
) 

           |𝑓 − 𝑓𝑚| ≤ 𝑓𝑚

0                                         𝑜𝑡ℎ𝑒𝑟𝑤𝑖𝑠𝑒

                       (3.38)  

Où Ω𝑃 = 𝐸{ℎ1(𝑡)
2} + 𝐸{ℎ𝜚(𝑡)

2} = ∑ 𝐶𝑖
2𝐼

𝑖=1 . La densité spectrale de puissance 

dans l’équation (3.38) est souvent appelée spectre Doppler classique. 

Cependant, si certains des composants de diffusion sont beaucoup plus forts que la 

majorité des composants, le processus d’affaiblissement ne suit plus la loi de Rayleigh. 

Dans ce cas, l’amplitude du signal reçu, 𝑦̃(𝑡) = √ℎ1(𝑡)
2 + ℎ𝜚(𝑡)

2  , suit la loi de Rician, 

et ce processus d’affaiblissement est alors appelé affaiblissement Rician. 

𝑃(𝜃) =
1

𝐾 + 1
𝑃̃(𝜃) +

𝐾

𝐾 + 1
𝛿(𝜃 − 𝜃0)                                 (3.39) 

Où 𝐾 est le facteur de Rician, défini comme le rapport entre la puissance du 

composant spéculaire 𝑐2et la puissance des composants diffusés 2𝜎2, et s’exprime comme  

                                                                 𝐾 =
𝑐2

2𝜎2
                                                          (3.40) 
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3.4.2 Génération des canaux d’affaiblissement 

En général, l’environnement de propagation pour tout canal sans fil, qu’il soit 

intérieur ou extérieur, peut être soumis à une ligne de visée (LOS, Line-of-Sight) ou hors 

ligne de visée (NLOS, Non Line-of-Sight). Comme décrit dans la sous-section précédente, 

la fonction de densité de probabilité du signal reçu dans un environnement LOS suit la loi 

de Rician, tandis que celle dans un environnement NLOS suit la distribution Rayleigh [96]. 

Soit 𝑋 l’amplitude de la variable aléatoire gaussienne complexe 𝑊1 + 𝐽𝑊2, telle que 

𝑋 = √𝑊1
2 +𝑊2

2. On note alors que 𝑋 est une variable aléatoire de Rayleigh avec la 

fonction de densité de probabilité (PDF) suivante : 

𝑓𝑋(𝑥) =
𝑥

𝜎2
𝑒
−
𝑥2

2𝜎2                                                   (3.41)  

Où 2𝜎2 =  𝐸{𝑋2}. De plus, 𝜒2 est connue comme une variable aléatoire du chi carré 

(𝜒2) Ci-dessous, nous expliquerons comment générer la variable aléatoire de Rayleigh 𝑋. 

Tout d’abord, on génère deux variables aléatoires gaussiennes indépendantes et 

identiquement distribuées, 𝑍1 et 𝑍2 avec une moyenne nulle et une variance unitaire. Note 

that the Rayleigh random variable 𝑋 with the PDF in Equation (3.41) can be expressed as 

𝑋 = 𝜈. √𝑍1
2 + 𝑍2

2                                                  (3.42) 

Dans un environnement en ligne de visée (LOS, Line-of-Sight), où existe un trajet 

direct important qui n’est soumis à aucune perte due à la réflexion, à la diffraction ou à la 

diffusion, l’amplitude du signal reçu peut s’exprimer comme 𝑋 = 𝑐 +𝑊1 + 𝐽𝑊2, où 𝑐 

représente le composant LOS, tandis que 𝑊1 et 𝑊2sont des variables aléatoires gaussiennes 

[96]. Avec une moyenne nulle et une variance 𝜎2, comme dans l’environnement hors ligne 

de visée (NLOS). Il est connu que 𝑋 est une variable aléatoire de Rician avec la fonction 

de densité de probabilité (PDF) suivante : 
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𝑓𝑋(𝑥) =
𝑥

𝜎2
𝑒
−
𝑥2+𝑐2

2𝜎2 𝐼0
𝑥𝑐

𝜎2
                                            (3.43) 

Où 𝐼0(. ) est la fonction de Bessel modifiée d’ordre zéro du premier type. À noter 

que l’équation (3.43) peut être exprimée en fonction du facteur de Rician 𝐾 défini dans 

l’équation (3.40). Dans le cas où il n’existe pas de composant LOS (c’est-à-dire 𝐾 = 0), 

l’équation (3.43) se réduit à la fonction de densité de probabilité de Rayleigh de l’équation 

(3.41), comme dans un environnement hors ligne de visée (NLOS). 

3.5 Modèles de canaux SISO 

Il est impossible de caractériser parfaitement un canal réel en raison de la complexité 

et de la variabilité des réflecteurs ; on utilise donc des modèles de canaux simplifiés 

représentant des conditions typiques ou moyennes d’un environnement donné. Ces 

modèles dépendent de la configuration des antennes, et les systèmes MIMO nécessitent 

des modèles spécifiques capables de décrire leurs caractéristiques spatio-temporelles. 

3.5.1 Modèles de canaux intérieurs 

Les canaux intérieurs concernent des zones de faible couverture à l’intérieur des 

bâtiments, où le spectre azimutal de puissance est généralement uniforme et la mobilité des 

terminaux très faible, ce qui rend le canal souvent statique. Néanmoins, des variations 

spatiales et temporelles subsistent, nécessitant l’utilisation d’un profil de retard de 

puissance pour caractériser les trajets multiples. Selon la durée du symbole, le canal peut 

être considéré comme statique ou quasi-statique, hypothèse couramment adoptée pour la 

modélisation des canaux intérieurs [96]. 

3.5.1.1 Modèles généraux de canaux intérieurs 

Dans ce modèle, un trajet direct sans retard et un trajet réfléchi retardé de 𝜏𝑚 = 𝜏1 

ont la même puissance. Les caractéristiques du canal sont entièrement déterminées par ce 

retard, puisque le retard excédentaire maximal, le retard moyen et le retard RMS valent 
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respectivement 𝜏𝑚 = 𝜏1, 𝜏̅ et 𝜏̅ = 𝜏1/2. Dans le modèle exponentiel, la puissance moyenne 

du canal décroît de manière exponentielle avec le retard du canal, comme suit : 

𝑃(𝜏) =
1

𝜏𝑑
𝑒
− 

𝜏

𝜏𝑑                                                       (3.44)  

Où 𝜏𝑑 est le seul paramètre qui détermine le profil de retard de puissance (PDP). Ce 

modèle est connu pour être plus approprié à un environnement de canal intérieur. Le retard 

excédentaire moyen et l’étalement temporel RMS (RMS delay spread) s’avèrent être égaux 

l’un à l’autre, c’est-à-dire 𝜏 ̅= 𝜏𝑑 et 𝜏̅ = 𝜎𝜏 = 𝜏𝑑 , dans le modèle exponentiel. Par ailleurs, 

le retard excédentaire maximal est donné par : 

𝜏𝑚 = −𝜏𝑑𝑙𝑛𝐴                                                    (3.45)   

Où A est le rapport entre la puissance d’un trajet non négligeable et celle du premier 

trajet, c’est-à-dire 𝐴 = 𝑃(𝜏𝑚)/𝑃(0) = exp (−𝜏𝑚/ 𝜏𝑑  ). Notons que l’équation (3.44) peut 

être représentée par le modèle en temps discret suivant, avec une période d’échantillonnage  

𝑇𝑆 : 

𝑃(𝑝) =
1

𝜎𝜏
𝑒−𝑝𝑇𝑆/𝜎𝜏   ; 𝑝 = 1,2, … 𝑝𝑚𝑎𝑥                                     3.46) 

Où p est l’indice de temps discret, avec 𝑝𝑚𝑎𝑥 comme indice du dernier trajet, c’est-

à-dire 𝑝𝑚𝑎𝑥 = [𝜏𝑚/𝑇𝑆]. La puissance totale du PDP dans l’équation (3.46) est donnée par 

𝑝𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 = ∑ 𝑃(𝑝) =
1

𝜎𝜏
.

𝑝𝑚𝑎𝑥

𝑝=0

 
1 − 𝑒−(𝑝𝑚𝑎𝑥+1)𝑇𝑆/𝜎𝜏

1 − 𝑒−𝑇𝑆/𝜎𝜏
                            (3.47) 

Afin de normaliser à un la puissance totale dans l’équation (3.47), l’équation (3.46) 

a été modifiée comme suit :  



90 
 

𝑃(𝑝) = 𝑃(0)𝑒−𝑝𝑇𝑆/𝜎𝜏   ; 𝑝 = 1,2, … 𝑝𝑚𝑎𝑥                            (3.48) 

Où 𝑃(0) est la puissance du premier trajet, avec 𝑃(0) = 1/(𝑝𝑡𝑜𝑡𝑎𝑙 . 𝜎𝜏) selon les 

équations (3.47) et (3.48). 

3.5.1.2 Modèle de canal IEEE 802.11 

Le groupe de travail IEEE 802.11b a adopté le modèle exponentiel pour représenter 

un canal intérieur à 2,4 GHz [109]. Son profil de retard de puissance (PDP) suit le modèle 

exponentiel. Une réponse impulsionnelle de canal peut être représentée par la sortie d’un 

filtre à réponse impulsionnelle finie (FIR). Ici, chaque coefficient (tap) du canal est 

modélisé par une variable aléatoire gaussienne complexe indépendante, dont la puissance 

moyenne suit le PDP exponentiel, tout en prenant l’indice temporel de chaque tap comme 

des multiples entiers de la période d’échantillonnage [96]. En d’autres termes, le nombre 

maximal de trajets est déterminé par l’étalement de retard RMS 𝜎𝜏 et la période 

d’échantillonnage 𝑇𝑆 comme suit : 

𝑝𝑚𝑎𝑥 = [10.
𝜎𝜏
𝑇𝑆
]                                                (3.49) 

En supposant que la puissance du Pth coefficient (tap) du canal ait une moyenne 

nulle et une variance de 𝜎𝑝
2/2, sa réponse impulsionnelle est donnée par 

ℎ𝑝 = 𝑍1 + 𝑗. 𝑍2  ;           𝑝 = 1,2, … 𝑝𝑚𝑎𝑥                            (3.50) 

Où 𝑍1et 𝑍2sont des variables aléatoires gaussiennes statistiquement indépendantes 

et identiquement distribuées. 

Contrairement au modèle exponentiel, dans lequel le retard excédentaire maximal 

est calculé à partir d’un trajet ayant le niveau de puissance non négligeable le plus faible, 

le retard excédentaire maximal dans le modèle de canal IEEE 802.11 est fixé à dix fois 
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l’étalement de retard RMS. Dans ce cas, la puissance de chaque coefficient (tap) du canal 

est donnée par : 

𝜎𝑝
2 = 𝜎0

2𝑒−𝑝𝑇𝑆/𝜎𝜏                                          (3.51) 

Où 𝜎0
2 est la puissance du premier coefficient (tap), laquelle est déterminée de 

manière à rendre la puissance moyenne reçue égale à un, ce qui donne : 

𝜎0
2 = 

1 − 𝑒−𝑇𝑆/𝜎𝜏

1 − 𝑒−(𝑝𝑚𝑎𝑥+1)𝑇𝑆/𝜎𝜏
                                              (3.52) 

Dans le modèle de canal IEEE 802.11, la période d’échantillonnage 𝑇𝑆 doit être au 

moins aussi petite que 1/4. 

3.5.1.3 Modèle de canal Saleh-Valenzuela (S-V) 

Des mesures intensives du canal intérieur ont permis de vérifier que les arrivées des 

composants multi-path retardés peuvent être modélisées comme un processus de Poisson. 

Plus précisément, Saleh et Valenzuela ont proposé un nouveau modèle de canal (appelé 

modèle de canal S-V) après avoir constaté, à partir des mesures du canal intérieur, qu’il 

existe plusieurs clusters, chacun contenant plusieurs rayons, dans le profil de retard [110]. 

𝑓𝑇𝑚 (𝑇𝑚 ∖ 𝑇𝑚−1) = 𝛬 𝑒𝑥𝑝[(𝑇𝑚 − 𝑇𝑚−1)] , 𝑚 = 1,2, . . .          (3.53) 

Et  

𝑓𝜏𝑟,𝑚 (𝜏𝑟,𝑚 ∖ 𝜏(𝑟−1),𝑚) = 𝜆 𝑒𝑥𝑝[(𝜏𝑟,𝑚 − 𝜏(𝑟−1),𝑚)] , 𝑟 = 1,2, . . .    (3.54) 

Où 𝜏𝑟,𝑚 désigne le temps d’arrivée du 𝑟th rayon dans le 𝑚th cluster. Dans l’Équation 

(3.53) et l’Équation (3.54), le temps d’arrivée du premier rayon du 𝑚th  cluster, 𝜏0,𝑚 , est 

défini comme le temps d’arrivée du 𝑚ecluster, 𝑇𝑚   (c’est-à-dire 𝜏0,𝑚 = 𝑇𝑚). Soient 𝛽𝑟,𝑚 et 
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𝜃𝑟,𝑚 l’amplitude et la phase du 𝑟erayon dans le 𝑚ecluster, respectivement. Ainsi, la réponse 

impulsionnelle du canal est donnée par 

ℎ(𝑡)  = ∑∑𝛽𝑟,𝑚𝑒
𝑗𝜃𝑟,𝑚𝛿(𝑡 − 𝑇𝑚 − 𝜏𝑟,𝑚)                     (3.55) 

∞

𝑟=0

∞

𝑚=0

 

Où 𝜃𝑟,𝑚 est une variable aléatoire uniformément distribuée sur l’intervalle [0,2𝜋] et 

𝛽𝑟,𝑚  est une variable aléatoire indépendante suivant la distribution de Rayleigh suivante : 

𝑓𝛽𝑟,𝑚  
 (𝛽𝑟,𝑚) =  (2𝛽𝑟,𝑚 /𝛽 𝑟,𝑚

2̅̅ ̅̅ ̅̅ ) 𝑒−𝛽 𝑟,𝑚 
2 /𝛽 𝑟,𝑚

2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅
                              (3.56) 

Dans l’Équation (3.56), 𝛽 𝑟,𝑚
2  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅   est la puissance moyenne du 𝑟th  rayon dans le  

𝑚th   cluster, laquelle est donnée par : 

𝛽 𝑟,𝑚
2̅̅ ̅̅ ̅̅ =  𝛽 0,0

2̅̅ ̅̅ ̅  𝑒−𝑇𝑚/𝛤  𝑒−𝜏𝑟,𝑚/𝛾                                       (3.58)     

Où Γ et 𝛾  désignent les constantes de temps de l’atténuation exponentielle de la 

puissance au niveau du cluster et du rayon, respectivement, tandis que 𝛽 0,0
2̅̅ ̅̅ ̅  désigne la 

puissance moyenne du premier rayon du premier cluster. 

3.5.1.4 Modèle de canal UWB 

Des mesures de canaux intérieurs à large bande ont montré que l’évanouissement 

multi-trajets suit des distributions log-normale ou de Nakagami plutôt que Rayleigh, tout 

en conservant une structure en clusters similaire au modèle de Saleh-Valenzuela. Sur cette 

base, le modèle multi-trajets UWB SG3a a été proposé comme une adaptation du modèle 

S-V, introduisant un évanouissement log-normal indépendant entre les clusters et au sein 

de chaque cluster [111]. La fonction échantillon 𝑖ede la réponse impulsionnelle en temps 

discret dans le modèle de canal multi-trajets UWB est donnée par  
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ℎ𝑖(𝑡)  = 𝑋𝑖 ∑∑ 𝑎𝑟,𝑚
(𝑖)
 𝛿(𝑡 − 𝑇𝑚

(𝑖)
− 𝑡𝑟,𝑚

(𝑖)
)                        (3.57)  

𝑅

𝑟=0

𝑀

𝑚=0

 

Où 𝑋𝑖, 𝑎𝑟,𝑚
(𝑖)

, 𝑇𝑚
(𝑖)

et 𝜏𝑟;𝑚
(𝑖)  sont définis de la même manière que dans l’Équation (3.55), 

l’indice 𝑖 représentant ici la 𝑖th fonction échantillon générée du canal. Par souci de 

simplicité d’exposition, l’indice 𝑖de l’Équation (3.57) sera supprimé dans la discussion 

suivante. Comme dans le modèle de canal S-V, les distributions des temps d’arrivée des 

clusters et des rayons sont données par deux processus de Poisson différents, décrits par 

les Équations (3.53)  et  (3.54) respectivement. Le modèle de canal UWB se distingue du 

modèle de canal S-V par le fait que les clusters et les rayons sont soumis à un 

évanouissement log-normal indépendant plutôt qu’à un évanouissement de Rayleigh. Plus 

précisément, un coefficient de canal est donné par  

𝛼𝑟,𝑚 = 𝑝𝑟,𝑚𝜉𝑚 𝛽𝑟,𝑚                                                (3.58) 

Où 𝜉𝑚 représente l’évanouissement log-normal du 𝑚thcluster avec une variance 𝜎1
2, 

tandis que 𝛽𝑟,𝑚  représente l’évanouissement log-normal du 𝑟th rayon avec une variance 

𝜎2
2dans le 𝑚thcluster. On suppose que les évanouissements des clusters et des rayons sont 

indépendants. Dans l’équation  (3.58), 𝑝𝑟,𝑚 est une variable aléatoire discrète binaire 

représentant une inversion arbitraire de l’impulsion due à la réflexion, c’est-à-dire qu’elle 

prend les valeurs +1 ou −1 avec une probabilité égale. Comparés aux coefficients de canal 

du modèle de canal S-V de l’équation (3.55), qui présentent une phase uniformément 

distribuée sur l’intervalle [0,2𝜋), ceux du modèle de canal UWB ont une phase égale soit 

à −𝜋, soit à 𝜋, ce qui rend le coefficient de canal toujours réel. De plus, on remarque que 

l’amplitude de chaque rayon est donnée par le produit des variables aléatoires log-normales 

indépendantes 𝜉𝑚  et 𝛽𝑟,𝑚  [96]. Étant donné que le produit de variables aléatoires log-

normales indépendantes est également une variable aléatoire log-normale, la distribution 

du coefficient de canal |𝜉𝑚 𝛽𝑟,𝑚  | =  10
(µ𝑟,𝑚+𝑍1+𝑍2 )/20  suit aussi une loi log-normale, c’est-
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à-dire, 20𝑙𝑜𝑔10( 𝜉𝑚 𝛽𝑟,𝑚  )~𝑁( µ𝑟,𝑚 , 𝜎1
2 + 𝜎2

2),  avec une puissance moyenne donnée 

par 

𝐸 [| 𝜉𝑚 𝛽𝑟,𝑚  |
2
] = 𝛺0 𝑒

−𝑇𝑚/𝛤  𝑒−𝜏𝑟,𝑚/𝛾                                (3.59) 

Où Ω0 représente la puissance moyenne du premier rayon dans le premier cluster. 

Par ailleurs, la valeur moyenne de l’amplitude du canal pour le 𝑟th  rayon du 𝑚th  cluster 

peut être déterminée comme suit : 

𝜇𝑟,𝑚 =
10 𝑙𝑛(𝛺0 ) −

10𝑇𝑚

𝛤
− 10𝜏𝑟,𝑚/𝛾

𝑙𝑛 (10)
−
(𝜎1

2 + 𝜎2
2) 𝑙𝑛(10)

20
                  (3.60) 

En plus du même ensemble de paramètres de canal que ceux du modèle de canal S-

V, comprenant le taux d’arrivée des clusters Λ, le taux d’arrivée des rayons 𝜆, la constante 

d’atténuation des clusters Γ, la constante d’atténuation des rayons 𝛾, ainsi que l’écart-type 

𝜎𝑥 de l’ombrage global du multitrajet suivant une loi log-normale, le modèle de canal UWB 

nécessite des paramètres supplémentaires, tels que les écarts-types de l’ombrage log-

normal pour les clusters et pour les rayons, notés respectivement 𝜎1 et 𝜎2. Il convient de 

noter qu’un modèle complet du canal à trajets multiples ℎ(𝑡) dans l’équation (3.55) est 

donné sous la forme d’une grandeur réelle [96]. 

3.6 Modèles de canaux extérieurs 

Contrairement à la nature statique ou quasi statique du canal intérieur, les canaux 

extérieurs sont généralement caractérisés par une variation temporelle du gain du canal, 

laquelle dépend de la vitesse de déplacement des terminaux mobiles. Selon la vitesse du 

mobile, la variation temporelle du gain du canal est gouvernée par le spectre Doppler, qui 

détermine la corrélation temporelle du gain du canal [96]. 
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3.6.1 Modèle FWGN 

Le canal extérieur est dominé par le spectre Doppler, responsable des variations 

temporelles du gain du canal. Ces variations peuvent être modélisées à l’aide du modèle 

FWGN (Filtered White Gaussian Noise), basé sur un bruit blanc gaussien filtré, dont le 

modèle de Clarke/Gans est la référence. Ce dernier peut être décliné en plusieurs variantes 

selon l’implémentation du filtre Doppler dans les domaines temporel ou fréquentiel [96]. 

3.6.1.1 Modèle de Clarke/Gans 

Le modèle de Clarke/Gans repose sur l’hypothèse que les composantes de diffusion 

autour de la station mobile sont uniformément réparties et de puissance égale [112]. Il 

consiste à générer un bruit gaussien complexe, à le filtrer par un filtre Doppler dans le 

domaine fréquentiel, puis à le transformer dans le domaine temporel à l’aide d’une IFFT. 

La combinaison des parties réelle et imaginaire permet d’obtenir un gain de canal complexe 

dont l’amplitude suit une distribution de Rayleigh. 

3.6.1.2 Modèle FWGN modifié dans le domaine fréquentiel 

Étant donné que le modèle de Clarke/Gans utilise deux blocs IFFT, il présente des 

inconvénients en termes de complexité de calcul. Parmi les nombreuses variantes du 

modèle de Clarke/Gans, nous décrivons ici celle qui est utilisée dans le modèle I-METRA. 

Le nombre d’échantillons fréquentiels en temps discret dans l’ensemble du spectre 

Doppler est donné par 𝑁𝐷 =
𝑓𝑚

Δ𝑓𝑚
=

𝑁Fading

2𝑁OS
. Cette méthode particulière permet de générer le 

signal d’évanouissement sur une durée donnée 𝑇Fading sans tenir compte de la fréquence 

Doppler maximale [96]. 

Ici, l’amplitude de la réponse du canal peut être calculée à partir du spectre Doppler 

avec une phase arbitraire. La réponse du canal de chaque trajet dans le domaine temporel 

est donnée par  
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ℎ[𝑛] =  ∑ √𝑆[𝑘]

𝑁𝐹𝑎𝑑𝑖𝑛𝑔
2

−1

𝑘=−𝑁𝐹𝑎𝑑𝑖𝑛𝑔
2

𝑒𝑗𝜃𝑘  𝑒𝑗2𝜋𝑛𝑘/𝑁𝐹𝑎𝑑𝑖𝑛𝑔                          (3.61)  

Où 𝑆(𝑘)est le spectre Doppler à une fréquence discrète 𝑘 = 𝑓/Δ𝑓𝑚, 𝑛 =
𝑡

Δ𝑡
 est 

l’indice temporel discret, et 𝜃𝑘 est une variable aléatoire uniforme sur [0,2𝜋). En imposant 

une phase uniforme au filtre Doppler, on obtient un processus d’évanouissement plus 

flexible dans le domaine temporel que le modèle de Clarke/Gans, qui utilise des variables 

aléatoires gaussiennes. Si une variable aléatoire gaussienne complexe est utilisée dans 

l’équation (3.61) au lieu de la phase uniforme, un filtrage passe-bas est nécessaire pour 

générer un processus d’évanouissement flexible. 

3.6.1.3 Modèle FWGN dans le domaine temporel 

Comme le montre la figure 3.2, on peut générer le canal d’évanouissement en filtrant 

un processus aléatoire gaussien complexe avec un filtre dans le domaine temporel dont la 

réponse en fréquence correspond au spectre Doppler. En raison de ses nombreux avantages, 

le modèle FWGN dans le domaine temporel est fréquemment utilisé dans les simulateurs 

de canal commerciaux [96]. 

 

Figure 3.2. Modèle FWGN dans le domaine temporel 

 

Dans le modèle FWGN temporel, la durée du canal à évanouissement dépend de la 

longueur du signal gaussien complexe, contrairement au modèle fréquentiel où elle est 

déterminée par la taille de l’IFFT et le suréchantillonnage. Ce modèle offre une grande 
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flexibilité pour la simulation en augmentant le nombre d’échantillons. Cependant, 

l’utilisation d’un filtre FIR pour le filtre Doppler peut augmenter fortement la complexité 

de calcul, tandis qu’un filtre IIR peut réduire le nombre de taps mais ne garantit pas la 

stabilité, rendant le FIR encore largement utilisé [96]. 

Le spectre Doppler plat possède une densité spectrale de puissance constante, c’est-

à-dire : 

𝑆(𝑓) ∝ 1, |𝑓| ≤ 𝑓𝑚                                              (3.62) 

Par ailleurs, le spectre Doppler, Laplacien est défini par la fonction de densité 

spectrale de puissance suivante : 

𝑆(𝑓) ∝
1

√1 − (
𝑓

𝑓𝑚
)
2
 . {𝑒𝑥𝑝 (−

√2

𝜎
|𝑐𝑜𝑠−1 (

𝑓

𝑓𝑚
) − ∅|)

+ 𝑒𝑥𝑝 (−
√2

𝜎
|𝑐𝑜𝑠−1 (

𝑓

𝑓𝑚
) + ∅|)} , |𝑓| ≤ 𝑓𝑚                                  (3.63) 

Où 𝜎 est l’écart-type de la PAS (Power Angular Spectrum), et ∅ est la différence 

entre la direction de déplacement (DoM) et la direction d’arrivée (DoA). Contrairement au 

spectre Doppler plat ou classique, la direction du mobile peut être prise en compte dans le 

spectre Doppler Laplacien. 

3.6.2 Modèle de Jakes 

Le modèle de Jakes génère un canal à évanouissement Rayleigh en synthétisant et 

en sommant un grand nombre de sinusoïdes complexes, chacune pondérée pour reproduire 

le spectre Doppler désiré. Il faut suffisamment de sinusoïdes pour approcher correctement 

l’amplitude Rayleigh. Initialement développé pour la simulation matérielle, il est 

maintenant souvent utilisé en simulation logicielle [113]. Le modèle suppose que tous les 
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rayons diffusés, arrivant dans des directions uniformes, peuvent être approximés par 

𝑁ondes planes. 

On définit 𝑁0 =
(𝑁/2−1)

2
 où 𝑁/2est limité à un nombre impair. Soit 𝜃𝑛 l’angle 

d’arrivée de la 𝑛th onde plane, modélisé par 𝜃𝑛 =
2𝜋𝑛

𝑁
, pour 𝑛 = 1,2, … , 𝑁0. 

Comme le montre la figure 3.3, la somme des sorties de 𝑁0 oscillateurs complexes 

avec des fréquences 𝑤𝑛 = 𝑤𝑑cos 𝜃𝑛, pour 𝑛 = 1,2, … ,𝑁0, chacune correspondant à un 

décalage Doppler différent, est ajoutée à la sortie d’un oscillateur complexe de fréquence 

𝑤𝑑 = 2𝜋𝑓𝑚. 

 

Figure 3.3. Implémentation du modèle de Jakes 

Les parties réelle et imaginaire, ℎ𝐼(𝑡) et ℎ𝑄(𝑡), dans la somme totale des oscillateurs 

complexes peuvent être représentées respectivement comme : 

ℎ𝐼(𝑡) = 2∑(𝑐𝑜𝑠∅𝑛 𝑐𝑜𝑠𝑤𝑛𝑡) + √2

𝑁0

𝑛=1

𝑐𝑜𝑠∅𝑁 𝑐𝑜𝑠𝑤𝑑𝑡                   (3.64 𝑎)  

Et  

ℎ𝑄(𝑡) = 2∑(𝑠𝑖𝑛∅𝑛 𝑐𝑜𝑠𝑤𝑛𝑡) + √2

𝑁0

𝑛=1

𝑠𝑖𝑛∅𝑁 𝑐𝑜𝑠𝑤𝑑𝑡                 (3.64 𝑏)  
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Où ∅𝑛 et ∅𝑁 sont respectivement les phases initiales de la 𝑛-ième sinusoïde décalée 

Doppler et de la fréquence Doppler maximale 𝑓𝑚. La phase initiale doit être choisie de 

manière à obtenir une distribution uniforme pour la phase du canal à évanouissement [112]. 

Par exemple, la phase initiale peut être fixée à 

∅𝑁 = 0                                                             (3,65) 

∅𝑛 =
𝜋𝑛

𝑁0+1
,      𝑛 = 1,2, … ,𝑁0                                         (3.66)     

La sortie complexe du modèle de Jakes peut être représentée comme 

ℎ(𝑡) =  
𝐸0

√2𝑁0 + 1
{ℎ𝐼(𝑡) + 𝑗ℎ𝑄(𝑡)}                                 (3.67) 

Où 𝐸0est la moyenne du canal d’évanouissement, et la fréquence de la sinusoïde 

décalée Doppler {𝑤𝑛}𝑛=1  
𝑁0 peut être exprimée comme  

𝑤𝑛 = 𝑤𝑑𝑐𝑜𝑠𝜃𝑁 = 2𝜋𝑓𝑚 𝑐𝑜𝑠 (
2𝜋𝑛

𝑁
)   𝑛 = 1,2, … ,𝑁0                      (3.68) 

Le nombre de sinusoïdes décalées Doppler, 𝑁0, doit être suffisamment grand pour 

approcher l’amplitude du canal à évanouissement avec une distribution de Rayleigh. On 

sait que 𝑁0 = 8 est suffisant. Et les propriétés suivantes peuvent être établies pour 

l’équation (ab) : 

𝐸 {(
𝐸0ℎ𝐼(𝑡)

√2𝑁0 + 1
)

2

} = 𝐸 {(
𝐸0ℎ𝑄(𝑡)

√2𝑁0 + 1
)

2

} =
𝐸0
2

2
                              (3.69) 

𝐸{ℎ2(𝑡)} = 𝐸0
2                                                      (3.70) 
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𝐸{ℎ(𝑡)} = 𝐸0                                                          (3.71) 

𝐸{ℎ𝐼(𝑡)ℎ𝑄(𝑡)} = 0                                                  (3.72) 

L’équation (3.70) et l’équation (3.71) confirment que le modèle de Jakes génère le 

signal d’évanouissement avec une amplitude moyenne de 𝐸0et une énergie moyenne de 

𝐸0
2. De plus, l’équation (3.69) et l’équation (3.72) montrent que les parties réelle et 

imaginaire du canal sont statistiquement indépendantes, avec une puissance moyenne de 

𝐸0
2/2. 

3.6.3 Modèle basé sur les rayons 

Un modèle basé sur les rayons est fréquemment utilisé pour modéliser un canal 

MIMO, car il permet de prendre en compte une corrélation spatio-temporelle [114]. 

Toutefois, il peut aussi être utilisé pour un canal SISO. 

Comme dans le modèle de Jakes, le modèle basé sur les rayons se présente comme 

une somme d’ondes planes arrivantes. En général, son spectre azimutal de puissance (PAS) 

n’est pas uniforme. Contrairement au modèle de Jakes, son spectre Doppler n’a donc pas 

la forme en U mais se présente sous diverses formes, selon les environnements de diffusion. 

Que ℎ𝑢,𝑠,𝑛(𝑡) désigne la réponse impulsionnelle du canal du 𝑛thchemin (cluster) 

entre l’antenne d’émission 𝑠th et l’antenne de réception 𝑢th, qui peut être représentée 

comme [114]. 

ℎ𝑢,𝑠,𝑛(𝑡)

=  √
𝑃𝑛𝑃𝑛𝑆𝐹 

𝑀
   ∑

(

 
 

√𝐺𝐵𝑆(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴) 𝑒𝑥𝑝(𝑗[𝑘𝑑𝑠 𝑠𝑖𝑛(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴) + ∅𝑛,𝑚]) ×

√𝐺𝑀𝑆(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴) 𝑒𝑥𝑝(𝑗𝑘𝑑𝑢 𝑠𝑖𝑛(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴) 𝑒𝑥𝑝(𝑗𝑘‖∨‖𝑐𝑜𝑠)(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴 − 𝜃𝑣)𝑡)

 

)

 
 

𝑀

𝑚=1

  (3.73)    

où 

 𝑃𝑛: puissance du 𝑛-ième chemin 

 𝜎𝑆𝐹: écart-type de l’ombrage log-normal 

 𝑀: nombre de sous-rayons par chemin 
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 𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐷: angle de départ du 𝑚-ième sous-rayon du 𝑛-ième chemin 

 𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴: angle d’arrivée du 𝑚-ième sous-rayon du 𝑛-ième chemin 

 ∅𝑛,𝑚: phase aléatoire du 𝑚-ième sous-rayon du 𝑛-ième chemin 

 𝐺𝐵𝑆(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐷) : gain d’antenne de la station de base pour chaque élément du réseau 

 𝐺𝑀𝑆(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴): gain d’antenne du terminal mobile pour chaque élément du réseau 

 𝑘: nombre d’onde 2𝜋/𝑙où 𝑙est la longueur d’onde porteuse 

 𝑑𝑠: distance entre l’élément d’antenne 𝑠 et l’élément de référence (𝑠 = 1) dans la station de base 

 𝑑𝑢: distance entre l’élément d’antenne 𝑢 et l’élément de référence (𝑢 = 1) dans le terminal 

mobile 

 ‖∨‖: norme du vecteur vitesse du terminal mobile 

 𝜃𝑣: angle du vecteur vitesse du terminal mobile 

Puisque le canal SISO n’a pas de corrélation spatiale, seul le spectre Doppler dans 

l’équation (3.73) a un sens [115].  

Vers la fin de ce processus, on supprime tous les paramètres associés à la corrélation 

spatiale et on néglige l’effet de l’ombrage log-normal, c’est-à-dire 𝑠𝑆𝐹 = 1, ce qui conduit 

à la réponse impulsionnelle suivante pour le canal SISO : 

ℎ𝑛(𝑡) = √
 𝑃𝑛 

𝑀
 (𝑒𝑥𝑝(𝑗∅𝑛,𝑚) × 𝑒𝑥𝑝 (𝑗

2𝜋

𝜆
‖𝑉‖𝑐𝑜𝑠(𝜃𝑛,𝑚,𝐴0𝐴)𝑡))          (3.74)  

Dans le modèle basé sur les rayons, n’importe quel canal avec un PAS donné peut-

être modéliser en attribuant à chaque sous-rayon un angle et une puissance conformes au 

PAS. Deux méthodes différentes d’attribution des angles et de la puissance à chaque 

sous-rayon ont été retenues par le groupe Ad-Hoc SCM (AHG) de la 3GPP : la méthode 

des sous-rayons à puissance uniforme et la méthode Laplacienne discrète. En fait, 

l’équation (3.73) et l’équation (3.74) sont les modèles de canal qui utilisent la méthode des 

sous-rayons à puissance uniforme. 
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3.6.3.1 Méthode des sous-rayons à puissance uniforme 

La méthode des sous-rayons à puissance uniforme attribue à chaque sous-rayon la 

même puissance, en ajustant seulement leurs angles de façon non uniforme, ce qui simplifie 

la modélisation [116]. Pour 𝑀sous-rayons, les angles sont choisis de sorte que chaque 

section définie sous le PAS ait la même surface, donc la même puissance. Cette approche 

est illustrée pour 𝑀 = 2dans la figure 3.4 

 

Figure 3.4. Allocation de l’angle de décalage dans la méthode des sous rayons de 

puissance uniforme : exemple (M=2)  

Considérons le PAS Laplacien 𝑃(𝜃; 𝜎) avec un angle moyen d’arrivée AoA égal à 

0° et un écart-type RMS angulaire 𝜎. Soient 𝑢1et 𝑢2les angles de décalage de sous-rayons 

adjacents. Afin de maintenir les surfaces des sections délimitées par deux angles de 

décalage successifs égales entre elles, l’aire de la section définie par 𝜃1 et 𝜃2 sous le PAS 

donné est  

∫ 𝑃(𝜃; 𝜎)𝑑𝜃
𝜃2

𝜃1

= ∫
1

√2 𝜎 
𝑒
−√2|𝜃|

𝜎 𝑑𝜃
𝜃2

𝜃1

 

                                                                  = - 
1

2
(𝑒

−√2|𝜃2|

𝜎 − 𝑒
−√2|𝜃1|

𝜎 ) 

= −
1

𝑎(𝑀 + 1)
                                           (3.75) 
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Où 𝑎 est un facteur de normalisation. Si 𝑀 est impair, 𝑎 = 1 et la plus petite valeur 

absolue de l’angle est 0° dans l’équation (3.75). Sinon, 𝑎 = 2 pour deux angles 

symétriques ayant la plus petite valeur absolue et 𝑎 = 1 pour tous les autres sous-rayons 

dans l’équation (3.75). Dans la figure 2.15 où 𝑀 = 2, par exemple, 

∫ 𝑃(𝜃; 𝜎)𝑑𝜃
𝜃

0

=
1

6
 𝑠𝑢𝑐ℎ 𝑡ℎ𝑎𝑡 𝑎 = 2 

Étant donné 𝜎 dans l’équation (3.75), l’angle de décalage correspondant à la même 

puissance est obtenu comme suit :  

𝜃𝑚+1[𝑑𝑒𝑔] = − 
𝜎

√2
[𝑙𝑛 (𝑒

−√2𝜃𝑚
𝜎 −

2

𝑎(𝑀+1)
)] , 

𝑚 =  0,1,2, … , ⌊
𝑀

2
⌋ − 1 𝑒𝑡 𝜃0 = 0°                             (3.76) 

Lorsque 𝑀 est pair, aucun sous-rayon n’est placé à 0∘et les angles sont calculés à 

partir de 𝜃1 en utilisant l’équation (3.76). Lorsque 𝑀 est impair, un sous-rayon est placé à 

0∘, puis les autres angles sont déterminés par la même équation. L’équation ne s’applique 

qu’aux angles positifs, les angles négatifs étant obtenus par symétrie. Les angles de 

décalage dépendent de l’étalement angulaire 𝜎, comme illustré pour 𝑀 = 20 et différentes 

valeurs de 𝜎. 

3.6.3.2 Méthode Laplacienne échantillonnée 

La méthode Laplacienne échantillonnée attribue aux sous-rayons une puissance 

suivant une distribution Laplacienne, avec des angles de décalage répartis de manière 

asymétrique autour de l’angle d’arrivée moyen. Les angles sont d’abord générés 

uniformément sur un intervalle dépendant de l’étalement angulaire, puis légèrement 

perturbés par un terme aléatoire. Chaque angle obtenu correspond à un sous-rayon.  
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En résumé, l’attribution des angles de décalage dans la méthode Laplacienne 

échantillonnée est donnée par : 

𝜃𝑚 = −𝛼 +𝑚. 𝛿 + ∅     𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑚 = 0,1, . . . , 𝑀 − 1                        (3.77) 

Où ∅ est une variable aléatoire uniforme sur l’intervalle [−0,5 , 0,5]. 

3.6.4 Modèle de canal à évanouissement sélectif en fréquence 

Le profil de retard de puissance (PDP, Power Delay Profile) du canal multi-trajets 

est nécessaire pour modéliser un canal à évanouissement sélectif en fréquence. Le PDP 

fournit la distribution de la puissance moyenne du signal reçu sur chaque trajet individuel, 

laquelle est représentée par la puissance relative de chaque trajet par rapport à la puissance 

du trajet le plus précoce. 

Dans la suite, nous décrivons comment un canal à évanouissement sélectif en 

fréquence peut être mis en œuvre pour un PDP donné. 

3.6.4.1 Modèle à ligne à retards échantillonnés (TDL) 

Le modèle TDL, illustré à la figure 3.5, est utilisé pour les canaux multi-trajets et 

combine plusieurs générateurs d’évanouissement plat indépendants. La sortie de chaque 

générateur est multipliée par la puissance du tap pour obtenir les coefficients du modèle, 

mis en œuvre sous forme de filtre RIF (FIR) 

𝑦(𝑛) = ∑ ℎ𝑑(𝑛)𝑥(𝑛 − 𝑑)

𝑁𝑑−1

𝑑=0

                                        (3.78) 

Où 𝑁𝐷est le nombre de taps dans le filtre RIF (FIR). Cependant, la mise en œuvre 

de la structure du filtre RIF n’est pas triviale si le retard des taps n’est pas un multiple entier 

de la période d’échantillonnage 𝑡𝑠. Dans la suite, nous expliquons comment gérer cette 

situation particulière. 
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 Figure 3.5. Modèle de canal à évanouissement sélectif en fréquence base sur un TDL 

 

3.6.4.2 Ajustement des taps 

Le PDP, basé sur des mesures réelles, peut ne pas correspondre à des multiples 

entiers de la période d’échantillonnage 𝑡𝑠et doit être ajusté pour le simulateur de canal en 

temps discret. Au lieu du suréchantillonnage qui peut générer trop de taps, des méthodes 

plus simples comme l’interpolation, l’arrondi ou le rééchantillonnage des taps sont 

utilisées, en veillant à conserver les caractéristiques du canal, telles que l’étalement 

temporel RMS. 

La méthode d’arrondi consiste à déplacer le tap vers l’instant d’échantillonnage le 

plus proche. Elle permet de conserver le nombre de trajets et la puissance associée à chaque 

trajet [96]. La figure 3.6 illustre l’ajustement des taps par la méthode d’arrondi. Dans cette 

méthode, un nouveau retard de tap est exprimé comme  

𝑡𝑑
′ = 𝑓𝑙𝑜𝑜𝑟 (

𝑡𝑑
𝑡𝑠
+ 0.5) . 𝑡𝑠                                      (3.79) 

Où 𝑡𝑠 est la période d’échantillonnage et 𝑡𝑑  est le retard du canal. 
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Figure 3.6. Ajustement des coefficients par arrondi : une illustration 

 

La méthode d’interpolation des taps représente le retard du canal entre deux instants 

d’échantillonnage voisins, en les pondérant selon leur distance relative au retard réel. C’est-

à-dire : 

𝑡𝑟 =
𝑡𝑑
𝑡𝑠
− 𝑡𝑖                                                     (3.80) 

Où 𝑡𝑖 = 𝑓𝑙𝑜𝑜𝑟(𝑡𝑑/𝑡𝑠), 𝑡𝑖 = 0,1,2,3, …. Soit ℎ̃𝑡𝑖(𝑛) le coefficient de canal complexe 

temporaire pour le nouveau tap de retard 𝑡𝑖, en supposant que ℎ̃0(𝑛) = 0. Par ailleurs, soit 

ℎ𝑡𝑑(𝑛)le coefficient de canal complexe pour le retard donné 𝑡𝑑. En répartissant le 

coefficient de canal complexe ℎ𝑡𝑑(𝑛)sur deux instants d’échantillonnage adjacents, comme 

illustré à la figure 3.7, le nouveau tap de retard 𝑡𝑖est mis à jour selon : 

ℎ𝑡𝑖
′ (𝑛) = ℎ𝑡𝑖

~ + √1 − 𝑡𝑟  ℎ𝑡𝑑(𝑛)                                     (3.81) 
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Figure 3.7. Ajustement des coefficients par interpolation : une illustration 

 

Et le coefficient de canal complexe temporaire pour le nouveau tap de retard 𝑡𝑖 +

1 est donné par : 

 ℎ𝑡𝑖+1
~ (𝑛) = √𝑡𝑟  ℎ𝑡𝑑(𝑛)                                         (3.82) 

Où 𝑡𝑖 < 𝑡𝑑(𝑛) < (𝑡𝑖 + 1)𝑡𝑠. Dans le cas où un ou plusieurs taps se trouvent entre 

deux instants d’échantillonnage consécutifs, ils peuvent être superposés aux mêmes 

instants d’échantillonnage en répartissant les gains du canal selon les équations (3.81) et 

(3.82). 

3.6.5 Modèle de canal SUI 

Selon le modèle de canal IEEE 802.16d, un environnement suburbain est classé en 

trois types de terrains différents, en fonction de la densité des arbres et des conditions de 

perte de chemin. Le modèle de canal SUI (Stanford University Interim) traite du même 

environnement que celui du modèle IEEE 802.16d. 
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En utilisant différentes combinaisons de paramètres de canal, il identifie six modèles 

de canal distincts capables de décrire les trois types de terrains typiques en Amérique du 

Nord [105, 106] (voir le tableau 2.7). Les détails des paramètres de canal pour les différents 

modèles SUI sont résumés dans le tableau 2.8. Il est à noter que les différents facteurs K et 

𝑠𝑡sont définis selon le type d’antenne, par exemple antennes directionnelles ou 

omnidirectionnelles [105, 106] 

Tableau 3.4. Modèles de canal SUI pour les différents types de terrain. 

Type de terrain Canaux SUI 

A  SUI-5, SUI-6 

B   SUI-3, SUI-4 

C  SUI-1, SUI-2 

Dans les modèles de canal SUI, le spectre de puissance Doppler (PSD) est modélisé 

sous la forme tronquée suivante : 

𝑆(𝑓) = {
1 − 1.72𝑓0

2 + 1.785𝑓0
4         𝑓0 ≤ 1 

0                                                𝑓0 > 1 
                            (3.83)   

Où :  𝑓0 = 𝑓/𝑓𝑚.  

Le spectre de puissance Doppler tronqué est donné par l’équation (3.83). 

3.7 Conclusion 

Ce chapitre a proposé une analyse globale des canaux de propagation dédiés aux 

communications sans fil, en mettant l’accent sur leur application aux véhicules aériens sans 

pilote (UAV). La nature complexe du canal, résultant des phénomènes de réflexion, 

diffraction et diffusion, justifie le recours à des modèles de propagation appropriés pour 

une évaluation réaliste des performances des liaisons de communication. Les modèles 

d’évanouissement à grande échelle ont d’abord été étudiés afin de décrire la perte de trajet 

et l’ombrage, à travers des modèles reconnus tels que l’espace libre, Okumura-Hata et 

IEEE 802.16d. Ces modèles permettent de prendre en compte l’influence de la distance, de 
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la fréquence, de la hauteur des antennes et de l’environnement sur les communications 

UAV-sol et UAV-UAV. L’étude s’est ensuite concentrée sur l’évanouissement à petite 

échelle, en analysant les effets du multi-trajet et de la mobilité, ainsi que les paramètres 

clés tels que la dispersion temporelle et Doppler. La modélisation statistique des canaux 

LOS et NLOS, basée sur les distributions de Rayleigh et de Rician, a également été 

présentée. Enfin, plusieurs modèles de canaux SISO intérieurs et extérieurs ont été 

examinés, constituant une base fondamentale pour l’analyse et la conception des systèmes 

de communication UAV avancés. 
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4.1 Introduction 

Ce chapitre est dédié à l’évaluation des performances du système de communication 

UAV-OFDM proposé, basé sur l’algorithme adaptatif CV-VSS-NLMS, au moyen de 

simulations numériques détaillées. L’objectif principal est d’examiner l’efficacité de la 

méthode dans la suppression des interférences électromagnétiques impulsionnelles 

susceptibles de dégrader fortement la qualité du lien de communication et contrôle des 

drones. Les simulations sont menées dans des conditions réalistes en considérant différents 

types de bruits impulsionnels de forte amplitude, à savoir le High Voltage Sinusoidal Pulse 

(HVSP), Electric Fast Transient Pulse (EFTP) et Surge Pulse (SP). Les performances du 

système sont analysées dans deux environnements de propagation, à savoir un canal à 

évanouissement plat et un canal de Rayleigh avec effet Doppler, représentatif des 

conditions de vol des UAV. Plusieurs critères de performance sont pris en compte, 

notamment la convergence de l’erreur quadratique moyenne (MSE), l’énergie résiduelle 

du bruit après filtrage et le taux d’erreur binaire (BER). Par ailleurs, une analyse de la 

complexité computationnelle est réalisée afin de comparer la solution proposée à une 

méthode conventionnelle basée sur l’ICA (Independent Component Analysis). L’ensemble 

des résultats permet de mettre en évidence la robustesse, l’efficacité et la faisabilité 

pratique du système proposé pour les communications UAV modernes. 

4.2 Approche proposée 

Dans cette sous-section, nous proposons une nouvelle approche d’atténuation du 

bruit appliquée à la liaison de communication des véhicules aériens sans pilote (UAV). 

Cette approche repose sur l’utilisation de trois unités de cancellation adaptative du bruit 

(Adaptive Noise Cancellers – ANC) fonctionnant en parallèle, ainsi que sur l’introduction 

d’un nouvel algorithme CV-VSS-NLMS. 

Chaque annuleur adaptatif exploite l’un des trois types de bruit comme signal de 

référence, ce qui permet d’estimer de manière efficace le bruit complexe inconnu présent 

dans le signal reçu. L’estimation globale du bruit est ainsi obtenue à partir de la 
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combinaison des sorties de ces trois annuleurs, appliquée au signal capturé, exprimé 

comme suit : 

𝑑𝑘 = 𝑠𝑘 +𝑛𝑘                                                                    (4.1)   

Les signaux de référence à valeurs complexes sont spécifiquement définis comme 

suit 𝑋𝑘
(1)
= 𝑛𝑘

(1)
 ,  𝑋𝑘

(2)
= 𝑛𝑘

(2)
 et  𝑋𝑘

(3)
= 𝑛𝑘

(3)
.  Les bruits estimés sont ensuite soustraits de 

𝑑𝑘  afin d’éliminer le bruit du signal d’intérêt souhaité 𝑠𝑘 . 

À la sortie du système proposé, un module fondé sur une fonction de coût est conçu 

afin d’identifier lequel des trois annuleurs adaptatifs de bruit (ANC) fournit la meilleure 

version débruitée 𝑠̂𝑘 du signal d’intérêt 𝑠𝑘 . Chacun des trois annuleurs CV-VSS-NLMS est 

défini par : 

𝑤𝑘+1
(𝑖) = 𝑤𝑘

(𝑖)+ 𝜇
𝑘
(𝑖) 𝑠̂𝑘

𝑖
(𝑋𝑘

(𝑖)
)
∗

(𝑋𝑘
(𝑖)
)
𝐻
𝑋𝑘
(𝑖)
+ 𝜀

, 𝑖 = 1,2,3                        (4.2) 

 

Où (. )∗ et (. )𝐻 désignent respectivement les opérations de conjugué complexe et de 

transposition hermitienne. Le vecteur des poids du filtre, de longueur 𝑁, est noté 𝑤𝑘
(𝑖) =

[𝑤𝑘
(𝑖)(0),𝑤𝑘

(𝑖)(1),… ,𝑤𝑘
(𝑖)(𝑁− 1), ]

𝑇
, avec 𝑖 = 1,2,3. Le terme (𝑋𝑘

(𝑖)
)
𝐻
𝑋𝑘
(𝑖)

 correspond à 

l’estimation de la puissance de 𝑋𝑘
(𝑖)

, ce qui permet sa normalisation en puissance. Le 

paramètre 𝜀 est un terme de régularisation prenant de faibles valeurs afin d’éviter les 

problèmes de débordement numérique, et 𝜇
𝑘
(𝑖)

 représente le paramètre de pas variable, 

utilisé pour contrôler le comportement de convergence de l’algorithme adaptatif. 

Les signaux d’entrée, 𝑋𝑘
(𝑖)

  avec 𝑖 = 1,2,3, des filtres adaptatifs correspondent aux 

trois types de bruit considérés. Plus précisément, ces types de bruit sont : 𝑛𝑘
(1)

 :HVSP,  

𝑛𝑘
(2)

 :EFTP et  𝑛𝑘
(3)
:SP. 
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Figure 4.1. Système proposé 

Le signal estimé à la sortie de chacun des trois annuleurs adaptatifs de bruit (ANC) 

est alors calculé comme suit : 

𝑠̂𝑘
𝑖 = 𝑑𝑘 − (𝑤𝑘

(𝑖))
𝑇
𝑋𝑘
(𝑖)
                                                           (4.3) 

Où (. )𝑇 désigne l’opération de transposition, tandis que 𝜇
𝑘
(𝑖)

 le pas variable dans 

l’équation (4.2) est défini comme suit : 

𝜇
𝑘
(𝑖) = 𝛼𝜇

𝑘−1
(𝑖) +𝛾‖𝒑̂𝑘

(𝑖)
‖
2
                                             (4.4) 

Avec  
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𝒑̂𝑘
(𝑖) = 𝛿𝒑̂𝑘−1

(𝑖) + (1− 𝛿)𝑠̂𝑘
𝑖

(𝑋𝑘
(𝑖)
)
∗

(𝑋𝑘
(𝑖)
)
𝐻
𝑋𝑘
(𝑖)
+ 𝜀

                                  (4.5) 

Les paramètres 𝛼 et 𝛾  sont des scalaires positifs utilisés pour contrôler le pas 

variable 𝜇
𝑘
(𝑖)

, et 𝛿  est le facteur de lissage dont les valeurs sont comprises dans l’intervalle 

(0, 1). 

Il convient de noter que l’algorithme proposé CV-VSS-NLMS, formulé dans les 

équations (4.2), (4.3), (4.5) et (4.6), est dérivé de l’annuleur adaptatif de bruit LMS dans le 

domaine transformé avec pré-blanchiment et pas variable, présenté dans [117] pour un 

système ANC fonctionnant dans le domaine transformé. Cependant, dans le présent travail, 

l’algorithme ANC basé sur le CV-VSS-NLMS proposé opère dans le domaine temporel. 

Contrairement au système présenté dans [19], le système proposé ne nécessite 

qu’une seule antenne, comme illustré à la Figure 4.1, et le bruit parasite 𝑛𝑘 dans l’équation 

(4.1), affectant la liaison de communication du UAV, peut correspondre à l’un des trois 

types de bruit considérés. 

Pour identifier lequel des signaux de sortie 𝑠̂𝑘
𝑖
, avec 𝑖 =  1,2,3 , correspond au signal 

récupéré le mieux débruité, nous avons conçu un système d’identification basé sur le calcul 

d’une fonction de coût. Ce système repose sur l’estimation de l’énergie moyenne du signal 

𝑠̂𝑘
𝑖
 , récupéré à la sortie de chaque ANC, afin de déterminer le type de bruit ayant contaminé 

le signal reçu. 

L’énergie moyenne est calculée, à chaque instant 𝑘, après la convergence des 

algorithmes CV-VSS-NLMS, comme suit : [118] 

{𝐸𝑘
(𝑖)
= 
1
𝐿
∑ 𝑠̂𝑘−𝑛

(𝑖)
× (𝑠̂𝑘−𝑛

(𝑖)
)
∗
   𝑠𝑖 𝑘 ≥ 𝑛

𝐿−1

𝑛=0

0         𝑜𝑡ℎ𝑒𝑟𝑤𝑖𝑠𝑒

                                (4.6) 

Où 𝐿  est la longueur de la fenêtre de lissage. 
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Ensuite, on recherche l’énergie moyenne la plus faible parmi 𝐸𝑘
(1)

, 𝐸𝑘
(2)

 et 𝐸𝑘
(3)

, et, 

par conséquent, le signal estimé correspondant est considéré comme celui à la sortie du 

système.  

Le système proposé remplace le module de séparation existant dans le récepteur 

UAV basé sur l’OFDM par un module utilisant uniquement une seule antenne comme 

source de signal. 

4.3 Simulation 

Dans cette section, nous simulons le système proposé dans les mêmes conditions 

que celles considérées dans [19]. Nous utilisons les trois bruits considérés, à savoir : le 

HVSP, l’EFTP et le SP. Les fonctions analytiques du champ des bruits sont définies 

respectivement par (4.7), (4.8) et (4.9) comme suit : 

𝐸𝐹(1)(𝑡) =  𝑐𝑠𝑖𝑛(2𝜋𝑓𝐷𝑡 + 𝜑)                                     (4.7)  

Où 𝑐 = 500𝑉/𝑚, 𝑓𝐷 = 4 𝐾ℎ𝑧 et 𝜑 = +0 𝑟𝑎𝑑. Ce bruit est une impulsion 

électromagnétique intense générée à proximité des lignes de transmission à haute tension, 

qui affecte de manière significative la liaison de communication des drones [119]. 

𝐸𝐹(2)(𝑡) =

{
𝑡 × 109,    0 ≤ 𝑡 ≤ 4.4 × 10−9

4.4𝑒−0.11×(𝑡−4.4×10
9)×109 ,   4.4 × 10−9 ≤ 𝑡 ≤ 103 × 10−9

                           (4.8)   

𝐸𝐹(3)(𝑡)

= {
𝑒0.48×10

12×𝑡2 − 1,   0 ≤ 𝑡 ≤ 1.2 × 10−6

−𝑡 − 1.2 × 10−6 × 104 + 1,   1.2 × 10−6 ≤ 𝑡 ≤ 130 × 10−6

𝑡 − 1.2 × 10−6 × 104 − 0.570,   130 × 10−6 ≤ 𝑡 ≤ 158 × 10−6
                           (4.9) 

Ces bruits impulsionnels perturbent continuellement les communications sans fil, 

leur énergie instantanée étant suffisante pour provoquer directement des défaillances de 
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communication des drones [19], [120], [121]. Les formes d’onde d’une impulsion unique 

des trois bruits sont présentées aux Figures 4.2, 4.3 et 4.4 

 

Le débit en bauds pour un UAV à voilure fixe est généralement supposé égal à 4000, 

tandis que la fréquence porteuse 𝑓𝑐  est fixée à 4 kHz. Ces paramètres sont couramment 

adoptés comme conditions de simulation standard afin d’analyser de manière exhaustive 

l’impact de diverses impulsions électromagnétiques sur la liaison de communication, tout 

en garantissant que les résultats restent largement applicables (voir Tableau 4.1). Le 

système OFDM émetteur-récepteur utilise un schéma de modulation QPSK avec une taille 

de FFT de 32 et une longueur de préfixe cyclique de 8. Les paramètres des filtres adaptatifs 

CV-VSS-NLMS utilisés pour l’ensemble des ANC sont répertoriés dans le Tableau 4.2. 

Afin d’évaluer la capacité du système à identifier le type de bruit affectant la liaison 

de communication de l’UAV, c’est-à-dire l’interférence impactant le signal d’intérêt dans 

(4.1) et d’en analyser les performances de débruitage, plusieurs critères clés sont pris en 

compte. Ceux-ci incluent l’énergie du bruit résiduel dans le signal débruité, le 

comportement de convergence de l’erreur quadratique moyenne (MSE) pour les 

algorithmes CV-VSS-NLMS, ainsi que le taux d’erreur binaire (BER) du signal reçu. 

Afin de simuler des conditions de vol réalistes, un canal à évanouissement de 

Rayleigh avec effets Doppler est adopté. Le modèle de canal se compose de 10 coefficients, 

correspondant à une vitesse de l’UAV de 20 m/s, une fréquence porteuse de 5 GHz et une 

fréquence Doppler résultante de 333,33 Hz. La largeur de bande du canal est fixée à 10 

MHz. Les paramètres du système OFDM dans ce cas comprennent une FFT à 64 points et 

une longueur de préfixe cyclique de 12 [122]. 

Du côté du récepteur, le signal résultant 𝑑𝑘dans (4.1) devient : 

𝑑𝑘 = 𝑠𝑘 ∗ ℎ + 𝑛𝑘                                                      (4.10) 
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Où (∗) désigne l’opération de convolution, et ℎ représente la réponse 

impulsionnelle du canal à évanouissement de Rayleigh avec effets Doppler. Le principal 

critère de performance pris en compte dans cette étude est le comportement de convergence 

de l’erreur quadratique moyenne (MSE). 

Tableau 4.1. Paramètres de simulation [19]. 

Paramètres Valeurs 

Débit en bauds (pour un UAV à voilure fixe) 4000 

Fréquence d’échantillonnage 𝑓𝑠  du récepteur 64 kHz 

Fréquence de coupure 𝑓𝑤 du filtre passe-bas 6 kHz 

Intensité du champ électrique générée par la liaison de 

communication communication link 

5V/m 

Intensité du champ électrique générée par le signal impulsionnel 

signal 

500 V/m 

Fréquence porteuse 𝑓𝑐 4 kHz 

 

Pour ce faire, nous avons réalisé trois expériences distinctes, chacune se concentrant 

sur un type spécifique de bruit : 𝑛𝑘(1), 𝑛𝑘(2)et 𝑛𝑘(3) tels que définis respectivement dans 

(4.2), (4.3) et (4.4). 
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Figure 4.2. Formes d’onde représentatives des trois bruits d’interférence haute tension 

considérés : Forme d’onde impulsionnelle sinusoïdale haute tension 

 

 

Figure 4.3. Formes d’onde représentatives des trois bruits d’interférence haute tension 

considérés Forme d’onde d’une seule impulsion EFTP haute tension 
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Figure 4.4. Formes d’onde représentatives des trois bruits d’interférence haute tension 

considérés : Forme d’onde d’une seule impulsion de surtension haute tension 

 

Ces expériences ont été réalisées afin d’évaluer rigoureusement les performances du 

système dans des conditions variées et de confirmer sa robustesse face à différents types 

de bruit. Dans chaque expérience, les énergies moyennes 𝐸𝑘
(𝑖)

, telles que définies dans (4.6), 

sont calculées. Les Figures 4.5, 4.6, 4.7 et 4.8 illustrent le comportement de convergence 

de la MSE pour les trois ANCs du système proposé, évalué sur des liaisons de 

communication individuellement affectées par trois types de bruit distincts : HVSP, EFTP 

et SP, respectivement. 
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Figure 4.5. Convergence de MSE pour différents CV-VSS-NLMS dans le système ANC 

proposé, pour : un canal à évanouissement plat et un canal Rayleigh Doppler pour UAV, 

la liaison de communication étant affectée par le bruit HVSP 
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Figure 4.6. Convergence de la MSE pour différents CV-VSS-NLMS dans le système 

ANC proposé, pour : un canal à évanouissement plat et un canal Rayleigh Doppler pour 

UAV, la liaison de communication étant affectée par le bruit EFTP 
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Figure 4.7. Convergence de MSE pour différents algorithmes CV-VSS-NLMS dans le 

système ANC proposé, pour : un canal à évanouissement plat et un canal Rayleigh 

Doppler pour UAV, la liaison de communication étant affectée par le bruit SP 
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Figure 4.8. Convergence de (MSE) pour divers algorithmes CV-VSS-NLMS dans le 

système ANC proposé, pour : un canal à évanouissement plat et des liaisons de 

communication de type canal Rayleigh Doppler pour UAV, affectées par des sources de 

bruit simultanées. 

Tableau 4.2. Paramètres de l’algorithme CV-VSS-NLMS 

Paramètres Valeurs 

 Longueur du Filtre N 8 

Valeur initiale 𝜇𝑘
(1)
  𝜇𝑘

(1)
    0.9 

Valeur initiale  𝜇𝑘
(2)

 0.1 

Valeur initiale  𝜇𝑘
(3)

 1.2 

𝛼 0.999 

𝛾 0.00005 

𝛿 0.99 

𝜀 0.1 

 

Les résultats obtenus pour les deux conditions de canal, à savoir le canal à 

évanouissement plat et le canal Rayleigh Doppler pour UAV, indiquent clairement que 

chaque filtre adaptatif, lorsqu’il est excité par une source de bruit spécifique, fonctionne 

efficacement lorsque la liaison de communication est soumise au même type de 

perturbation. Cette efficacité est plus marquée dans le cas du canal à évanouissement plat, 
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où les filtres présentent de meilleures performances de convergence de l’erreur quadratique 

moyenne (MSE), caractérisées par une vitesse de convergence plus rapide et un niveau en 

régime permanent plus faible. Ce comportement reflète l’efficacité du mécanisme 

d’adaptation et démontre la capacité des filtres CV-VSS-NLMS à supprimer sélectivement 

le type de bruit pour lequel ils ont été initialement conçus. En revanche, dans le scénario 

du canal Rayleigh Doppler pour UAV, une dégradation du MSE en régime permanent est 

observée. Cette dégradation est attribuée aux variations temporelles du canal induites par 

l’effet Doppler, qui modifient les propriétés statistiques du signal reçu et détériorent par 

conséquent les performances de convergence [123].  

La figure 4.6 illustre l’analyse de sensibilité du filtre adaptatif CV-VSS-NLMS 

proposé dans un environnement de bruit EFTP pour différentes valeurs du pas d’adaptation, 

notamment pour μ = 0,9, 0,1 et 0,01. Étant donné que l’algorithme proposé utilise un 

mécanisme d’adaptation à pas variable, ces valeurs ont été choisies afin d’évaluer ses 

performances pour différents taux d’adaptation. Les résultats obtenus montrent que le 

comportement de convergence de l’algorithme varie en fonction des changements du 

paramètre de pas d’adaptation, confirmant ainsi la sensibilité du filtre proposé à ce 

paramètre. 

Comme illustré à la figure 4.8, la convergence de l’erreur quadratique moyenne 

(MSE) est analysée pour des filtres adaptatifs fonctionnant sur des liaisons de 

communication affectées par des sources de bruit simultanées. Trois combinaisons de bruit 

sont considérées : HVSP + EFTP, HVSP + SP et EFTP + SP. Il ressort clairement de la 

figure que le filtre adaptatif atteint une convergence efficace uniquement dans le cas où le 

filtre est excité par le signal EFTP et où la liaison de communication est simultanément 

affectée par les sources de bruit HVSP et EFTP. Dans cette configuration, le filtre présente 

les meilleures performances de convergence du MSE, caractérisées par une vitesse de 

convergence plus rapide et un MSE en régime permanent plus faible par rapport aux autres 

cas. 
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Les figures 4.9, 4.10 et 4.11 présentent les profils de la fonction de coût en sortie de 

l’algorithme CV-VSS-NLMS sous une liaison de communication affectée par un bruit 

HVSP, en utilisant des filtres adaptatifs excités par différents types de bruit, à savoir HVSP, 

EFTP et SP, respectivement. Il convient de préciser que les résultats présentés aux figures 

du 4.9 au 4.17 correspondent au scénario de canal à évanouissement plat. D’après les 

résultats obtenus, il apparaît clairement que la fonction de coût associée au filtre CV-VSS-

NLMS excité par le bruit correspondant à celui affectant la liaison de communication, en 

particulier dans le cas du bruit HVSP, présente l’énergie la plus faible par rapport aux 

autres. Ce critère permet ainsi d’identifier et de sélectionner le filtre le plus approprié parmi 

les trois, afin de fournir le signal filtré offrant les meilleures performances d’annulation du 

bruit. De plus, comme le montrent les figures 4.12, 4.13 et 4.14, le bruit résiduel dans le 

signal filtré par le filtre CV-VSS-NLMS approprié présente le niveau le plus faible, ce qui 

confirme l’efficacité de la stratégie de sélection du filtre. 

 

Figure 4.9. Profil de la fonction de coût à la sortie de l’algorithme CV-VSS-NLMS, avec 

un filtre adaptatif excité par un bruit HVSP et une liaison de communication affectée par 

un bruit HVSP. 
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Figure 4.10. Profil de la fonction de coût à la sortie de l’algorithme CV-VSS-NLMS, 

avec un filtre adaptatif excité par un bruit EFTP et une liaison de communication affectée 

par un bruit HVSP. 

 

 
Figure 4.11. Profil de la fonction de coût à la sortie de l’algorithme CV-VSS-NLMS, 

avec un filtre adaptatif excité par un bruit SP et une liaison de communication affectée 

par un bruit HVSP 

 

.  

Figure 4.12. Interférence résiduelle dans la liaison de communication affectée par un 

bruit HVSP et traitée par l’algorithme CV-VSS-NLMS excité par un bruit HVSP. 
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Figure 4.13. Interférence résiduelle dans la liaison de communication affectée par un 

bruit HVSP et traitée par l’algorithme CV-VSS-NLMS excité par un bruit EFTP 

 

Figure 4.14. Interférence résiduelle dans la liaison de communication affectée par un 

bruit HVSP et traitée par l’algorithme CV-VSS-NLMS excité par un bruit SP. 

 

Les figures 4.15, 4.16 et 4.17 présentent respectivement le signal de communication 

original, le signal de communication corrompu par un bruit HVSP, et le signal débruité en 

sortie du système proposé. Il est évident que le signal débruité correspond étroitement au 

signal original, ce qui confirme l’efficacité du système proposé. 

 

Figure 4.15. Scénarios de liaison de communication Liaison de communication propre 
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Figure 4.16. Scénarios de liaison de communication Liaison de communication bruitée 

 

 
Figure 4.17. Scénarios de liaison de communication Liaison de communication débruitée 

 

Figure 4.18. Original image 

 

Le tableau 4.3 présente une comparaison des performances en termes de Taux 

d’Erreur Binaire (BER) entre la méthode de suppression du bruit proposée et la méthode 

existante rapportée dans [19] dans le système UAV-OFDM, sous trois types de bruits 

considérés : HVSP, SP et EFTP, tous soumis à la même amplitude de champ de 500 V/m. 

Les valeurs de BER pour la méthode proposée et la méthode existante ont été obtenues en 

utilisant l’image illustrée à la figure 18. 
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Comme le montre le tableau 4.3, le taux d’erreur binaire (BER) obtenu avec la 

méthode de suppression du bruit proposée est nettement inférieur pour tous les types de 

bruits considérés — HVSP, SP et EFTP — par rapport à la méthode existante proposée 

dans [19], sous une amplitude de champ uniforme de 500 V/m. Ces résultats confirment 

l’efficacité de la méthode proposée pour atténuer le bruit dans le système UAV-OFDM. 

Après l’application de la méthode de suppression du bruit proposée, le BER est 

considérablement réduit, approchant de zéro dans tous les cas. 

Tableau 4.3. Taux d’Erreur Binaire (BER) de la Méthode de Suppression du Bruit 

Proposée 

Bruit 

perturbateur 

BER avant 

débruitage (%) 

BER après débruitage 

par le système existant 

[27] (%) 

BER après 

débruitage par le 

système proposé (%) 

Bruit HVSP  45.39 0.005597 0.000533 

Bruit SP  45.39 0.004531 0.0032 

Bruit EFTP  46.10 0.005597 0.0019 

 

 Il est à noter que le BER le plus faible est observé dans les conditions de bruit 

HVSP, ce qui indique la performance de suppression la plus efficace parmi les trois types 

de bruit. 

4.4 Complexité de calcule 

Cette sous-section analyse la complexité de calcule de l’algorithme proposé et la 

compare à celle de la méthode ICA conventionnelle [19]. L’évaluation est basée sur le 

nombre d’opérations arithmétiques nécessaires, fournissant une mesure objective du coût 

de traitement. 

Dans l’algorithme proposé, défini par les équations (4.1) à (4.6), le coût 

computationnel total par filtre est d’environ 18N + 2L + 5 multiplications et 14N + 2L 

additions. Pour le système complet, la complexité globale devient 54N + 6L + 15 
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multiplications et 42N + 6L additions, où N est la longueur du filtre et L la longueur de la 

fenêtre de lissage. 

En revanche, l’algorithme ICA, décrit dans [19], comprend plusieurs étapes 

computationnellement coûteuses, telles que : la centralisation (de-meaning) en (1.12), 

l’estimation de la covariance en (1.14), le blanchiment (whitening) en (1.13), la mise à jour 

itérative en (1.15), l’adaptation des poids en (1.16), la normalisation en (1.17) et (1.18), le 

test de convergence en (1.19) et le démélange (demixing) en (1.21). La complexité totale 

par itération peut être approximée par Additions 2M³ + 3M²K + 3MK, Multiplications M³ 

+ 3M²K + 3MK. Étant donné que l’algorithme ICA doit être exécuté séparément pour les 

parties réelle et imaginaire du signal OFDM complexe, le coût computationnel total est 

doublé, donnant environ Additions : 4M³ + 6M²K + 6MK Multiplications 2M³ + 6M²K + 

6MK où M est le nombre de signaux sources et K le nombre total d’échantillons. 

Pour comparaison, si l’on considère le nombre total d’échantillons utilisé dans [19], 

soit 3003136, et en prenant L = 5 et N = 8 dans les expressions ci-dessus, l’algorithme 

proposé nécessite environ 1,43 × 10⁹ multiplications et 1,10 × 10⁹ additions. De même, en 

prenant M = 2 et le nombre total d’itérations I = 36, l’algorithme ICA nécessite environ 

3,89 × 10⁹ multiplications et 3,89 × 10⁹ additions. Ces illustrations numériques démontrent 

clairement que l’algorithme proposé atteint un coût computationnel nettement inférieur, 

étant presque trois fois plus efficace que la méthode ICA conventionnelle. 

4.5 Conclusion 

Ce chapitre a présenté une évaluation approfondie des performances du système de 

suppression de bruit impulsionnel proposé à travers des simulations numériques. Les 

résultats obtenus confirment l’efficacité de l’algorithme CV-VSS-NLMS dans la 

mitigation des interférences électromagnétiques impulsionnelles au sein des systèmes 

UAV-OFDM. L’analyse de la convergence de la MSE montre que chaque filtre adaptatif 

supprime efficacement le bruit pour lequel il est conçu, avec des performances optimales 

en canal à évanouissement plat. Malgré une légère dégradation induite par l’effet Doppler 

dans le canal de Rayleigh, le système conserve une convergence stable et un niveau de 
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MSE satisfaisant. Les résultats du BER révèlent une amélioration significative par rapport 

à la méthode basée sur l’ICA, avec une réduction notable des erreurs pour tous les types de 

bruit considérés. Par ailleurs, l’étude de la complexité computationnelle met en évidence 

un coût de calcul nettement inférieur. Ces caractéristiques rendent la solution proposée 

particulièrement adaptée aux plateformes UAV contraintes. En définitive, ce chapitre 

démontre que le système proposé constitue une solution robuste, efficace et à faible 

complexité pour  le contrôle et les communications UAV-OFDM en environnements 

électromagnétiques sévères. 
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CONCLUSION GENERALE 

 

Cette thèse s’est intéressée à la problématique cruciale de la mitigation des 

interférences impulsionnelles affectant les liaisons de commande et de contrôle basées sur 

la modulation OFDM embarquées sur des plateformes UAV, un contexte caractérisé par 

des contraintes sévères en termes de robustesse, de complexité de calcul et de traitement 

en temps réel. Avec l’essor des UAV dans des applications critiques telles que la 

surveillance, la télédétection ou les interventions d’urgence, garantir la fiabilité des liaisons 

de commande et de contrôle dans des environnements bruités demeure un enjeu majeur, 

ces liaisons étant essentielles au pilotage, à la stabilité et à la sécurité des opérations. Dans 

ce cadre, ce travail a proposé une nouvelle approche de filtrage adaptatif fondée sur le 

développement d’un algorithme Complex-Valued Variable Step-Size Normalized LMS 

(CV-VSS-NLMS), spécifiquement conçu pour traiter les signaux complexes de commande 

et de contrôle transmis sur une liaison OFDM et soumis à des interférences 

impulsionnelles. Contrairement aux filtres LMS à valeurs réelles, qui traitent séparément 

les parties réelle et imaginaire du signal, l’algorithme proposé opère directement dans le 

domaine complexe, permettant une amélioration notable des performances de convergence 

et une réduction significative de l’erreur quadratique moyenne (MSE). L’intégration d’un 

pas d’adaptation variable permet en outre une adaptation dynamique aux variations du 

bruit, assurant un compromis efficace entre rapidité de convergence et stabilité en régime 

permanent. Les résultats montrent une convergence rapide vers des niveaux de MSE 

compris entre - 60 dB et - 80 dB pour différents types de bruits impulsionnels, avec un 

faible bruit résiduel, contribuant ainsi à améliorer la fiabilité de la transmission des signaux 

de commande et de contrôle. 

Une comparaison avec des techniques de référence, notamment les méthodes de 

séparation aveugle de sources (ICA), a mis en évidence la supériorité de l’approche 

proposée tant en termes de performances que de complexité computationnelle. 

L’algorithme CV-VSS-NLMS nécessite significativement moins d’opérations 
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arithmétiques que l’approche ICA, avec un gain de complexité proche d’un facteur trois, 

ce qui constitue un avantage déterminant pour une implémentation embarquée et un 

fonctionnement en temps réel. Les performances ont également été évaluées en termes de 

taux d’erreur binaire (BER), confirmant l’efficacité de l’algorithme avec des améliorations 

d’environ 90 % sous bruit HVSP, 29 % sous bruit SP et 66 % sous bruit EFTP. Ces résultats 

démontrent la robustesse de l’approche face aux différents scénarios de bruit impulsionnel 

susceptibles d’affecter les liaisons de commande et de contrôle des UAV. Par ailleurs, 

l’architecture à antenne unique retenue simplifie l’implémentation matérielle tout en 

maintenant des performances élevées, renforçant le caractère léger et économe en 

ressources de la solution. En synthèse, cette thèse démontre que l’algorithme CV-VSS-

NLMS constitue une solution performante, robuste et adaptée aux contraintes des liaisons 

de commande et de contrôle des UAV basées sur la modulation OFDM, tout en répondant 

aux exigences de faible complexité et de traitement en temps réel des systèmes embarqués. 

Enfin, des perspectives futures incluent l’implémentation sur des plateformes matérielles 

embarquées ainsi que l’extension de l’approche à des architectures multi-antennes et à des 

scénarios de commande et de contrôle coopératifs entre UAV. 
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 الملخص

في هذه الأطروحة، تناولنا التحدي الرئيسي المتمثل في التداخلات النبضية التي تؤثر في وصلات التحكم 

، (OFDM) المعتمدة على تقنية التضمين متعدد الحوامل المتعامدة(UAV)طيار في المركبات الجوية بدون الخاصة 

والتي قد تؤدي إلى تدهور كبير في موثوقية نقل إشارات التحكم. وعلى وجه التحديد، نقترح خوارزمية جديدة للترشيح 

 ، مخصصة للترشيح التكيفي للإشارات (CV-VSS-NLMS) التكيفي ذات خطوة متغيرة مُطبَّعة وبقيم مركبة

المركبة، وتوفر إزالة فعالة وخفيفة الوزن وفي الزمن الحقيقي للضوضاء النبضية التي تؤثر في إشارات التحكم الخاصة 

ذات  CV-VSS-LMS خوارزميةفي المقابل، تعالج  OFDM .بالمركبات الجوية غير المأهولة المرسلة عبر وصلة

منفصل، مما يؤدي إلى أداء أضعف من حيث تقارب متوسط  القيم الحقيقية الجزأين الحقيقي والتخيلي للإشارة بشكل

عند معالجة الإشارات المركبة. وقد تم تطوير الخوارزمية من خلال تكييف استراتيجيات الترشيح  (MSE) مربع الخطأ

بصورة فعالة مع سيناريوهات التداخلات النبضية، مع دمج مفاهيم قائمة لإزالة  LMS المعتمدة على خوارزمية

في المركبات الجوية النبضات الكهرومغناطيسية ضمن بنية تعتمد على هوائي واحد مخصصة لوصلات التحكم الخاصة 

تعاني من قيود  التير طياالمركبات الجوية بدون هذا التكوين الجديد ملائمًا بشكل خاص لمنصات  طيار. ويُعدبدون 

تتعلق بالحجم والوزن واستهلاك الطاقة، حيث يعُد تقليل التعقيد الحسابي مطلبًا أساسيًا. وعلى خلاف أساليب الفصل 

الأعمى التقليدية للمصادر، يضمن الحل المقترح نقلًا موثوقًا لإشارات التحكم دون متطلبات مفرطة من حيث المعالجة، 

نتائج المحاكاة تحسنًا ملحوظًا  روتظُه .كبيرضية بكفاءة مع تقليل عدد العمليات المصفوفية بشكل إذ يزيل الضوضاء النب

المقترحة تمثل حلًا قويًا وموثوقًا وعمليًا   CV-VSS-NLMSمما يؤكد أن تقنية ، (BER) في معدل خطأ البت

 .OFDMالمعتمدة على تقنية  الجوية بدون طيار لوصلات التحكم الخاصة بالمركبات 

، (OFDM) تعدد الإرسال بتقسيم التردد المتعامد، إلغاء الضوضاء، (LMS)خوارزمية  :الكلمات المفتاحية

 .وصلة التحكم، الترشيح التكيفي، (UAV) طيارمركبة جوية بدون 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 

 



 

 

Résumé 

 

Dans cette thèse, nous avons abordé le défi crucial des interférences impulsionnelles 

affectant les liaisons de contrôle des UAV basées sur la modulation OFDM, qui peuvent 

fortement dégrader la fiabilité de la transmission des signaux de de contrôle. Plus 

précisément, nous proposons un nouvel algorithme de filtrage adaptatif à pas variable 

normalisé et à valeurs complexes (CV-VSS-NLMS), dédié au filtrage adaptatif de signaux 

complexes, offrant une suppression du bruit impulsionnel en temps réel, légère et efficace 

pour les signaux de contrôle des UAV transmis sur une liaison OFDM. En revanche, les 

filtres VSS-LMS à valeurs réelles traitent séparément les parties réelle et imaginaire, ce 

qui conduit à une convergence de l’erreur quadratique moyenne (MSE) moins performante 

pour les signaux complexes. L’algorithme est développé en adaptant efficacement les 

stratégies de filtrage basées sur le LMS aux scénarios d’interférences impulsionnelles et en 

intégrant de manière appropriée des concepts existants de suppression des impulsions 

électromagnétiques au sein d’une architecture à antenne unique destinée aux liaisons de 

contrôle des UAV. Cette nouvelle configuration est particulièrement adaptée aux 

plateformes UAV contraintes en taille, poids et consommation d’énergie, pour lesquelles 

la réduction de la complexité est hautement souhaitable. Contrairement aux approches 

classiques de séparation aveugle de sources, la solution proposée garantit une transmission 

fiable des signaux de contrôle sans exigences excessives en matière de traitement, 

puisqu’elle supprime efficacement le bruit impulsionnel tout en réduisant 

considérablement le nombre d’opérations matricielles. Les résultats de simulation montrent 

une amélioration significative du taux d’erreur binaire (BER), confirmant que la technique 

CV-VSS-NLMS proposée constitue une solution robuste, fiable et pratique pour les 

liaisons de contrôle des UAV basées sur la modulation OFDM. 

Mots-clés : algorithme LMS (Least Mean Square), annulation du bruit, OFDM, 

véhicule aérien sans pilote (UAV), liaison de contrôle, filtrage adaptatif. 

 

 



 

 

Abstract 

 

In this thesis, we addressed the critical challenge of impulsive interference affecting 

UAV control links based on OFDM modulation, which can significantly degrade the 

reliability of control signal transmission. Specifically, we propose a novel Complex-

Valued Variable Step-Size Normalized Least Mean Square (CV-VSS-NLMS) adaptive 

filtering algorithm, specifically designed for the adaptive filtering of complex-valued 

signals. The proposed algorithm provides lightweight, efficient, and real-time impulsive 

noise suppression for UAV control signals transmitted over an OFDM link. In contrast, 

conventional real-valued VSS-LMS filters process the real and imaginary components 

separately, resulting in inferior mean square error (MSE) convergence performance when 

handling complex-valued signals. The proposed algorithm is developed by effectively 

adapting LMS-based filtering strategies to impulsive interference scenarios while 

appropriately incorporating existing electromagnetic impulse suppression concepts into a 

single-antenna architecture dedicated to UAV control links. This novel configuration is 

particularly well suited to UAV platforms constrained by size, weight, and power (SWaP), 

where computational complexity reduction is highly desirable. Unlike conventional blind 

source separation approaches, the proposed solution ensures reliable control signal 

transmission without imposing excessive computational requirements, as it effectively 

suppresses impulsive noise while significantly reducing the number of matrix operations. 

Simulation results demonstrate a significant improvement in the bit error rate (BER), 

confirming that the proposed CV-VSS-NLMS technique provides a robust, reliable, and 

practical solution for OFDM-based UAV control links. 

Key words: Least Mean Square (LMS) algorithm, noise cancellation, OFDM, 

Unmanned Aerial Vehicle (UAV), control link, adaptive filtering. 
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