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1.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 11
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1.2.2 Le bruit radioélectrique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14
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4.3.2 Description des antennes réseaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 133

4.3.2.1 Description de la structure de l’antenne ULA . . . . . . . . . . 133
4.3.2.2 Description de la structure de l’antenne URA . . . . . . . . . . 134
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RI Réponse Impulsionnelle
SCUBA Stack Circular Uniform Beam Array
SIMO Single-Input Multiple-Output
SISO Single-Input Single-Output
ST-WSSUS Spatio Temporal-Wide Sens Stationnary Uncorrelated Scatterers
TE Transverse Électrique
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URA Uniform Rectangular Array
WSSUS Wide Sens Stationnary Uncorrelated Scatterers
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SAW Surface Acoustique Wave
SFDR Spurious Free Dynamic Range
SMD Signal Minimum Détectable
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(·)H Hermitien — (·)H/2 � [(·)1/2]H

(·)† pseudo-inverse (Moore-Penrose)
I matrice identité
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et d’intercorrélation
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Introduction

Contexte de l’étude

Depuis l’apparition des premiers réseaux radiomobiles cellulaires analogiques au début des
années 70, le nombre des systèmes de communications numériques a littéralement ex-

plosé pour satisfaire le marché des télécommunications. Si hier, les systèmes se cantonnaient
essentiellement à la transmission de la parole, le développement des systèmes de communica-
tions numériques aidant, les services se sont depuis étendus à la transmission de données, et
aux applications multimédia. Par rapport aux transmissions filaires, les télécommunications sans
fil permettent d’assurer un accès permanent aux réseaux locaux tout en simplifiant leurs infra-
structures. Cependant, le succès de ces nouveaux systèmes conduit à une grande surcharge du
spectre radioélectrique et pose un réel problème de cohabitation. De plus, ces nouveaux services
nécessitant des débits de plus en plus importants, tout en garantissant une certaine qualité de ser-
vice, il est nécessaire d’envisager de nouvelles techniques de transmission à très forte efficacité
spectrale et/ou utilisant des fréquences porteuses de plus en plus élevées, par exemple les trans-
missions aux fréquences millimétriques à 60 GHz. Une nouvelle technique, utilisant un autre
concept pour les transmissions haut débit en indoor sont les transmissions dites à Ultra Large
Bande (ULB).

Parallèlement à ces approches, des systèmes de télécommunication sans fil, connus sous le
nom de systèmes MIMO (« Multiple Input Multiple Output » ) [1, 2], sont également envisagés
et permettent d’améliorer notablement l’efficacité spectrale et/ou l’efficacité en puissance en ex-
ploitant la dimension spatiale. En utilisant plusieurs antennes simultanément en émission et en
réception, ces systèmes exploitent la dimension spatiale pour la transmission de l’information.
Différentes approches des techniques MIMO, nécessitant plus ou moins de connaissances sur le
canal, existent (formation de voies, multiplexage, codage temps-espace), et privilégient soit la
robustesse, soit l’efficacité spectrale.

Ces techniques MIMO révolutionnent, aujourd’hui le monde des radiocommunications et
constituent une forte activité au sein des différentes équipes de recherche nationales et internatio-
nales. Comme dans toutes les études systèmes, une analyse approfondie du canal de transmission
et des mécanismes de propagation associés s’avère indispensable. Si dans un contexte classique,
la caractérisation et la modélisation du canal peut se limiter au domaine temporel, il est nécessaire
pour les systèmes MIMO de considérer la dimension spatiale au même niveau que la dimension
temporelle. Une modélisation précise et réaliste, permise par une caractérisation du canal dans
le domaine spatial, est d’autant plus importante dans un contexte MIMO, puisque le gain par
rapport à un système classique en terme de débit et/ou de performances est largement tributaire
des propriétés spatiales du canal. C’est dans ce contexte que s’inscrit le travail présenté dans ce
document.



8 INTRODUCTION

Objectifs et plan de l’étude

Le sujet de cette étude porte sur la caractérisation spatio-temporelle du canal de transmis-
sion MIMO. Il a été mené au sein du groupe Systèmes – Propagation – Radar de l’Institut
d’Électronique et de Télécommunications de Rennes (IETR). Cette équipe a acquis une expérience
reconnue dans le domaine de la caractérisation et de la modélisation de la propagation des ondes.
Les travaux de l’équipe balaient un large spectre de fréquences pour différents types de canaux
(troposphérique, radiomobile, intra-bâtiment) [3–9]. Depuis quelques années, l’équipe s’intéresse
aux différents aspects des techniques MIMO (codage et modulation temps-espace, réseaux et trai-
tement d’antennes, canal de propagation). Le travail, présenté ici, a été mené en bonne partie
dans le cadre de deux projets. Le premier est un projet national RNRT, intitulé « SIMPAA » et
porte sur l’étude et la réalisation d’un simulateur de canal pour les applications multicapteurs
de la troisième génération UMTS. Le second est un projet régional ANVAR, intitulé « Accès ra-
dio » et concerne l’étude des techniques MIMO pour les applications de type boucle locale radio
(3,5 GHz). Dans ces deux projets, l’objectif central consistait à partir de mesures multicapteurs
à paramétrer et à aboutir à une modélisation réaliste du canal de propagation dans un contexte
MIMO.

Cette thèse se décompose en cinq chapitres qui détaillent l’évolution de notre travail.

Le chapitre 1 est dédié à une approche plutôt orientée signal. En effet, ce chapitre montre
comment à partir des connaissances simples sur le signal transmis, nous pouvons développer un
cadre théorique de caractérisation du canal MIMO du même type que celui de Bello [10], mais en
mettant sur un pied d’égalité le domaine spatial et le domaine temporel [11]. Ce rappel inclut des
notions statistiques indispensables pour cette étude, permettant de faire le lien entre un besoin
pratique de connaissance et une représentation théorique des phénomènes mis en jeux. Il s’agit
d’une étape nécessaire pour aborder le second chapitre.

Le chapitre 2 détaille les différentes techniques de mesures de propagation spatio-temporelles.
Notons que nous ne nous intéressons qu’aux techniques larges bandes, c’est-à-dire celles capables
de reconstituer, à un instant donné, la réponse impulsionnelle du canal. Trois grandes familles se
distinguent : la technique fréquentielle, les méthodes temporelles et les techniques d’acquisition
large bande. Pour chacune d’elles, nous précisons ce qui est effectivement mesuré et les condi-
tions pour que les mesures soient correctes. Cette approche théorique est toujours accompagnée
d’exemples de systèmes de mesures réalisés qui ont fait l’objet de publications. Cette démarche
a été aussi menée pour le domaine spatial. Les avantages et les inconvénients de chacune de ces
techniques sont répertoriés et servent de base pour effectuer une comparaison. A partir de cette
dernière, le choix du couple technique spatial-technique temporelle à mettre en œuvre dans notre
sondeur est effectué.

Dans les chapitres 3, nous nous intéressons plus particulièrement à la conception et la réali
sation du système de mesure, ainsi qu’aux traitements spatiaux associés. La première partie du
chapitre 3 explique les choix des paramètres essentiels du sondeur : largeur de bande, dyna-
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mique recherchée, etc. et constitue un cahier des charges pour la seconde partie. Cette dernière
concerne la réalisation pratique du sondeur, donne tout d’abord un aperçu général de l’outil puis
s’attarde sur les modules les plus importants qui le composent. Des pistes pour son évolution sont
également évoquées.

Le chapitre 4 présente l’algorithme ESPRIT et son extension multidimensionnelle. Dans la
seconde partie de ce chapitre, nous présentons les différents échantillonneurs spatiaux utilisés,
leur caractérisation et leur calibrage pour satisfaire les hypothèses de validité d’ESPRIT.

Le chapitre 5 concerne les mesures de propagation effectuées avec notre outil, ainsi que
les post-traitements et analyses associés. Les performances réelles de l’outil sont tout d’abord
évaluées. Ensuite, des résultats de mesures réalisées en SIMO et MIMO dans différentes configu-
rations sont présentées.

Enfin, une conclusion générale dresse un bilan de ce travail et propose quelques perspectives
de recherche.





CHAPITRE

1 Canal de propagation
radioélectrique
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1.2.6 Effet Doppler . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18
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1.1 Introduction

Avant l’apparition des techniques de mesures MIMO 3D, l’appellation canal de propagation
pouvait paraı̂tre abusive, car en réalité ces mesures intégraient les antennes d’émission

et de réception et permettaient uniquement de caractériser le canal de transmission (cf. figure
1.1). Les techniques de mesure MIMO 3D à double polarisation en émission et en réception per-
mettent quant à elles de s’affranchir des diagrammes de rayonnement des antennes RX et TX et
assurent la connaissance du canal de propagation « pur » pour la configuration géométrique, tem-
porelle et fréquentielle de la liaison. La prise en compte du domaine temporel et spatial sur les
deux sites lors de la caractérisation du canal de propagation est appelée caractérisation spatio-
temporelle. Ce chapitre analyse le canal de propagation en précisant dans un premier temps la
nature des différentes interactions subies par le signal électromagnétique avec l’environnement,
les caractérisations d’un point de vue déterministe, puis stochastique du comportement de l’en-
vironnement en espace et en temps seront ensuite présentées, en s’appuyant sur deux familles de
réponses du canal. Si pour le domaine temporel, ce type de caractérisation a été largement étudié
et éclairci depuis l’article de P.A. Bello en 1963 [10], la plupart des études de ce type concer-
nant le domaine spatial [12–16] s’applique au cas SIMO (ou MISO), intègre les antennes dans le
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FIG. 1.1: Canal de propagation et canal de transmission

canal et suppose une propagation en 2D et/ou manque de généralité. Des études portant sur la
caractérisation dans un contexte MIMO sont présentées dans [1,11,17,18] dont [11] est une étude
complète prenant en compte en plus de l’aspect spatial et temporel, l’aspect polarisation.

1.2 Propagation des ondes et phénomènes physiques

Les phénomènes radioélectriques sont de deux ordres : les distorsions de l’onde électroma-
gnétique et la superposition des signaux étrangers, désignés indifféremment comme bruit. Les
perturbations dues à l’interaction de l’onde avec le milieu sont observées à deux niveaux distincts,
selon que leur impact est visible à grande ou à petite échelle.

Nous commencerons par rappeler le formalisme des signaux spatio-temporels dans le cas
général 3D. Nous présenterons ensuite les phénomènes à grande et à petite échelle ainsi que
l’influence de la configuration géométrique du milieu de propagation sur la propagation des ondes
et le phénomène de décalage Doppler.

Notons que nous supposons l’indépendance fréquentielle. Les phénomènes de dispersion
fréquentielle s’expriment par une variation des propriétés électromagnétiques du milieu en fonc-
tion de la fréquence. Dans un milieu sans pertes, cette hypothèse se traduit par une variation
de la vitesse de propagation dépendante de la fréquence. Dans un milieu à pertes, l’atténuation
peut dépendre de la fréquence et même si la vitesse de propagation de l’onde est constante avec
la fréquence, on observe des dispersions fréquentielles. Dans les deux cas, c’est la variation du
nombre d’onde avec la fréquence qui caractérise la dispersion fréquentielle. A ce titre, la fonc-
tion représentant le nombre d’onde en fonction de la fréquence est appelée relation de dispersion.
Pour notre système de mesure, où la largeur de bande est très inférieure à la fréquence porteuse,
ces variations peuvent être négligées et le seront donc dans la suite de ce document.
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1.2.1 Le signal vectoriel spatio-temporel

Le cas général 3D est le cas où le signal vectoriel spatio-temporel varie selon la dimension
temporelle et les trois dimensions spatiales d’un repère géométrique orthonormé. L’analyse de
Fourier est un outil précieux dans le domaine temporel, où elle permet d’exprimer un signal à
partir de ses composantes fréquentielles. Généralisée à la dimension spatiale, la transformation
de Fourier (TF) décompose un signal en ondes planes homogènes.

On définit la TF multidimensionnelle du signal vectoriel spatio-temporel s (t, r) = [ sx sy sz]
T

∈ C
3 (rappelons qu’il est en fait l’enveloppe complexe du signal) par :

S (f,k) = S (f, kx, ky, kz) = S (f, k, θ, φ) (1.1)

=
∫
R3

∫
R

s (t, r) e(−j(2πft−k·r))dt d3r

=
∫
R

+∞∫
0

π∫
0

2π∫
0

s (t, r, Θ, Φ) e(−j(2πft−rk·âr(Θ,Φ)))r2 sin (Φ) dΘ dΦ dr dt

où f ∈ R est la fréquence relative à la fréquence centrale et t est le temps. k ∈ R
3 est la pulsation

spatiale, équivalente au vecteur d’onde, définie par :

k =
[

kx ky kz

]T = k�k (1.2)

�k =
[

cos (θ) sin (φ) sin (θ) sin (φ) cos (φ)
]

= �ar (θ, φ)

où k est le nombre d’onde, et θ et φ sont les angles d’azimut et de coélévation désignant la
direction du vecteur d’onde, c’est-à-dire la direction de propagation. r ∈ R

3 est la position
spatiale définie par :

r =
[

rx ry rz

]T = r�r (1.3)

�r =
[

cos (Θ) sin (Φ) sin (Θ) sin (Φ) cos (Φ)
]

= �ar (Θ, Φ)

où r est la distance du point à l’origine et Θ et Φ sont les angles d’azimut et de coélévation
désignant la direction par rapport à l’origine de la position. En plus de la dualité temps-fréquence
classique [10, 19], le signal spatio-temporel fait apparaı̂tre une nouvelle forme de dualité entre
vecteur d’espace et vecteur d’onde. Cette symétrie explique pourquoi le vecteur d’onde est sou-
vent appelé pulsation spatiale, par analogie à la pulsation temporelle ω = 2πf .

La TF multidimensionnelle inverse permet d’obtenir le signal vectoriel spatio-temporel à
partir du spectre par :

s (t, r) = s (t, rx, ry, rz) = s (t, r, Θ, Φ) (1.4)

=
1

(2π)3

∫
R3

∫
R

S (f,k) ej(2πft−k·r)dfd3k

=
1

(2π)3

∫
R

+∞∫
0

π∫
0

2π∫
0

S (f, k, θ, φ) e(j(2πft−k�ar(Θ,Φ) r))k2 sin (φ) dθ dφ dfdk
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Dans le cadre de notre étude, les largeurs de bande étant généralement très inférieures à
la fréquence centrale, nous pourrons considérer que le nombre d’onde est constant et que nous
sommes en présence d’ondes planes. En se basant sur les travaux de J. Guillet [11], nous obtenons
les simplifications suivantes dans le cas du signal spatio-temporel bande étroite constitué d’ondes
planes réelles :

SP (f, θ, φ) =
2
λ2

c

∫
R3

∫
R

s (t, r) e

(
−j

(
2πft−

2π

λc
�ar(Θ,Φ) r

))
dtd3r

s (t, r) =
1
4π

∫
R

π∫
0

2π∫
0

SP (f, θ, φ) e

(
j

(
2πft−

2π

λc
�ar(θ,φ) r

))
sin (φ) dθdφdf

(1.5)

où SP (f, θ, φ) est le spectre angulaire. L’amplitude complexe de l’onde plane de direction d’azi-
mut θ, de coélévation φ et de fréquence f est égale à SP (f, θ, φ) sin (φ) dθ dφ df/4π. Dans ce
cas, le domaine temporel est complètement séparé du domaine spatial dans l’exponentiel com-
plexe de l’équation (1.5). Il est donc possible de passer du signal spatio-temporel au spectre
angulaire variant dans le temps et inversement [11].

1.2.2 Le bruit radioélectrique

Le bruit radioélectrique regroupe l’ensemble des signaux ne transportant pas d’information
utile et venant perturber le signal désiré, il est donc indépendant du signal émis. Il s’agit d’une
perturbation aléatoire dont les origines sont le milieu de transmission (bruit externe) et les dispo-
sitifs électroniques utilisés dans le récepteur (bruit interne) [20, 21].

Les sources de bruits externes peuvent être d’origine extra-terrestre ou terrestre. Elles re-
groupent les bruits et des parasites atmosphériques, les rayonnements divers captés par l’an-
tenne, les interférences éventuelles entre les utilisateurs du milieu de transmission ou encore les
bruits d’origine industrielle. Le bruit interne a pour origine le mouvement brownien des électrons
présents dans les composants électroniques du récepteur. Ces électrons étant présents dans la
matière en très grand nombre et évoluant indépendamment les uns des autres tout en suivant une
même loi, le bruit interne peut alors être modélisé, d’après le théorème de la limite centrale [22],
par un processus gaussien.

Dans notre approche, toutes les contributions du bruit interne et externe seront prises en
compte dans une source unique de bruit n(t) située en amont du récepteur. Néanmoins, le bruit in-
terne est en général celui qui est prépondérant dans les systèmes de transmission. Par conséquent,
lorsque des systèmes à antennes multiples sont étudiés, on peut judicieusement supposer que les
bruits propres à chacune des antennes sont décorrélés d’une antenne à l’autre et au cours du
temps.

Les bruits composant le bruit interne, qui est le bruit prépondérant ici, sont dits « blancs »
car, par analogie au spectre chromatique, l’ensemble de leurs composantes fréquentielles sont
d’égales amplitudes dans une gamme de fréquences s’étendant jusqu’à 1013 Hz. Le bruit modélisé
par un processus aléatoire gaussien, à moyenne nulle, stationnaire a donc une densité spectrale
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de puissance (DSP) bilatérale γn(f) uniforme qui est égale à :

γn(f) =
N0

2
∀ f ≤ 1013Hz (1.6)

où N0 est la DSP monolatérale du bruit.

1.2.3 Les phénomènes à grande échelle

Les pertes à grande échelle correspondent aux fluctuations de la puissance moyenne mesurées
sur un déplacement de plusieurs dizaines mètres ou sur un intervalle de temps suffisamment long
(cf. figure 1.2). Les deux phénomènes à l’origine des variations à grande échelle sont les effets
de masquage et les pertes d’espace, fonction de la distance séparant les antennes de réception et
celles d’émission. Les pertes en fonction de la distance sont les seules pertes observables dans le
cas d’une propagation en espace libre où les antennes d’émission et de réception sont en visibilité
directe et où aucun obstacle ne perturbe la propagation. Ces pertes moyennes de puissance en
espace libre sont proportionnelles au carré de la distance d séparant les antennes de l’émetteur de
celles du récepteur.

En revanche, dans un canal radiomobile où la présence de nombreux obstacles conduit à une
propagation qui n’a plus lieu en espace libre, la puissance du signal décroı̂t non plus avec le carré
de la distance séparant les antennes mais en fonction de la distance comme dα. Le paramètre
réel positif α, fonction du type d’environnement, est compris entre les valeurs 2 et 5, associées
respectivement à la propagation en espace libre et en milieu obstrué.

Par ailleurs, la présence d’obstacles incontournables entre l’émetteur et le récepteur provoque
un effet de « masquage » et se traduit par une variation lente de la puissance du signal fonction de
la nature des matériaux traversés par l’onde électromagnétique reçue en plus de sa décroissance
en fonction de la distance. Cette variation lente est dite à grande-échelle et peut être décrite par
une distribution log-normale.

1.2.4 Les phénomènes à petite échelle

Les fluctuations à petite échelle sont observées sur un intervalle de temps et un déplacement
spatial suffisamment petits pour négliger les variations à grande échelle (cf. figure 1.2). A l’ori-
gine de ces phénomènes, le grand nombre d’obstacles et l’irrégularité du terrain caractéristique
du milieu de propagation cellulaire engendrent, au niveau de l’émetteur et du récepteur, l’ap-
parition de plusieurs répliques du signal transmis interférant de manière constructive ou des-
tructive. Les principales conséquences sur le signal sont les variations de l’enveloppe du signal
reçu, la modulation de fréquence aléatoire due aux changements des conditions de propagation
et la dispersion temporelle du signal liée au retard temporel des échos. On parle de propagation
à trajets multiples. Les quatre phénomènes régissant l’interaction de l’onde avec l’environne-
ment sont les phénomènes bien connus de réflexion, de réfraction, de diffusion et de diffrac-
tion [20, 23–25]. Ces phénomènes représentent des interactions possibles entre les obstacles et
le champ électromagnétique. Ils sont considérés comme les mécanismes physiques de base de
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Fluctuations à petite échelle
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FIG. 1.2: Fluctuations à petite et à grande échelle de la réponse du canal — Impact sur l’évolution de la
puissance reçue en fonction de l’éloignement de l’émetteur

la propagation dans le contexte des communications sans fil cellulaires et sont illustrés par la fi-
gure (1.3). Ces mécanismes de propagation expliquent aussi la possibilité de communication pour
des liaisons radiomobiles où l’émetteur et le récepteur ne sont pas nécessairement en visibilité
directe.

Réflexion/Réfraction : La réflexion et la réfraction ont lieu sur des obstacles de grandes di-
mensions par rapport à la longueur d’onde. La réfraction décrit l’onde transmise à travers
l’obstacle. Si l’obstacle est parfaitement conducteur, il n’y a pas de transmission de l’onde,
ce qui signifie que toute l’énergie est réfléchie. Si la surface est totalement lisse, ou du
moins que les irrégularités sont de dimension négligeable par rapport à la longueur d’onde,
la réflexion et la réfraction sont régies par les lois de Snell-Descartes et de Fresnel. Les
coefficients de réflexion et de réfraction dépendent des propriétés électromagnétiques de
l’obstacle, de la polarisation, de la fréquence et de la direction de l’onde incidente. Notons
que ces lois ne sont pas vérifiées à proximité de l’obstacle. Il existe en effet une zone de
réarrangement de quelques longueurs d’onde de part et d’autre de l’interface (à 2 GHz,
elle est de 50 cm environ) [26]. L’optique géométrique ne peut s’appliquer qu’en dehors de
la zone de réarrangement. Lorsqu’il y a des irrégularités de dimension comparable voire
supérieure à la longueur d’onde sur la surface de l’obstacle, la réflexion devient diffuse,
et dans ce cas l’onde est réfléchie dans plusieurs directions pour une seule direction inci-
dente [27]. De même, lorsque le plan de réflexion est de dimension finie, même s’il est
lisse, la réflexion devient diffuse. Nous pouvons parler alors de réflexion diffuse cohérente.
Des résultats concernant la réflexion sur un plan rectangulaire de dimensions finies sont
donnés dans [28]. L’expression du champ rayonné prend alors la forme d’un sinus cardinal
centré autour de la direction correspondante à la réflexion spéculaire. Lorsque les dimen-
sions du plan augmentent, le lobe principal du sinus cardinal devient de plus en plus étroit
et la réflexion tend donc vers une réflexion spéculaire pour des dimensions très supérieures
à la longueur d’onde (c’est souvent l’hypothèse de dimensions infinies des obstacles lisses
qui permet de considérer la réflexion comme spéculaire).
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FIG. 1.3: Propagation radioélectrique — Nature des interactions de l’onde électromagnétique avec le
milieu



18 CANAL DE PROPAGATION RADIOÉLECTRIQUE

Diffraction : La diffraction a lieu sur l’arête d’obstacle de grandes dimensions par rapport à
la longueur d’onde ou sur des obstacles dont certaines dimensions sont de l’ordre de la
longueur d’onde. Selon le principe de Huyghens [23, 24], chaque point du front d’onde
éclairant l’obstacle peut s’apparenter à une source secondaire repropageant l’onde sous
forme sphérique. On peut citer, par exemple, la diffraction par dessus les toits ou sur
les coins des bâtiments [24]. La diffraction permet d’« éclairer » des zones qui seraient
considérées comme zones d’ombre par l’optique géométrique. Généralement, l’énergie dif-
fractée est de plus en plus faible au fur et à mesure que l’on se rapproche de l’obstacle et
que la fréquence devient plus grande. Beaucoup d’études sur les pertes de puissance dans le
contexte radiomobile se font à partir de modèles prenant en compte la diffraction [23, 24].

Diffusion : La diffusion est un phénomène de propagation de type macroscopique constitué
d’une multitude de phénomène microscopique tel que la diffraction. La diffusion d’une
onde apparaı̂t s’il existe sur le trajet de l’onde un paquet très dense d’objets de taille du
même ordre de grandeur ou inférieur à la longueur d’onde. Dans ce cas, l’onde est redirigée
dans toutes les directions avec différentes atténuations. Le même phénomène est observé
avec une surface rugueuse présentant des aspérités de dimensions proches de la longueur
d’onde. L’effet sur un obstacle pris séparément relève de la diffraction mais lorsqu’on
l’étudie dans une zone à forte densité d’obstacles, on préférera utiliser une approche statis-
tique débouchant sur le mécanisme de diffusion. Nous retrouvons ce type de phénomènes
lors de la propagation des ondes en présence d’arbres, par exemple.

1.2.5 Influence des obstacles sur la propagation radioélectrique

Dans ce paragraphe, nous présentons des configurations géométriques de propagation per-
mettant de mettre en évidence l’influence du type d’obstacles rencontrés par les ondes électroma-
gnétiques (cf. figure 1.4). En effet, l’influence d’un obstacle sur le signal capté en réception
dépend de ses dimensions par rapport à la longueur d’onde, de sa composition et de sa position
spatiale par rapport à l’émetteur, au récepteur et aux autres objets présents dans l’environnement.
On distingue deux types principaux de réflecteurs :

Diffuseurs locaux : Les diffuseurs locaux englobent les obstacles proches de l’émetteur ou du
récepteur. Du point de vue d’un système de communication, les diffuseurs placés dans le
voisinage du récepteur occasionnent un fort étalement angulaire des échos et un étalement
temporel faible. Les diffuseurs proches de l’émetteur introduisent un faible étalement tem-
porel et un faible étalement angulaires au niveau du récepteur.

Diffuseurs lointains : Les diffuseurs lointains désignent les obstacles éloignés simultanément
de l’émetteur et du récepteur. Ils donnent lieu généralement à des trajets spéculaires généra-
lement caractérisés par un fort étalement temporel.

1.2.6 Effet Doppler

Le mouvement de la source ou du récepteur entraı̂ne ce que l’on appelle l’effet Doppler. Cet
effet est lié au changement de longueur du trajet de propagation au cours du temps. On suppose
une propagation en espace libre. Supposons que la source se déplace à une vitesse constante vs

m/s, bien inférieure à la vitesse de la lumière, dans une direction faisant un angle Ψs avec la
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Réflecteur
dominant

Réponse impulsionnelle
du canal

Zone de
diffusion

Fort étalement
temporel

Faible étalement
temporel

Fort étalement
temporel

Faible étalement
temporel

Fort étalement
angulaire

Fort étalement
angulaire

angulaire
Faible étalement

Emetteur

Récepteur

Diffuseurs à proximité de l’émétteur

Diffuseurs lointains

Diffuseurs à proximité du récepteur

Temps

FIG. 1.4: Influence de la localisation spatiale des diffuseurs sur la réponse du canal de propagation —
Distinction entre diffuseurs locaux et diffuseurs lointains
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direction de propagation de l’onde (vecteur vitesse −→v s). Supposons également que le récepteur
se déplace à une vitesse constante vr m/s, bien inférieure à la vitesse de la lumière, dans une
direction faisant un angle Ψr avec la direction de propagation de l’onde (vecteur vitesse −→v r).
Si la source émet une onde monochromatique de fréquence fc, la fréquence mesurée en champ
lointain au niveau du récepteur est égale à fc + fd où fd est définie par :

fd = fc

�k (−→v s −−→v r)
c

= �ks · −→v s + �kr · −→v r (1.7)

= fc

(vs

c
cos (Ψs) +

vr

c
cos (Ψr)

)
Si la source et le récepteur se rapprochent l’un de l’autre, la fréquence du signal reçu est

supérieure à celle du signal émis et si par contre ils s’éloignent l’un de l’autre, la fréquence du
signal reçu est inférieure à celle du signal émis. En déplacement perpendiculaire à la direction de
propagation, il n’y a pas de décalage de fréquence car la composante radiale de vitesse est nulle
(pour une onde sphérique il y aurait un décalage de fréquence).

Les phénomènes de décalage Doppler sont très répandus dans le contexte radiomobile puisque
le mobile et/ou les obstacles sont susceptibles d’être en mouvement.

1.3 Caractérisation spatio-temporel du canal

Après avoir identifiés les différents phénomènes physiques mis en jeu lors de la propagation
des ondes, il convient de présenter un opérateur capable de décrire la relation entrée-sortie du
canal de propagation. Le but de cette section est de donner un aperçu des outils mathématiques
disponibles pour caractériser le comportement du canal de propagation. Dans ce document, nous
ne présentons que le cas général de la caractérisation spatio-temporelle du canal de propaga-
tion. Les travaux de J. Guillet [11] présentent une description spatio-temporelle intégrant des
simplifications en prenant en compte les phénomènes physiques, les ondes planes transverses et
les propriétés de polarisation et de rayonnement des antennes d’émission et de réception pour
l’obtention du canal de transmission.

1.3.1 Représentations mathématiques du canal de propagation

La représentation mathématique du canal de propagation revient à une transformation décri-
vant la relation entrée-sortie définie par :

signal reçu = transformation(signal transmis) + bruit

Cette relation peut être considérée comme linéaire puisque les interactions des ondes électroma-
gnétiques avec le milieu de propagation sont elles mêmes supposées linéaires. Pour des signaux
d’entrée et de sortie de carré intégrable, la relation entrée-sortie d’un système linéaire H (H est
un opérateur de Hilbert-Schmidt) s (u) = (He) (u) + n(u) peut s’exprimer de deux manières
différentes :
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Représentation de forme 1 – Opérateur à noyau : La réponse s (u) prend la forme d’une fonc-
tion de filtrage linéaire. e(v) et s(u) sont les signaux d’entrée et de sortie, de paramètres
respectifs v et u. La relation entrée–sortie du canal s’écrit :

s(u) = (He) (u) + n(u) =
∫

h̃(u, v)e(v) dv + n(u) (1.8)

où la réponse du canal h̃(u, v) souvent nommée réponse bi-temporelle, apparaı̂t sous la
forme d’un noyau deH et où n(u) désigne le bruit additif.

Représentation de forme 2 – Opérateur de convolution : La réponse du canal peut également
s’exprimer sous la forme d’un produit de convolution généralisé :

s(u) = (He) (u) + n(u) =
∫

h(u, ζ)e(u− ζ) dζ + n(u) (1.9)

où la fonction h(u, ζ) = h̃(u, u − ζ) est la réponse impulsionnelle du canal, dépendant
des paramètres de sortie u et des paramètres relatifs d’entrée ζ.

1.3.2 Caractérisation déterministe

Pour plus de clarté, nous considérons dans cette section séparément le domaine spatial et le
domaine temporel. Nous ne présenterons pas dans ce document la décomposition des réponses
spatiale et temporelle en mode de propagation largement présentée dans [1, 2, 11, 29].

1.3.2.1 Domaine spatial

En cherchant à relier le signal spatial émis ou son spectre défini dans (1.1) et (1.4) au signal
spatial reçu ou à son spectre, on obtient les 4 relations entrée-sortie suivantes :

s (rr) =
∫

h̃ (rr, re)e (re) d3re

s (rr) =
∫

h̃ (rr, ke)e (ke) d3ke

s (kr) =
∫

h̃ (kr, re)e (re) d3re

s (kr) =
∫

h̃ (kr, ke) e (ke) d3ke

(1.10)

où h̃ est une matrice carrée de dimension 3 × 3 reliant les 3 composantes de polarisation du
signal émis à celle du signal reçu. Les variables re et rr représentent respectivement la po-
sition d’émission et la position de réception, et les variables ke et kr représentent respecti-
vement les pulsations spatiales d’émission et de réception. Les quatre expressions précédentes
sont équivalentes et reliées par transformées de Fourier, comme illustré par la figure (1.5). Les
opérateurs de TF étant définis dans le tableau (1.1). La multiplicité des notations a été contournée
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h̃(kr, re) h̃(rr,ke)

h̃(rr, re)

h̃(kr,kr)

F rr/kr F re/ke

F re/ke F rr/kr

rr : position de réception
kr : pulsation spatiale à la réception

ke : pulsation spatiale à l’émission
re : position d’émission

FIG. 1.5: Fonctions spatiales du canal du premier type – Coordonnées spatiales absolues

Domaines duals Transformée directe Transformée inverse

rr � kr (Frr/kr)
∫

(·) exp (−jkr · rr) d3rr
1

(2π)3
∫

(·) exp (jkr · rr) d3kr

re � ke (Fre/ke)
∫

(·) exp (−jke · re) d3re
1

(2π)3
∫

(·) exp (jke · re) d3ke

TAB. 1.1: Définition des transformées de Fourier dans le domaine spatial pour la forme 1 – Cas général
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en imposant une dénomination unique pour les réponses du canal et les signaux, le type de chaque
fonction étant spécifié par la nature des paramètres utilisés.

En appliquant la forme 2 à l’équation (1.1) et en l’appliquant au domaine spatial, on obtient
4 relations entrée-sortie supplémentaires à partir des coordonnées relatives de l’émetteur et du
récepteur :

s (r) =
∫

h (r, ρ) e (r − ρ) d3ρ

s (r) =
∫

T (r, k) e (k) expjk·r d3k

s (k) =
∫

H (kd, k − kd) e (k − kd) d3kd

s (r) =
∫

U (kd, ρ)e (r − ρ) expjkd ·r d3ρd3kd

(1.11)

où les vecteurs r et ρ sont la position du récepteur et la position relative de l’émission par rapport
à la réception, duales des vecteurs de pulsation Doppler spatiale kd et de pulsation spatiale k.
Les expressions précédentes sont équivalentes et reliées par transformées de Fourier, comme le
montre le schéma (1.6) ; les opérateurs de TF étant définis dans le tableau (1.2). La fonction
h (r, ρ) est la réponse impulsionnelle variant dans l’espace ou fonction d’étalement des posi-
tions relatives, la fonction T (r, k) est la fonction de transfert variant dans l’espace, la fonction
H (kd, k) est la fonction bi-fréquentielle ou fonction d’étalement en pulsation spatiale et la fonc-
tion U (kd, ρ) est la fonction d’étalement position relative-pulsation spatiale Doppler.

h(r,ρ)

U (kd,ρ) T (r,k)

F ρ/k
H(kd,k)

F r/kd

F r/kd
F ρ/k

r : position de réception ou absolue
ρ : translation émetteur– récepteur

k : pulsation spatiale
kd : pulsation Doppler spatiale

FIG. 1.6: Fonctions spatiales du canal du second type – Coordonnées spatiales relatives
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Domaines duals Transformée directe Transformée inverse

r � kd (Fr/kd
)

∫
(·) exp (−jkd · r) d3r

1
(2π)3

∫
(·) exp (jkd · r) d3kd

k � ρ (Fk/ρ)
∫

(·) exp (jk · ρ) d3k
1

(2π)3
∫

(·) exp (−jk · ρ) d3ρ

TAB. 1.2: Définition des transformées de Fourier dans le domaine spatial pour la forme 2 – Cas général

Comme nous nous plaçons dans le contexte de la caractérisation des ondes électromagnétiques
en zone locale [11], et qu’il existe une relation de dispersion liant la fréquence du signal au
nombre d’onde et que nous sommes en présence d’ondes planes réelles, les relations (1.5) peuvent
se simplifier par :

s (rr) =
∫
S

h̃ (rr, re) e (re) d3re

s (rr) =
∫
S

h̃Pe (rr,Ωe)eP (Ωe) dΩe

sP (Ωr) =
∫
S

h̃Pr (Ωr, re) e (re) d3re

sP (Ωr) =
∫
S

h̃Pr;Pe (Ωr,Ωe)eP (Ωe) dΩe

(1.12)

où Ωr et Ωe représentent des vecteurs à 2 éléments contenant les angles d’azimut et d’élévation,
respectivement au niveau du site d’émission et au niveau du site de réception. Dans le cas d’ondes
planes réelles transverses, la réponse bi-directionnelle est donnée par transformation des coor-
données cartésiennes en coordonnées verticale et horizontale d’une onde TEM MT (Ω) [11] :

h̃PT (Ωr,Ωe) = MT (Ωr) h̃Pr;Pe (Ωr,Ωe) MT
T (Ωe) (1.13)

Cette transformation en coordonnées de polarisation verticale et horizontale permet de réduire la
dimension des matrices de 3 × 3 à 2 × 2, et donne un sens physique plus prononcé permettant
une meilleure compréhension des phénomènes. Par transformée de Fourier de la réponse bi-
directionnelle h̃PT (Ωr,Ωe), nous obtenons la réponse angulaire d’émission h̃PT (rr,Ωe), la
réponse angulaire de réception h̃PT (Ωr, re), et la réponse spatiale TEM h̃PT (rr, re) présentées
par la figure (1.7).

Comme le spectre angulaire est une caractérisation complète uniquement en zone locale, afin
d’associer une représentation temps-fréquence [30, 31] à la caractérisation angulaire, nous utili-
serons la transformée de Fourier à temps court (STFT) [1,11]. Les relations (1.12) se généralisent
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F rr/Ωr

h̃PT (Ωr, re)

h̃PT (Ωr,Ωe)

h̃PT (rr,Ωe)

F re/Ωe
F rr/Ωr

h̃PT (rr, re)

F er/Ωe

FIG. 1.7: Fonctions spatiales caractéristiques du canal de propagation radioélectrique en zone locale

Domaines duals Transformée directe Transformée inverse

rr � (rr,Ωr)
(STFTr)

2
(λ′

r)
2

∫
S f (r′

r, ·) γ∗
rr,Ωr

(r′
r) d3r′

r

1
4π

∫
S f (γ) (r′

r,Ω
′
r, ·) γr′

r,Ω′
r
(rr) dr′

rdΩ′
r

re � (re,Ωe)
(STFTe)

2
(λ′

e)
2

∫
S f (·, r′

e) γ∗
re,Ωe

(r′
e) d3r′

e

1
4π

∫
S f (γ) (·, r′

e,Ω
′
e) γr′

e,Ω′
e
(re) dr′

edΩ′
e

TAB. 1.3: Définition des transformées position-direction dans le domaine spatial pour la première forme
de représentation

pour devenir :

s (rr) =
∫
S

h̃ (rr, re) e (re) d3re

s (rr) =
∫
S

h̃
(γ)

Pe
(rr, re,Ωe)e

(γ)
P (re,Ωe) dΩed

3re

s
(γ)
P (rr,Ωr) =

∫
S

h̃
(γ)

Pr
(rr,Ωr, re) e (re) d3re

s
(γ)
P (rr,Ωr) =

∫
S

h̃
(γ)

Pr;Pe
(rr,Ωr, re,Ωe)e

(γ)
P (re,Ωe) dΩed

3re

(1.14)

Les relations entre les fonctions introduites dans (1.14) sont rappelées dans le tableau (1.3)
où f représente une fonction de canal et f (γ) est la STFT spatiale correspondante. Comme
précédemment, dans le cas d’ondes planes réelles transverses, la fonction est donnée par trans-
formation des coordonnées cartésiennes en coordonnées verticale et horizontale d’une onde TEM

MT (Ω) [11] :

h̃
(γ)

PT (rr,Ωr, re,Ωe) = MT (Ωr) h̃
(γ)

Pr;Pe
(rr,Ωr, re,Ωe)MT

T (Ωe) (1.15)

A partir de la fonction matricielle 2× 2 introduite dans (1.15), il est possible d’obtenir par STFT

les 3 autres fonctions représentées par la figure (1.8).
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STFTe

h̃
(γ)

PT (rr, re)h̃
(γ)

PT (rrΩr, re,Ωe)

h̃
(γ)

PT (rr, re,Ωe)

h̃
(γ)

PT (rr,Ωr, re)

STFTe

STFTr

STFTr

FIG. 1.8: Fonctions spatiales caractéristiques du canal de propagation radioélectrique

1.3.2.2 Domaine temporel

Contrairement au domaine spatial où la première forme de représentation est la plus appro-
priée (elle fait intervenir l’espace à l’émission et l’espace à la réception), c’est la deuxième forme
de représentation qui est la plus intuitive pour le domaine temporel dans le cas sous-étalé [32,33].
Ceci explique son utilisation fréquente pour la description du canal dans le domaine tempo-
rel [10, 32–36]. Pour la deuxième forme de représentation, les 4 relations entrée-sortie constitu-
tives sont les suivantes [10] :

s (t) =
∫

h (t, τ) e (t− τ) dτ

s (t) =
∫

T (t, f) e (f) exp (j2πft) df

s (f) =
∫

H (fd, f−fd) e (f − fd) dfd

s (t) =
∫ ∫

U (fd, τ) e (t− τ) exp (j2πfdt) dτdfd

(1.16)

où f et t sont les variables naturelles de fréquence et de temps (changement de l’état du ca-
nal au cours du temps), τ et fd sont les variables d’étalement de retard de propagation et de
décalage Doppler. Les expressions introduites dans (1.16), mathématiquement équivalentes mais
d’interprétations physiques complémentaires, sont reliées par TF comme illustrée par la figure
(1.9) ; les opérateurs de TF étant définis dans le tableau (1.4). h (t, τ) est la réponse impulsion-
nelle variant dans le temps ou fonction d’étalement des retards, T (t, f) est la fonction de transfert
variant dans le temps, H (fd, f) est la fonction bi-fréquentielle ou fonction d’étalement Doppler
et U (fd, τ) est la fonction d’étalement retards Doppler.

Pour dresser l’analogie entre le domaine temporel et le domaine spatial, on peut comparer les
variables t et f aux variables r et k et τ et fd aux variables ρ et kd.
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T (t, f)

h(t, τ)

U(fd, τ)

F τ/f

F τ/f

H(fd, f)
F t/fd

F t/fd

f : fréquence
fd : Doppler

τ : retard
t : temps

FIG. 1.9: Fonctions temporelles du canal du second type – Coordonnées temporelles relatives

Domaines duals Transformée directe Transformée inverse

t � fd (Ft/fd
)

∫
(·) exp (−j2πfdt) dt

∫
(·) exp (j2πfdt) dfd

τ � f (Fτ/f )
∫

(·) exp (j2πτf) df
∫

(·) exp (−j2πτf) dτ

TAB. 1.4: Définition des transformées de Fourier dans le domaine temporel pour la deuxième forme de
représentation
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h̃(tr, te)

h̃(fr, te) h̃(tr, fe)

F tr/fr

F te/fe

h̃(fr, fr)
F tr/fr

F te/fe

tr : instant de réception
fr : fréquence en réception

fe : fréquence en émission
te : instant d’émission

FIG. 1.10: Fonctions temporelles du canal du premier type — Coordonnées temporelles absolues

La deuxième forme de représentation, basée sur les temps absolus en émission et en réception,
est décrite par les 4 relations constitutives suivantes :

s (tr) =
∫

h̃ (tr, te) e (te) d3te

s (tr) =
∫

h̃ (tr, fe) e (fe) d3fe

s (fr) =
∫

h̃ (fr, te) e (te) d3te

s (fr) =
∫

h̃ (fr, fe) e (fe) d3fe

(1.17)

où te et tr représentent, respectivement, le temps d’émission et le temps de réception et fe et fr

représentent, respectivement, la fréquence d’émission et la fréquence de réception. La fonction
h̃ (tr, te) représente donc le lien entre la valeur émise à l’instant te et la valeur reçue à l’instant tr.
Les expressions introduites dans (1.17), mathématiquement équivalentes mais d’interprétations
physiques complémentaires, sont reliées par TF comme illustré par la figure (1.10) ; les opérateurs
de TF étant définis dans le tableau (1.5)

1.3.3 Caractérisation stochastique

Une description stochastique complète de ces fonctions aléatoires devrait porter sur une fonc-
tion de densité de probabilité multidimensionnelle ou, de manière équivalente sur l’ensemble
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Domaines duals Transformée directe Transformée inverse

tr � fr (Ftr/fr)
∫

(·) exp (−j2πfrtr) dtr
∫

(·) exp (j2πfrtr) dfr

te � fe (Fte/fe)
∫

(·) exp (−j2πfete) dte
∫

(·) exp (j2πfete) dte

TAB. 1.5: Définition des transformées de Fourier dans le domaine temporel pour la première forme de
représentation

des moments statistiques. Pratiquement, les causes de variations au cours du temps des ca-
naux de propagation étant nombreuses et très complexes, cette description est irréaliste. La ca-
ractérisation de leur évolution aléatoire requiert alors le calcul des moments statistiques ou, de
manière équivalente, des densités de probabilité de l’ensemble des processus rentrant en compte,
ce qui paraı̂t difficilement envisageable en pratique. En revanche, en admettant certaines hy-
pothèses sur le comportement gaussien des variations à petite échelle du canal, une analyse des
moments du premier et second ordre, définis respectivement par la moyenne et les fonctions de
corrélation, suffit pour appréhender le comportement énergétique du milieu et propose une des-
cription énergétique complète pour la caractérisation des canaux de propagation. Cette restriction
demeure acceptable pour les liaisons sans fil à courte distance, limitées en puissance, dans des
environnements riches en diffuseurs et confère un comportement gaussien aux variations à petite
échelle du canal.

1.3.3.1 Domaine temporel

Cas Général : Afin d’obtenir une caractérisation statistique générale du canal de propaga-
tion, nous introduisons les fonctions d’autocorrélation R h (t, τ ; t′, τ ′), R T (t, f ; t′, f ′),
R H (fd, f ; f ′

d, f
′) et R U (fd, τ ; f ′

d, τ
′) :

R h

(
t, τ ; t′, τ ′) = E

{
h (t, τ)h∗ (t′, τ ′)}

R T

(
t, f ; t′, f ′) = E

{
T (t, f) T ∗ (t′, f ′)}

R H

(
fd, f ; f ′

d, f
′) = E

{
H (fd, f) H∗ (f ′

d, f
′)}

R U

(
fd, τ ; f ′

d, τ
′) = E

{
U (fd, τ) U∗ (f ′

d, τ
′)} (1.18)

Les couples de variables (t, t′), (τ, τ ′), (f, f ′) et (fd, f
′
d) sont respectivement représentatifs des

axes retards, temps, fréquence et Doppler. Les 4 fonctions d’autocorrélation sont liées par une
double transformée de Fourier et la représentation de ces relations est donnée par la figure (1.12).

Hypothèse de stationnarité et modèle WSSUS : L’hypothèse WSS Wide Sense Stationary
consiste à supposer que le canal de propagation est stationnaire au sens large dans le temps vis-
à-vis des variations rapides. En effet, au regard du temps d’observation du canal de propagation
assez bref, les variations lentes à moyenne échelle sont considérées négligeables et les variations
rapides stationnaires à l’ordre 2. Cela signifie que la valeur moyenne de la réponse impulsionnelle
du canal h(τ, t) et la fonction d’autocorrélation R h (t, τ ; t′, τ ′) sont invariantes dans le temps et
implique la décorrélation dans le domaine Doppler.
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R h(t, τ ; t′, τ ′)

R U(fd, τ ; f ′
d, τ

′)

F t,t′/fd,f ′
d

F f,f ′/τ,τ ′ F t,t′,fd,f ′
d

F f,f ′/,τ,τ ′

R T (t, f ; t′, f ′)

R H(fd, f ; f ′
d, f

′)

FIG. 1.11: Fonctions de corrélation temporelle du canal

L’hypothèse US Uncorrelated Scattering consiste à supposer que les perturbations dues à des
diffuseurs produisant des retards différents sont décorrélées. En d’autres termes, cela signifie que
les variations d’amplitudes et de phases subies par un trajet sont décorrélées de celles affectant
les autres trajets composant la réponse impulsionnelle et implique la stationnarité en fréquence.

La combinaison des deux hypothèses précédentes conduit à l’hypothèse WSS-US Wide Sense
Stationary Uncorrelated Scattering. Cela signifie que la fonction de transfert variant dans le
temps peut être considérée comme un processus bidimensionnel stationnaire au sens large1 (on
parle plus exactement de stationnarité au sens large sur un intervalle [37]) selon les variables de
temps et de fréquence. Les fonctions d’autocorrélation définies par (1.18) ne dépendent plus que
de 2 variables et se réduisent à :

R h

(
t, τ ; t′, τ ′) = δ

(
τ ′ − τ

)
P
(
t′ − t, τ

)
R T

(
t, f ; t′, f ′) = RT

(
t′ − t, f ′ − f

)
R H

(
fd, f ; f ′

d, f
′) = δ

(
f ′

d − fd

)
Q
(
fd, f

′ − f
)

R U

(
fd, τ ; f ′

d, τ
′) = δ

(
f ′

d − fd

)
δ
(
τ ′ − τ

)
D (fd, τ)

(1.19)

où P (∆t, τ), Q (fd, ∆f ), D (fd, τ) s’interprètent comme les densités de puissance temps-retards,
fréquence-Doppler, retards-Doppler et où RT (∆t, ∆f ) est la fonction d’autocorrélation temps-
fréquence avec ∆t = t′− t et ∆f = f ′− f . Ces quatre fonctions sont reliées par transformée de
Fourier simple (théorème de Wiener-Kintchine), comme illustré par la figure (1.12). La réponse
temporelle du canal WSSUS est entièrement caractérisée par l’une quelconque de ces quatre fonc-
tions, le plus souvent le spectre en retard-Doppler D (fd, τ) ou la fonction d’autocorrélation en
temps-fréquence RT (∆t, ∆f ). Ces deux fonctions apportent respectivement des renseignements
sur l’étalement de l’énergie, et la cohérence du canal en temps et en fréquence.

A priori, les différents domaines sont interdépendants et il n’est pas possible de les traiter
séparément. Cependant, pour la plupart des milieux de propagation rencontrés, il est suffisant,
au prix d’une erreur négligeable, d’examiner les fonctions suivant chaque axe pour extraire les

1Dans le cas gaussien, la stationnarité au sens large implique donc la stationnarité au sens strict.
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FDeltaf τ

F∆f τ

F∆t/fd

D(fd, τ)

Q(fd, ∆f )

P (∆t, τ)

RT (∆t, ∆f )

F∆t/fd

FIG. 1.12: Fonctions caractéristiques temporelles d’ordre 2 d’un canal WSSUS

informations essentielles [38]. On passe donc aux fonctions réduites du canal :

Pτ (τ) �
∫

D (fd, τ) dfd = P (0, τ)

Pfd
(fd) �

∫
D (fd, τ) dτ = Q (fd, 0)

Rfreq (∆f) � RT (0, ∆f) =
∫

Q (fd, ∆f) dfd =
∫

Pτ (τ) expj2π∆fτ dτ

Rtemps (∆t) � RT (∆t, 0) =
∫

P (∆t, τ) dτ =
∫

Pfd
(fd) expj2π∆tfd dfd

(1.20)

Paramètres caractéristiques du canal WSSUS : A partir de ces quatre fonctions réduites, nous
pouvons déduire les paramètres caractéristiques de dispersion et de corrélation du canal WSSUS.
Les paramètres d’étalement dans le domaine des retards et Doppler sont obtenus par le calcul de
l’écart-type largement utilisé lors des études de propagation. Nous obtenons ainsi les paramètres
de dispersion quadratique telles que la moyenne des retards et des décalages Doppler :

στ =

(∫
(τ − τ)2 Pτ (τ) dτ∫

Pτ (τ) dτ

)1/2

σfd
=

(∫ (
fd − fd

)2
Pfd

(fd) dfd∫
Pfd

(fd) dfd

)1/2
(1.21)

où τ et fd sont respectivement le retard moyen et le Doppler moyen définis par :

τ =
∫

τP̃τ (τ) dτ∫
P̃τ (τ) dτ

ν =
∫

νP̃ν (ν) dν∫
P̃ν (ν) dν

(1.22)
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avec P̃τ (τ) = Pτ (τ) /A la fonction normalisée par l’atténuation de puissance moyenne A (aussi
appelée perte de puissance moyenne ou path Loss) :

A �
∫

Pτ (τ) dτ =
∫

Pν (ν) dν = RT (0, 0) (1.23)

La dispersion des retards se caractérise dans le domaine fréquentiel par une corrélation plus ou
moins importante entre les différentes composantes spectrales. Pour quantifier cette dépendance
entre les fréquences, la bande de cohérence à n% notée Bc,n% est définie par la relation suivante :

min
{
Bc,n%

}
tel que

∣∣∣∣∣Rfreq

(
Bc,n%

)
RT (0, 0)

∣∣∣∣∣ = n/100 (1.24)

Par analogie à la bande de cohérence qui est le paramètre dual de la dispersion des retards, le
temps de cohérence à n% notée Tc,n% est le dual de l’étalement Doppler. Ce temps, représentant
l’écart temporel au-delà duquel l’état du canal est décorrélé par rapport à son état initial, est défini
selon la relation suivante :

min
{
Tc,n%

}
tel que

∣∣∣∣∣Rtemps

(
Tc,n%

)
RT (0, 0)

∣∣∣∣∣ = n/100 (1.25)

D’autres paramètres d’étalement tels que la fenêtre ou l’intervalle (des retards ou Doppler) peu-
vent être définis [39, 40]. Il est aussi possible de définir des paramètres de forme tel que le
skewness et le kurtosis des retards ou du Doppler [40]. Ces paramètres sont respectivement les
cumulants d’ordre 3 et 4 normalisés et permettent de caractériser la forme (la symétrie et conca-
vité/convexité) des profils de puissance moyens.

1.3.3.2 Domaine spatial

La caractérisation stochastique dans le domaine spatial présentée ici, est une synthèse suc-
cincte des travaux de J. Guillet [11] proposant une description complète du domaine spatial en
zone locale incluant la polarisation.

Cas général : Les fonctions déterministes du canal sont étendues à la statistique au second
ordre. Une classe de fonctions de corrélation est ainsi élaborée, correspondant à la représentation
du premier type, en coordonnées absolues :

R ′
h̃

(
rr, re; r′

r, r
′
e

)
= E

{
h̃ (rr, re) ⊗ h̃

∗ (
r′

r, r
′
e

)}
R ′

h̃

(
rr, ke; r′

r, k
′
e

)
= E

{
h̃ (rr, ke) ⊗ h̃

∗ (
r′

r, k
′
e

)}
R ′

h̃

(
kr, re; k′

r, r
′
e

)
= E

{
h̃ (kr, re) ⊗ h̃

∗ (
k′

r, r
′
e

)}
R ′

h̃

(
kr, ke; k′

r, k
′
e

)
= E

{
h̃ (kr, ke) ⊗ h̃

∗ (
k′

r, k
′
e

)}
(1.26)

Les fonction introduites par (1.26) décrivent entièrement les propriétés de corrélation spatiale
pour différentes positions d’émission et de réception (re, rr), ou de pulsation spatiale d’émission
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et de réception (ke, kr), et différentes composantes de polarisation. Chacune des fonctions de
corrélation décrites dans (1.26) est en fait une matrice de corrélation de dimension 9×9 compor-
tant les fonctions d’autocorrélation et d’intercorrélation entre les 9 canaux formés par la dimen-
sion polarisation.

Simplification des fonctions position-direction : Comme dans le cas déterministe, nous consi-
dérons des distributions locales, le nombre d’onde constant et des ondes planes réelles trans-
verses. Néanmoins, la différence majeure réside dans le fait qu’ici nous nous intéressons à l’as-
pect énergétique dans un contexte aléatoire. A partir des fonctions définies dans la figure (1.8)
et de la fonction de corrélation fenêtrée R (γ)

PT (rr, re;∆r,∆e) définie dans [11], nous pouvons
définir la matrice des spectres et inter-spectres physiques de transfert spatial d’un canal aléatoire,
c’est-à-dire l’espérance de la matrice des spectres physiques associée à la réponse spatiale

h̃
(γ)

PT (rr, re) :

SPPT (rr,Ωr; re,Ωe)︸ ︷︷ ︸
4×4

= E
{

h̃
(γ)

PT (rr,Ωr, re,Ωe)⊗ h̃
(γ)∗
PT (rr,Ωr, re,Ωe)

}
(1.27)

=
4

(λ′
e)

2 (λ′
r)

2

∫ ∫
R (γ)

PT (rr, re; ∆rr, ∆re)

exp
(
−j2π

(
k′

r�ar (Ωr) ·∆rr + k′
e�ar (Ωe) ·∆re

))
d3∆rrd

3∆re

Nous pouvons définir d’autres fonctions matricielles de la même manière que dans (1.28) et
ainsi aboutir à la représentation de la figure (1.13).

SPPT (rr,Ωr; re,∆re)

R (γ)
PT (rr, re;∆re,∆rr)

F∆rr,Ωr

F∆re,Ωe

SPPT (rr,Ωr; re,Ωe)

SPPT (rr,∆rr; re,Ωe)

RPT (rr, re;∆re,∆rr)

F∆re,Ωe

F∆rr,Ωr

FIG. 1.13: Fonctions caractéristiques spatiales à l’ordre 2 du canal de propagation radioélectrique
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Hypothèse de stationnarité et canal S-WSS ou S-US : L’hypothèse de stationnarité au sens
large consiste à supposer que le canal de propagation est stationnaire au sens large sur des pe-
tites zones de déplacement en émission et en réception. En effet, sur ces zones d’espace de taille
réduite, les variations lentes à moyenne échelle sont considérées négligeables et les variations
rapides stationnaires à l’ordre 2. Cela signifie que toutes les fonctions précédentes deviennent
indépendantes des variables de positions absolues de réception rr et d’émission re. La station-
narité au sens large selon les variables de position d’émission et de réception est équivalente à
une décorrélation totale pour des pulsations spatiales différentes, et donc en particulier pour des
directions différentes, que ce soit en émission ou en réception. Cette constatation, nous permet
donc de dire que le canal de propagation est considéré comme un canal spatialement stationnaire
au sens large S-WSS ou bien un canal à diffuseurs spatialement décorrélés S-US. Les fonc-
tions caractéristiques d’ordre 2 liées aux coordonnées verticale et horizontale de polarisation,
représentées par la figure (1.14) peuvent se simplifier et deviennent alors :

RPT (rr, re; ∆rr, ∆re) � RPT (∆rr, ∆re)

R (γ)
PT (rr, re; ∆rr, ∆re) � R (γ)

PT (∆rr, ∆re)

SPPT (rr,Ωr; re, ∆re) � PPTr (Ωr; ∆re)

SPPT (rr, ∆rr; re,Ωe) � PPTe (∆rr;Ωe)

SPPT (rr,Ωr; re,Ωe) � PPTer (Ωr;Ωe)

(1.28)

F∆rr,Ωr

F∆re,Ωe

R (γ)
PT (∆re;∆rr)

PPT (Ωe;Ωr)

PPT (Ωe;∆rr)PPT (∆re;Ωr)

F∆rr,Ωr

F∆re,Ωe

RPT (∆re;∆rr)

FIG. 1.14: Fonctions caractéristiques spatiales à l’ordre 2 du canal de propagation radioélectrique dans le
cas stationnaire – cas scalaire

Paramètres caractéristiques du canal dans le domaine spatial : Comme dans le cas tem-
porel, afin d’interpréter plus immédiatement les principales caractéristiques d’un canal dans le
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domaine spatial, il est souvent utile de définir des fonctions simplifiées et des paramètres ca-
ractéristiques synthétisant l’information. Afin de réduire le nombre de variables de ces fonctions,
il nous est possible de définir des fonctions marginales d’émission et de réception, permattant
de diminuer le nombre de variables sur chacun des 2 sites et de réduire le nombre d’éléments
de la matrice. Cette simplification de la caractérisation est obtenue par l’introduction de fonc-
tions scalaires [1, 41, 42] permettant la représentation d’un des éléments des matrices introduites
(1.28). Cette représentation est illustrée par la figure (1.15). La définition des paramètres dans le

P (Ωr;Ωe)

F∆re,Ωe

P (∆re;∆rr)

F∆rr,Ωr

F∆rr,Ωr

F∆re,Ωe

PR(Ωr;∆re) RP (∆rr;Ωr)

FIG. 1.15: Fonctions caractéristiques spatiales à l’ordre 2 du canal de propagation radioélectrique dans le
cas stationnaire

domaine spatial n’est pas exactement similaire à ceux du domaine temporel du fait de l’aspect
tri-dimensionnel de la dimension spatiale et de la définition modulo 2π des angles. Ainsi, on
définit des fonctions simplifiées variant selon une variable scalaire d’espace. Les paramètres que
l’on introduit sont basés sur la description scalaire du canal.

Nous définissons le profil de puissance moyen angulaire en émission, le profil de puissance
moyen angulaire en réception, la fonction de corrélation en émission ainsi que la fonction de
corrélation en réception :

P e (θe, φe) =
1
4π

∫
P (Ωr,Ωe) dΩr = RP (0,Ωe)

P r (θr, φr) =
1
4π

∫
P (Ωr,Ωe) dΩe = PR (Ωr, 0)

Re (∆re) = R (0, ∆re) =
1
4π

∫
PR (Ωr, ∆re) dΩr

Rr (∆rr) = R (∆rr, 0) =
1
4π

∫
RP (∆rr,Ωe) dΩe

(1.29)

Nous définissons le gain moyen par :

P =
1
4π

∫
P e (θe, φe) dΩe =

1
4π

∫
P r (θr, φr) dΩr = Re (0) = Rr (0) (1.30)
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Nous définissons les paramètres de dispersion angulaire RMS d’élévation en émission et en
réception par :

σφe =

√∫ (
φe − φe

)2
P e (θe, φe) dΩe/

(
4πP

)
σφr =

√∫ (
φr − φr

)2
P r (θr, φr) dΩr/

(
4πP

) (1.31)

où φe et φr sont les directions moyennes d’émission et de réception en élévation dé finies par :

φe =
∫

φeP
e (θe, φe) dΩe/

(
4πP

)
φr =

∫
φrP

r (θr, φr) dΩr/
(
4πP

) (1.32)

Le calcul des dispersions angulaires RMS azimutales se fait d’une manière un peu différente
du fait de la définition modulo 2π des angles d’azimut. Ils sont définis, respectivement, en
émission et en réception par :

σθe =

√∫ ∫ θe+π

θe−π

(
θe − θe

)2
P e (θe, φe) dΩe/

(
4πP

)
σθr =

√∫ ∫ θr+π

θr−π

(
θr − θr

)2
P r (θr, φr) dΩr/

(
4πP

) (1.33)

où les directions moyennes d’émission et de réception en azimut s’expriment par :

αe expjθe =
∫

P e (θe, φe) exp (jθe) dΩe

αr expjθr =
∫

P r (θr, φr) exp (jθr) dΩr

(1.34)

De la même manière que nous avons défini le temps de cohérence et la bande de cohérence, il
est possible de définir la distances de corrélation (en émission et en réception) pour une direction
particulière de l’espace, c’est-à-dire pour une direction de déplacement donnée. Dans ce sens,
nous définissons les fonctions de corrélations suivantes :

Re
Θ′

e,Φ′
e
(∆re) = Re

(
�ar

(
Θ′

e, Φ
′
e

)
·∆re

)
(1.35)

Rr
Θ′

r,Φ′
r
(∆rr) = Rr

(
�ar

(
Θ′

r, Φ
′
r

)
·∆rr

)
Ces fonctions correspondent aux fonctions de corrélation spatiales évaluées selon la direction de
déplacement Θ′

e, Φ
′
e (azimut et élévation) en émission et Θ′

r, Φ
′
r en réception. Il est possible de re-

lier chacune de ces fonctions leurs profils de puissance moyens respectifs. Pour le site d’émission,
nous obtenons :

Re
Θ′

e,Φ′
e
(∆re) =

1
4π

∫
P e (θe, φe) exp

(
jk′ (�ar

(
Θ′

e, Φ
′
e

)
· �ar (θe, φe)

)
∆re

)
dΩe(1.36)

=
1
2π

∫
P e

Θ′
e,Φ′

e

(
k̃e

)
exp

(
jk̃e∆re

)
dk̃e
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En posant k̃ = k′ (�ar (Θ′
r, Φ

′
r) · �ar (θe, φe)) = k′ cos (Ψ), nous pouvons remarquer que le

spectre P e
Θ′

e,Φ′
e
(k̃e) ne dépend en fait que de l’angle Ψ (angle de l’onde relativement à la direction

de déplacement) puisque k′ est considéré constant et défini par le milieu. Par analogie, nous
peuvons obtenir les mêmes résultats pour la réception.

Les distances de corrélation en émission et en réception (sous-entendues pour les directions
de déplacement considérées) sont respectivement définies par :

min
{

De
c,n% > 0

}
tel que

∣∣∣Re
Θ′

e,Φ′
e

(
De

c,n%

)∣∣∣ /P =
n

100
min

{
Dr

c,n% > 0
}

tel que
∣∣∣Rr

Θ′
r,Φ′

r

(
Dr

c,n%

)∣∣∣ /P =
n

100

(1.37)

Nous pouvons également définir les étalements en pulsation spatiale (scalaire) de la manière
suivante :

σ
k̃e

=

√∫ (
k̃e − k̃e

)2
P e

Θ′
e,Φ′

e

(
k̃e

)
dk̃e/

(
2πP

)
σ

k̃r
=

√∫ (
k̃r − k̃r

)2
P r

Θ′
r,Φ′

r

(
k̃r

)
dk̃r/

(
2πP

) (1.38)

où k̃e et k̃r sont respectivement la pulsation spatiale moyenne d’émission et de réception :

k̃e =

√∫
k̃eP e

Θ′
e,Φ′

e

(
k̃e

)
dk̃e/

(
2πP

)
k̃r =

√∫
k̃rP r

Θ′
r,Φ′

r

(
k̃r

)
dk̃r/

(
2πP

) (1.39)

1.4 Objectif des mesures de propagation

La synthèse des domaines temps-espace sous les hypothèses de stationnarité, aboutit au canal
de propagation ST-WSSUS lorsque l’hypothèse WSSUS (stationnarité en temps et en fréquence)
ainsi que l’hypothèse S-WSS (stationnarité du canal selon les variables de position d’émission et
de réception) sont valides. On parle alors de canal ST-WSSUS.

L’objectif d’un sondeur de canal est de mesurer aussi précisément que possible l’une des 16
fonctions du système initial de Bello, les autres fonctions étant retrouvées par simple ou double
transformée de Fourier selon les variables τ , t, f , fd, re ou rr. De cette mesure peuvent alors
être extraits les paramètres statistiques (dispersion et corrélation) permettant de modéliser le ca-
nal auquel nous nous intéressons. C’est pourquoi nous nous fixons comme objectif la mesure
aussi précise que possible de l’une des quatre fonctions de départ, c’est-à-dire h (t, τ, rr, re),
H (fd, f, rr, re), T (fd, τ, rr, re) ou U (fd, τ, rr, re). Cet objectif suppose d’observer le canal
sur les axes temps (ou Doppler), retard (ou fréquence) et position en émission et réception si-
multanément. Dans le contexte de notre étude, ces hypothèses de stationnarité étant valides et
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admises, l’étude des paramètres statistiques d’ordre 1 et 2 permettrons d’accéder aux paramètres
caractéristiques du canal de propagation MIMO.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié différents aspects du canal de propagation radioélectrique.
Les points suivants ont été discutés :

• le formalisme mathématique des signaux spatio-temporels, les mécanismes physiques de
la propagation radioélectrique et l’influence de l’environnement sur la propagation ;

• la description mathématique des dimensions spatiale et temporelle du canal de transmission
dans le cas général et sous les conditions de stationnarité, et l’établissement de paramètres
statistiques de sélectivité et de dispersion permettant le paramètrage des modèles de pro-
pagation ;

• l’objectif des mesures de propagation.

Cette première partie nous a permis de choisir le type de mesure le plus pertinent pour notre
application : ce choix consiste à mesurer directement l’une des quatre fonctions définissant le
canal de propagation spatio-temporel, implique l’utilisation d’un sondeur large bande et d’échan-
tillonneurs spatiaux à l’émission et à la réception dont la mise en œuvre n’est pas triviale. Aussi
allons-nous aborder maintenant les différentes techniques envisageables pour atteindre ces objec-
tifs.
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caractérisation du canal

Sommaire
2.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 39
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2.1 Introduction

Une caractérisation fine et précise du canal de propagation radiomobile est essentielle et vi-
tale, pour la conception, la simulation et l’évaluation des performances des systèmes de

communication radiomobile. En raison d’une demande de plus en plus importante de services
à haut débit et à accès multiples, la plupart des systèmes de communication sans fil sont large
bande en comparaison à la bande de cohérence des canaux rencontrés [43]. Ainsi, il est devenu
nécessaire et commun d’utiliser des sondeurs large bande [44–47]. Globalement, il existe quatre
types de sondeurs de canal [45–47] :

1. Les sondeurs basés sur les techniques impulsionnelles,

2. Les sondeurs basés sur les techniques de corrélation (PRBS1 ou de déconvolution),

3. Les sondeurs à corrélation glissante (STDCC2),

4. Les sondeurs à balayage de fréquence (FMCW3).

Une cinquième technique est le balayage de fréquence utilisant un analyseur de réseaux.
Cette technique de mesure ne sera pas considérée dans ce document car elle impose l’invariance
du canal de propagation pendant le temps de la mesure, qui pour ce type d’équipement est de
l’ordre de la centaine de millisecondes dans le meilleur des cas.

1PRBS : Pseudo Random Binary Sequence
2STDCC : Swept Time Delay Cross Correlator
3FMCW : Frequency Modulated Continous Wave
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Les différentes techniques de mesure basées sur des techniques de corrélation/compression
d’impulsions et par hypothèse, le canal de propagation doit rester invariant lors de la période de
mesure. L’exploration des canaux de propagation dans des gammes de fréquence de plus en plus
élevées engendre des décalages Doppler de plus en plus importants et des variations du canal de
plus en plus rapides (généralement nous constatons que les vitesses de déplacement décroissent
avec l’augmentation des fréquences en raison des types d’applications visées).

Ce chapitre est consacré à la description des méthodes de mesures adaptées à la caractérisation
des canaux de propagation radioélectrique d’un point de vue temporel et spatial.

2.2 Le sondage de canal : définition et dimensionnement

Un sondeur de canal de propagation généré un signal périodique de référence x(t) (représentation
complexe en bande de base) donné par ,

x(t) =
N−1∑
k=0

p̃ (t + kTrep) (2.1)

constitué d’une répétition d’impulsions p̃(t). Le signal reçu au niveau du récepteur s’écrit :

y(t) =
(∫ ∞

−∞
h(t, τ)x(t− τ)dτ

)
∗ f(t) ∗ p′(t) + n(t) (2.2)

C’est la convolution du signal de référence avec la réponse impulsionnelle variant dans le temps
du canal de propagation h(t, τ), la fonction de filtrage f(t), et une estimation du signal de
référence p′(t) en présence de bruit blanc additif gaussien (BBAG) n(t). La fonction de filtrage in-
clue tous les filtrages et distorsions linéaires. L’estimation du signal de référence peut être obtenu
par filtrage adapté, avec p′(t) = p∗(−t), soit par filtrage inverse :

p′(t) = F−1

{
1

F{p(t)} où F{p(t)} �= 0

}
(2.3)

soit une forme d’onde spécialement conçue afin d’optimiser certains paramètres, e.g. la dyna-
mique (mismatch filter [48]), l’enveloppe du signal, le PAPR4. En réalité, l’estimation de ce signal
de référence n’est pas exactement le signal de référence idéal mais l’impulsion filtrée :

p(t) = f(t) ∗ p̃ (t) (2.4)

caractérisée lors de la phase de calibrage [49].

La fonction de transfert du sondeur Tsondeur(f) est la transformée de Fourier de la réponse
du sondeur lorsque l’émetteur et le récepteur sont reliés l’un avec l’autre lors de la phase de
calibrage :

Tsondeur(f) = F
{
f(t) ∗ p′(t) ∗ p̃ (t)

}
(2.5)

4PAPR : Peak-to-Average Power Ratio
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Souvent, la fonction de transfert devrait être plate dans la bande d’analyse du sondeur, ainsi
l’estimation du signal de référence peut être approchée par un Dirac p′(t) ∗ p(t) ≈ δ(t) et le
signal en sortie du récepteur devient

y(t) ≈
∑

k

h(t, t− kTrep) (2.6)

La durée Trep représente la durée minimale entre deux acquisitions successives. Son inverse
frep = 1

Trep
est appelé la fréquence d’échantillonnage du canal. Les échantillons résultants sont

en fait les réponses impulsionnelles (RI) à différents instants du canal . Ce problème d’échantil-
lonnage bi-dimensionnel est dû au fait que le canal est variant dans le temps. Comme pour tous
les problèmes d’échantillonnage, le théorème de Shannon est suffisant afin d’éviter le repliement
de spectre. Dans ce contexte,

frep > 2νmax = 2fc
υmax

c
(2.7)

où 2νmax est connue et appelée le débit de Nyquist.

fc est la fréquence porteuse, υmax la vitesse maximale relative entre l’émetteur, les diffuseurs
et le récepteur et c ≈ c0 = 2.99792458 108 ms−1 est la vitesse de la lumière dans le vide. On
définit également une estimation du décalage Doppler maximal,

νmax = fc
υmax

c
(2.8)

caractérisant une limite haute pour les mesures sur les canaux variant dans le temps. Dans le cas
de l’échantillonnage spatial�xs entre deux mesures du canal de propagation pour une vitesse v
de déplacement, le théorème de l’échantillonnage spatial devient :

υ

�xs
> 2

υmax

λc
avec λc =

c

fc
(2.9)

Deux acquisitions consécutives du canal doivent être effectuées tous les�xs mètres (dans le pire
des cas) afin d’éviter le repliement de spectre. L’équation (2.9) peut être réécrite comme :

�xs <
v

vmax

λc

2
≤ λc

2
∀ υ tels que 0 < υ ≤ υmax (2.10)

Il est usuellement admis que le canal de propagation doit être échantillonné spatialement toutes
les demi-longueurs d’onde.

Dans le cas où les ondes sont réfléchies plusieurs fois avec des objets ayant une certaine
vitesse, la vitesse relative maximale dans les équations (2.7) à (2.10) doit être remplacée par :

v′ = Nmax · vmax (2.11)

où Nmax est le nombre maximal d’interactions de l’onde avec l’environnement. Cela a pour
conséquence que la finesse du pas d’échantillonnage spatial du canal doit être multiplié par un
facteur Nmax

5. En raison des fortes atténuations engendrées par les composantes diffuses du
canal, les longues distances parcourues, et les multiples composantes de réflexions/diffusions

5Une telle situation se rencontre principalement dans des environnements de type industriel où de nombreux objets
métalliques masquent ou obstruent les trajets.
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dans les scénarios de mesures, la limitation en terme de dynamique des outils de caractérisation
ne permettra pas de quantifier ces trajets.

Une condition supplémentaire pour l’identification des paramètres du canal est de dimen-
sionner correctement la fenêtre d’observation des retards afin d’éviter le repliement des trajets
fortement retardés. Cela implique que τmax < Trep = 1

frep
. En combinant cette condition avec

l’équation (2.7), nous obtenons :

0 ≤ �τmax < Trep <
1

2νmax
(2.12)

A partir de cette relation, nous avons aussi l’inégalité,

�τmaxνmax <
1
2

(2.13)

qui est la condition de sous-étalement des canaux de propagation [32–34, 50, 51]. Ainsi, afin
de réduire le repliement dans le domaine retard, la vitesse d’échantillonnage du canal doit être
supérieure à 1

�τmax
.

2.3 Caractérisation du canal

2.3.1 Caractérisation temps-fréquence du canal

2.3.1.1 Techniques temporelles

Les techniques temporelles, bien que pouvant se présenter sous différentes formes, ont un
point en commun : le signal émis est à large bande, c’est-à-dire que, contrairement aux mesures
fréquentielles, le récepteur doit traiter simultanément des signaux de fréquences différentes, per-
mettant de raccourcir le temps de mesure. De nombreuses méthodes ont été développées selon ce
principe. Nous présentons ici les plus courantes, en commençant par le sondage par impulsions
dont la première utilisation par Young et Lacy [52] à 450 MHz à New York date de 1950.

Sondage par impulsions : L’idée est d’émettre un signal radiofréquence impulsionnel [43,
44] et, en réception, d’observer les différents échos. Le récepteur effectue une démodulation
cohérente puis retrouve sur les voies en phase et en quadrature l’enveloppe complexe de la
réponse impulsionnelle du canal (figure 2.1). Nous notons h (τ, t) la réponse impulsionnelle du
canal. Le signal émis e (t) est de la forme :

e (t) = Π∆t (t) cos (2πfOLt) (2.14)

où Π∆t (t) est la fonction porte définie par :

Π∆t (t) =

{
1

∆t si t ∈ [−∆t/2; ∆t/2]
0 sinon

(2.15)
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Le signal reçu est donc r (t) = h(τ, t) ∗ e (t), soit :

r (t) =
∫ ∞

−∞
h (ξ, t) e (t− ξ) dξ (2.16)

ce qui donne :

r (t) =
1

∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

h (ξ, t) cos (2πfOL (t− ξ)) dξ (2.17)

Après démodulation cohérente, on obtient respectivement sur les voies en phase et en quadrature :

mI (t) =
1

∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

h (ξ, t) cos (2πfOLξ) dξ (2.18)

mQ (t) = − 1
∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

h (ξ, t) sin (2πfOLξ) dξ (2.19)

Notons alors M (t) = mI (t) + j mQ (t), soit :

M (t) =
1

∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

h (ξ, t) exp (−j2πfOLξ) dξ (2.20)

Remplaçons h (τ, t) par son enveloppe complexe hl (τ, t). Nous avons par définition :

h (τ, t) = � [hl (τ, t) exp (j2πfOLτ)] (2.21)

ce qui équivaut à :

h (τ, t) =
1
2

[hl (τ, t) exp (j2πfOLτ) + h∗
l (τ, t) exp (−j2πfOLτ)] (2.22)

On obtient alors :

M (t) =
1

2∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

(hl (ξ, t) + h∗
l (ξ, t)) exp (−j4πfOLξ) dξ (2.23)

Puisque fOL � 1
∆t , l’intégration supprime le terme en exp (−j4πfOLξ), ce qui donne finale-

ment :

M (t) =
1

2∆t

∫ t+∆t
2

t−∆t
2

hl (ξ, t) dξ (2.24)

soit encore :

M (t) =
1
2

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) Π∆t (t− ξ) dξ (2.25)

=
1
2

hl (τ, t) ∗Π∆t (t) (2.26)

que nous notons plus simplement6 :

M (t) = hl(τ, t) ∗Π∆t(t) (2.27)
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D’un point de vue pratique, cette technique nécessite de disposer d’un système d’acquisition
très rapide, capable d’échantillonner les signaux reçus à au moins deux fois la bande d’analyse
B. Une autre solution permettant de s’affranchir d’une électronique large bande est d’utiliser la
technique SSTDSP 7 [53]. Cette technique utilise une acquisition glissante dans le temps afin de
réduire les échantillons et les traitements numériques utilisés lors du stockage et de la reconstruc-
tion de la réponse impulsionnelle, tout en assurant un échantillonnage de Nyquist permettant de
détecter les impulsions. En glissant le long de la période de répétition de l’impulsion Tc = 1/α,
avec α la fréquence de répétition de l’impulsion, par petits incréments (�τ ) qui doivent être
inférieurs à la moitié de la largeur de l’impulsion�t (figure 2.3) d’après le théorème de Nyquist
nous avons :

�τ =
Tc

γ
≪ �t

2
=

1
2B

où γ =
α

α− β
est le facteur de dilatation du temps (2.28)

avec β la fréquence d’échantillonnage du convertisseur. Cette technique permet ainsi de réduire
la fréquence d’échantillonnage du convertisseur analogique numérique mais requiert un échantil-
lonneur bloqueur très rapide en amont.

Mesures par filtre adapté : Une manière d’augmenter le rapport signal sur bruit en réception
est d’utiliser un filtre adapté à un code pseudo-aléatoire (PA) à longueur maximale [54–56]. Dans
ce cas, le signal émis e (t) est un code PA à longueur maximale modulant en phase une porteuse
à la fréquence d’étude fc :

e (t) = c (t) cos (2πfct) (2.29)

où c (t) désigne le code de longueur L utilisé. Nous notons Tc la durée d’un chip code. La période
du code est donc LTc. Nous allons voir que, grâce aux propriétés d’autocorrélation des codes

6Le facteur 1/2 n’est plus pris en compte à ce niveau
7SSTDSP : Sampling Swept Time Delay Short Pulse
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FIG. 2.3: Sous-échantillonnage d’un facteur α = 6 de la réponse impulsionnelle

PA, la mise en œuvre d’un filtre adapté au code, au niveau du récepteur, permet de retrouver
la réponse impulsionnelle h (τ, t) du canal de propagation. Le schéma synoptique d’un sondeur
basé sur cette technique est représenté par la figure (2.4). L’expression du signal reçu en absence
de bruit est la suivante :

r (t) =
∫ ∞

−∞
h (ξ, t) c (t− ξ) cos (2πfc (t− ξ)) dξ (2.30)

En réception, après démodulation cohérente, on obtient respectivement sur les voies en phase
et en quadrature :

nI (t) =
1
2

∫ ∞

−∞
h (ξ, t) c (t− ξ) cos (2πfOLξ) dξ (2.31)

nQ (t) = −1
2

∫ ∞

−∞
h (ξ, t) c (t− ξ) sin (2πfOLξ) dξ (2.32)

Comme précédemment, nous utilisons la variable N (t) définie par N (t) = nI (t) + j.nQ (t), ce
qui donne finalement :

N (t) =
1
2

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) c (t− ξ) dξ (2.33)

L’opération de filtrage adapté s’identifie au passage dans un filtre de réponse impulsionnelle
hFA (t) :

M(t) = N(t) ∗ hFA(t) =
∫ ∞

−∞
N (τ)hFA (t− τ) dτ (2.34)

soit encore :

M(t) =
∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
hl (ξ, τ) c (τ − ξ)hFA (t− τ) dξdτ (2.35)
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90◦

∫ t

t−LTc
hFA(t− τ )dτ

Voie I Voie Q

FIG. 2.4: Mesures par filtrage adapté
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où hFA (t) est défini par l’équation suivante :

hFA (t) =

{
1

LTc
c (LTc − t) pour t ∈ [0, LTc[

0 ailleurs
(2.36)

hFA (t) est donc le code émis renversé dans le temps pour le cas d’un code à longueur maximale
et limité à l’intervalle [0, LTc[. Nous avons donc :

hFA (t) =
1

LTc
c(LTc − t)Π

(
t− LTc

2

LTc

)
(2.37)

En combinant les équations (2.35) et (2.37), nous obtenons :

M(t) =
1

2LTc

∫ t

t−LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, τ) c (τ − ξ) c (LTc − (t− τ)) dξdτ (2.38)

Si le canal est stationnaire sur LTc, alors hl (ξ, tau) peut être extrait de la seconde intégrale :

M(t) =
1

2LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t)

∫ t

t−LTc

c (τ − ξ) c (τ + LTc − t) dτdξ (2.39)

Nous introduisons maintenant la fonction d’autocorrélation φ (τ) du code pseudo-aléatoire, définie
par :

φ (τ) = φ (−τ) =
1

LTc

∫ 0

−LTc

c (t− τ) c (t) dt (2.40)

C’est une fonction périodique de période LTc. La seconde intégrale de l’équation (2.39) s’iden-
tifie alors à φ (t− ξ − LTc) = φ (t− ξ), ce qui donne :

M(t) =
1
2

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) φ (t− ξ) dξ (2.41)

En négligeant le terme 1/2, on obtient :

M(t) = hl(τ, t) ∗ φ(τ) (2.42)

Cette équation simplificatrice ne doit pas faire oublier que la corrélation s’effectue sur la première
variable de hl (τ, t). Dans le cas idéal, sans filtrage de mise en forme, φ (τ) est un signal périodique
qui se caractérise par un pic triangulaire de hauteur 1 et de largeur à mi-hauteur égale à Tc (fi-
gure 2.5). Il peut donc se décomposer comme suit :

φ (τ) =
∞∑

n=−∞
φr (τ − nLTc) (2.43)

où φr (τ) est la fonction d’autocorrélation réduite à l’intervalle
[
−LTc

2 , LTc
2

]
. La combinaison

des équations (2.42) et (2.43) donne :

M(t) =
∞∑

n=−∞

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) φr (t− ξ − nLTc) dξ =

∞∑
n=−∞

hl (τ, t) ∗ φr (t− nLTc) (2.44)
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FIG. 2.5: Fonction d’autocorrélation d’un code pseudo-aléatoire de longueur L

Si la réponse impulsionnelle hl (τ, t) du canal vérifie :

hl (τ, t) = 0 pour τ /∈ [0, LTc[ (2.45)

alors seul un terme de la somme n’est pas nul à un instant t donné 8, ce qui donne :

M (t) = hl (τ, t) ∗ φr (t) pour t ∈ [0, LTc[
M (t) = hl (τ, t) ∗ φr (t− LTc) pour t ∈ [LTc, 2LTc[

(2.46)

et d’une façon générale :

M (t) = hl (τ, t) ∗ φr (t− nLTc) pour t ∈ [nLTc, (n + 1)LTc[ (2.47)

Ce résultat se rapproche de celui établi pour les mesures par impulsions (équation 2.27). Les deux
différences sont les suivantes :

– le terme Tm a été remplacé par LTc,
– la résolution temporelle ∆t est devenue Tc.

Par ailleurs, la fenêtre d’ambiguı̈té devient :

Da = LTc (2.48)

Cette technique a pour avantage d’émettre un signal de puissance constante, car les codes PA

sont des signaux binaires d’enveloppe constante. Par contre, la résolution temporelle étant liée au
débit Dc = 1

Tc
du code, il faut être capable de concevoir un filtre adapté très large bande (100

à 200 MHz dans notre cas). La technologie de ces filtres est une technologie à onde acoustique

8En fait, trois termes de la somme peuvent être non nuls à un instant t donné, mais deux d’entre eux aboutissent à
une intégrale sur ξ ne contenant pas le pic de φ (τ). Ils sont donc logiquement négligés par rapport à celui contenant
le pic.
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de surface (SAW9) dont les performances sont limitées (dynamique et résolution) par leur propre
conception. Cette technologie ne permet pas l’utilisation de code long et est très sensible à la
température [44, 57, 58]. Leurs performances ont été améliorées en utilisant des SAW convolter
[59].

Une autre différence par rapport à la technique précédente réside dans la dynamique de me-
sures : pour les mesures par impulsions, la dynamique est directement liée au nombre de bits
Nb utilisés par le convertisseur selon la loi 10 S/N = 1, 77 + 20 log (Nb) . Dans le cas du filtre
adapté numérique et en presence d’un seul trajet le gain de traitement GdB = 20 log (L) donne
S/N = 1, 77+20 log (Nb)+20 log (L)11. Cet avantage doit cependant être modéré : en l’absence
de bruit, les trajets ne sont détectés que si leur amplitude atteint la valeur du bit de poids faible,
soit −20 log (Nb). Il faut donc distinguer la différence maximale d’amplitude entre deux trajets
détectés, qui est 20 log (Nb), et le rapport signal sur bruit qui bénéficie du gain de traitement.

Enfin, n’oublions pas de mentionner le bon comportement de cette technique face aux brouil-
leurs à bande étroite : l’opération de désétalement conduit à un étalement fréquentiel du brouil-
leur, dont le spectre final s’apparente à celui d’un bruit blanc. La seule conséquence pour la
mesure est donc un léger relèvement du plancher de bruit. Cette technique est donc beaucoup
plus intéressante que la technique impulsionnelle. Elle a d’ailleurs été mise en œuvre au sein du
laboratoire pour l’étude des canaux radiomobile [60] et troposphérique [5].

Mesure par corrélation glissante : La technique de corrélation glissante plus connue sous
le nom de corrélateur de Cox [55], est un procédé astucieux, reposant sur les propriétés des
fonctions d’autocorrélation des codes PA à longueur maximale, afin de déterminer la réponse
impulsionnelle du canal [6, 55, 56, 61]. Le cœur du système est composé de deux générateurs de
codes PA identiques de longueur L. Le premier code c(t) est généré à l’émission et transposé
à la fréquence d’étude avant d’être émis. Une légère différence de débits entre les codes c(t) et
c′(t) permet d’effectuer, au niveau du récepteur, une corrélation glissante entre le code reçu et le
code du récepteur (figure 2.6). Lorsque les deux codes se trouvent en phase, un pic de corrélation
est observé, correspondant à l’arrivée d’un trajet de la réponse impulsionnelle. Le glissement
permet de balayer toute la réponse impulsionnelle et donc de caractériser complètement le canal
de propagation. Au début de la mesure (t = 0), les codes identiques c(t) et c′(t) sont lancés
simultanément, à partir du même état initial. Le débit Dc du code en réception est légèrement
inférieur au débit du second code.

c′(t) = c(t− 1
k

t) où k =
Dc

Dc −D′
c

(2.49)

Le signal reçu est de la forme12 :

r (t) = hl(τ, t) ∗ c(t) =
∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) c (t− ξ) dξ (2.50)

9SAW : Surface Acoustic Wave
10La composante fixe de valeur 1,77 suppose que le signal utile est pleine échelle et de forme sinusoı̈dale. Bien

entendu, dans la pratique, il est difficile de rencontrer des situations aussi idéales.
11Dans le cas de m trajets d’égale puissance et résolvable par le système de mesure, la dynamique sera réduit d’un

facteur 20 log (L/m) [58]
12Pour simplifier l’explication du principe de cette technique, nous considérons directement les équivalents en bande

de base.
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FIG. 2.6: Mesures par corrélation glissante

L’opération de corrélation avec le code local s’exprime par :

M (t) =
1

LTc

∫ t

t−LTc

r (τ) c′ (τ) dτ (2.51)

avec (figure 2.7) :
M (t) = mI (t) + j mQ (t) (2.52)

M (t) =
1

LTc
·
∫ t

t−LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, τ) c (τ − ξ) c

((
1− 1

k

)
τ
)
dξdτ (2.53)

Par changement de variable, nous obtenons :

M (t) =
1

LTc

∫ 0

−LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t + τ) c (t + τ − ξ) c

((
1− 1

k

)
(t + τ)

)
dξdτ (2.54)

soit encore :

M (t) =
1

LTc

∫ 0

−LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t + τ) c (t + τ − ξ) c

((
1− 1

k

)
t +

(
1− 1

k

)
τ
)
dξdτ (2.55)

Si le facteur k est suffisamment grand, nous pouvons considérer que, sur une période LTc, le
décalage entre les deux codes est négligeable, c’est-à-dire que nous avons :

c
(
x + τ

(
1− 1

k

))
� c (x + τ) pour τ ∈ [−LTc, 0[ (2.56)

ce qui donne :

c
((

1− 1
k

)
t +

(
1− 1

k

)
τ
)
� c

((
1− 1

k

)
t + τ

)
pour τ ∈ [−LTc, 0[ (2.57)
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La condition pour que cette approximation soit exacte est que le décalage reste très inférieur à
Tc, la durée d’un bit code, soit : ∣∣ τ

k

∣∣� Tc pour τ ∈ [−LTc, 0[ (2.58)

Cette condition peut se simplifier de la façon suivante :

LTc

k
� Tc (2.59)

soit :
k � L (2.60)

L’équation (2.55) devient alors :

M (t) =
1

LTc

∫ 0

−LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t + τ) c (t + τ − ξ) c

((
1− 1

k

)
t + τ

)
dξdτ (2.61)

Si, de plus, le canal est invariant sur LTc :

hl (τ, t) � hl (τ, t′) pour |t− t′| ≤ LTc (2.62)

nous avons également :

hl (ξ, t + τ) � hl (ξ, t) pour τ ∈ [−LTc, 0[ (2.63)

ce qui permet de sortir le terme en hl (ξ, t + τ) de l’intégrale selon τ :

M (t) =
1

LTc

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t)

∫ 0

−LTc

c (t + τ − ξ) c
((

1− 1
k

)
t + τ

)
dτdξ (2.64)

D’après la définition de la fonction d’autocorrélation, nous avons :

1
LTc

∫ 0

−LTc

c (t + τ − ξ) c
((

1− 1
k

)
t + τ

)
dτ = φ

(
t
k − ξ

)
(2.65)

L’équation (2.64) se réduit alors à :

M (t) =
∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) φ

(
t
k − ξ

)
dξ = hl(τ, t) ∗ φr

(
t
k

)
(2.66)

Nous rappelons que la fonction d’autocorrélation est un signal périodique de période LTc. De la
même manière que dans le précédent paragraphe, nous introduisons la fonction d’autocorrélation
réduite :

φ (τ) =
∞∑

n=−∞
φr (τ − nLTc)

φr (τ) = 0 pour τ /∈
[
−LTc

2
,
LTc

2

[ (2.67)

Des équations (2.66) et (2.67), nous obtenons :

M (t) =
∞∑

n=−∞

∫ ∞

−∞
hl (ξ, t) φr

(
t
k − ξ − nLTc

)
dξ (2.68)
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ce qui s’écrit plus simplement :

M (t) =
∞∑

n=−∞
hl(τ, t) ∗ φr

(
t
k − nLTc

)
(2.69)

Dans le cas où la réponse impulsionnelle hl (τ, t) du canal vérifie la condition suivante :

hl (τ, t) = 0 pour τ /∈ [0, LTc[ (2.70)

seul un terme de la somme n’est pas nul à un instant t donné13. Nous avons alors :

M (t) = hl(τ, t) ∗ φr

(
t t
k

)
pour t ∈ [0, kLTc[

M (t) = hl(τ, t) ∗ φr

(
t
k − LTc

)
pour t ∈ [kLTc, 2kLTc[

(2.71)

et d’une façon générale :

M (t) = (hl ∗ φr)
(

t
k − nLTc, t

)
pour t ∈ [nkLTc, (n + 1) kLTc[ (2.72)

soit, après transformée de Fourier :

M (f) = F [M (t)] = Hl (kf, t) Φr (kf) e

(
j2πf

(
−nLTc

k

))
pour t ∈ [nkLTc, (n + 1) kLTc[

(2.73)

Les points de la surface hl (τ, t) mesurés sont décrits sur la figure (2.8). Cependant, le signal me-

kLTc

hl(τ, t)

t

τ
LTc

FIG. 2.8: Points de la surface hl (τ, t) mesurés par la technique de Cox

suré est une convolution entre φr (τ) et hl (ξ, t). Cela signifie que hl (ξ, t) n’est connu qu’avec :

13Même remarque que pour le paragraphe précédent : en réalité, deux autres termes peuvent être non nuls, mais ils
sont négligeables.
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– une résolution temporelle14 R limitée par la largeur du pic de φr (τ), soit :

R = Tc (2.74)

– une dynamique d’amplitude 20 · log10 (L).

Cependant, cette dynamique est purement théorique : il est en effet possible de supprimer
la composante continue de φr(t) en modifiant légèrement les codes PA [6, 62, 63]. Dans ce cas,
seul le niveau de bruit détermine la dynamique de mesure. L’équation (2.72) montre également
la caractéristique principale de cette technique : la réponse impulsionnelle du canal est dilatée
dans le temps par le facteur k. Dans l’espace dual, cela signifie que la bande du signal M (t) à
analyser est k fois plus faible que celle de la fonction d’autocorrélation réduite φr (t) (équation
2.73). Or, le spectre Φr (f) (transformé de Fourier de φr (t)) est constitué d’un lobe principal de
largeur Dc = 1

Tc
: si les lobes secondaires sont négligés, la bande utile de M (t) est réduite à

1
kTc

. Il y a donc une compression fréquentielle de l’information. Pour la technique de corrélation
glissante, les deux avantages principaux de cette compression fréquentielle sont :

– une réduction par le facteur k de la bande de bruit,
– une diminution par ce même facteur de la fréquence d’échantillonnage du système d’ac-

quisition à mettre en œuvre.

Pour ces raisons, de nombreux sondeurs de canaux sont basés sur cette technique [55, 60, 64,
65], notamment lorsque de très bonnes résolutions temporelles sont requises [6, 61, 66].

Cette compression de fréquence, comme nous l’avons vu précédemment, engendre la dilata-
tion de la réponse impulsionnelle d’un facteur k, ce qui impose que un canal invariant dans le
temps pendant un temps de mesure k fois plus long.

2.3.1.2 Techniques fréquentielles

Les méthodes de sondage dans le domaine fréquentiel basées, sur l’utilisation d’un analyseur
de réseau (VNA15) ont été intensivement utilisées au laboratoire pour effectuer des mesures de
propagation à l’intérieur des bâtiments dans les bandes GSM, DCS, ISM [4,7,8]. Cette technique
très attrayante, en raison de la simplicité de mise en œuvre et des performances élevées en terme
de résolution et de dynamique, ne permet pas d’effectuer des mesures sur des canaux à l’extérieur
de bâtiments ou variant trop rapidement dans le temps. Ces limitations sont principalement dues
à l’outil de mesure. La faible couverture en distance de mesures est due au fait que le VNA est
à la fois l’émetteur et le récepteur. Le temps de balayage de l’analyseur est proportionnel au
nombre de points d’analyse (longueur de la réponse impulsionnelle) et de la bande analysée. Les
limitations des techniques de mesure fréquentielle peuvent être surmontées grâce à l’utilisation de
composants numériques de synthèse de fréquence (DDFS16) [67–71] permettant une génération
rapide de forme d’onde de type chirp que nous allons présenter dans le paragraphe suivant.

14Par résolution temporelle, nous désignons l’écart minimal entre deux trajets d’égale amplitude tels qu’ils puissent
être distingués l’un par rapport à l’autre par des méthodes classiques d’analyse spectrale

15VNA : Vector Network Analyser
16DDFS : Direct Digital Frequency Synthesis
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Mesure par balayage de fréquence : Cette méthode de mesure comme la technique de corré-
lation glissante évoquée précédemment est une technique s’appuyant sur une compression fré-
quentielle permettant une réduction de la fréquence d’échantillonnage du système d’acquisition
à mettre en œuvre et une réduction significative de la bande de bruit. Les techniques chirp em-
ploient des techniques similaires à l’étalement de spectre par corrélation glissante, basées soit sur
le filtrage adapté [72], soit sur le principe de mélangeur et filtrage passe bas entre le chirp émis
et un chirp généré au niveau du récepteur. Contrairement aux techniques de sondage temporelle
et aux techniques chirp avec filtrage adapté, la méthode utilisant le principe « mélange-filtrage »
mesure non pas la réponse impulsionnelle mais sa transformée de Fourier, c’est à dire la fonction
de transfert variant dans le temps (figure 2.9).
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FIG. 2.9: Mesures par balayage de fréquence
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Le principe de la technique chirp est d’émettre une sinusoı̈de modulée linéairement [68, 71]
en fréquence dont la fréquence instantanée est donné par :

fIe(t) = (fc + Pt)Π[−T/2,T/2](t) (2.75)

avec :
– fc la fréquence centrale,
– B = PT bande du chirp,
– P la pente du chirp,
– T la durée du chirp,
– Π[−T/2,T/2](t), la fonction porte définie par :

Π[−T/2,T/2] (t) =

{
1 si t ∈ [−T/2, T/2]
0 sinon

(2.76)

La phase instantanée ΦIe(t) du signal émis est obtenue par l’intégration de (2.75) :

ΦIe(t) = 2π

∫ t

0
fIe(τ)dτ (2.77)

Le signal émis est de la forme :

e(t) = ejΦIe(t)Π[−T/2,T/2](t)

= e2jπ(fc·t+Pt2/2)Π[−T/2,T/2](t)
(2.78)

Le signal reçu r(t) est donc la somme de signaux chirp retardés et atténués par le canal de
propagation soit :

r(t) =
N∑

k=1

αke
2jπ(fc(t−τk)+P (t−τk)2/2)Π[−T/2,T/2](t− τk)

∝ Hef (Pt) = H(Pt)Π[fc−B/2,fc+B/2](Pt)

(2.79)

avec Hef (Pt) la réponse fréquentielle effective et la fenêtre fréquentielle Π[fc−B/2,fc+B/2](Pt)
limitant la bande de fréquence analysée est donnée par :

Π[fc−B/2,fc+B/2] (Pt) =

{
1 si Pt ∈ [fc −B/2, fc + B/2]
0 sinon

(2.80)

La fonction de transfert H(f) est donnée par la transformée de Fourier de h(t) :

H(f) = F (h(t)) =
N∑

k=1

αke
−j2πfτk avec h(t) =

N∑
k=1

αkδ(t− τk) (2.81)

avec αk l’atténuation complexe du trajet k et δk = δ(t − τk). L’opération de filtrage adapté
s’identifie au passage dans un filtre de réponse impulsionnelle e∗(−t) [73] :

M(t) =
∫ +∞

−∞
e∗(ξ − t)r(ξ)dξ (2.82)
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En combinant les équations (2.78) et (2.79), nous obtenons :

M(t) =
N∑

k=1

αke
2jπ(fc(t−τk))

∫ +∞

−∞
e−2jπP (ξ−t)2/2e2jπP (ξ−τk)2/2dξ (2.83)

et par changement de variable, nous obtenons :

M(t) =
N∑

k=1

αke
2jπ(fc(t−τk))

∫ τk+T/2

t−T/2
e−2jπP (ξ−t)2/2e2jπP (ξ−τk)2/2dξ (2.84)

En posant Uk(t) = 2πP (t− τk) et Tk(t) = (T − t− τk)/2, nous avons :

M(t) =
N∑

k=1

αke
2jπ(fc(t−τk)) 2BTk(t)

sin(Uk(t)Tk(t))
Uk(t)Tk(t)

(2.85)

Nous pouvons montrer qu’au voisinage des τk, seule la variable Uk(t) varie, Tk(t) = T/2, nous
avons donc17 :

M(t) =
N∑

k=1

αke
2jπ(fc(t−τk)) BT

sin(πPT (t− τk))
πPT (t− τk)

=
N∑

k=1

αkπ̃(t− τk) = h̃ef (t)

(2.86)

avec :

π̃(t) = 2B sinc(πBt) e2πfct = 2B
sin(πBt)

πBt
e2πfct (2.87)

Le signal obtenu après filtrage adapté est la pré-enveloppe complexe h̃ef (t) définie par :

h̃ef (t) = hef (t) + jĥef (t) = h(t) ∗ π̃(t) (2.88)

hef (t) = h(t) ∗ π(t) est la réponse effective temporelle et ĥef (t) la transformée de Hilbert du
signal hef où :

π(t) = 2B sinc(πBt) cos(2πfct) = 2B
sin(πBt)

πBt
cos(2πfct) (2.89)

Nous pouvons dire que la technique chirp est une technique de sondage offrant les mêmes
avantages d’un point de vue compression fréquentielle que la technique de corrélation glissante
mais que celle-ci s’opère dans le domaine fréquentiel. Cette compression fréquentielle permet de
diminuer la bande analogique du récepteur par le produit de la vitesse de balayage (B/T )Hz ·s−1

et de la fenêtre d’observation permettant d’acquérir les trajets fortement retardés Tobs. Cette
réduction de bande analogique offre une souplesse identique à la technique de corrélation glis-
sante permettant la mise en œuvre du module d’acquisition plus performant (quantification sur
un nombre de bits plus important) et une réduction de bande de bruit d’un facteur kchirp :

kchirp = B/(Tobs T ) (2.90)

17Le facteur 1/2 n’est plus pris en compte à ce niveau du développement
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Théoriquement, la résolution temporelle, après calibrage de la réponse fréquentielle, est l’inverse
de la bande analysée mais celle-ci est dégradée par la nécessité de fenêtrer le signal issu de la
mesure afin d’effectuer la transformée de Fourier [74] et non par un défaut matériel du système
de mesure. Ce fenêtrage déterminera par conséquence la dynamique et la résolution temporelle
du système de mesure [74].

2.3.1.3 Techniques par acquisition d’un signal large bande

L’apparition des composants numériques dits « rapides » ( convertisseurs analogiques-numé-
riques (CAN) et numériques-analogiques (CNA), processeurs numériques (DSP) et composants
programmables (FPGA)), ouvre la voie vers une nouvelle technique de caractérisation du canal de
propagation (figure 2.10). La possibilité de numériser par acquisition rapide offre une grande sou-
plesse lors du traitement de déconvolution (soit le signal reçu démodulé de façon cohérente soit le
signal en fréquence intermédiaire (FI) (cf. chapitre 3.3.1)). Nous pouvons classer en deux grandes
familles les sondeurs utilisant cette technique, les sondeurs utilisant la technique de l’étalement
de spectre et, les sondeurs utilisant la génération d’une forme d’onde à spectre plat optimale
vis-à-vis des non-linéarités du système.

Pour les sondeurs basés sur la technique de l’étalement de spectre, le filtrage adapté défini au
paragraphe 2.3.1.1 se résume à une opération de convolution avec la renversée du code utilisé
à l’émission. Comme ce traitement peut se faire en numérique [46, 48, 75, 76] ou après acqui-
sition en post-traitement [39, 77–94], celui-ci exploite d’une manière optimale les performances
du filtrage adapté car il ne souffre pas des non linéarités inhérentes aux composants analogiques
et permet de se rapprocher de la limite théorique de la dynamique offerte le filtrage adapté avec
un gain optimal de 20 log10(L). Cependant, cette limite étant purement théorique, une solution
évoquée dans [6,62,63] consiste à modifier légèrement les codes pseudo-aléatoires afin de suppri-
mer la composante continue de φr(t). Dans le cas de l’acquisition large bande, une autre solution
peut être entreprise car nous pouvons agir directement sur le spectre fréquentiel du signal étalé.
Cette solution évoquée dans [46, 75] permet d’accroı̂tre la dynamique en multipliant la compo-
sante continue du filtre adapté par une constante k, ce qui peut être facilement fait dans le domaine
fréquentiel. Si H0(f) est la réponse fréquentielle du canal de propagation avant la suppression de
la composante continue, alors la fonction de transfert du canal de propagation est donnée par :

H(f) =

{
kH0(f) f = 0
H0(f) f > 0

(2.91)

Une autre approche présentée par [48] est l’optimisation du critère de construction de filtre
adapté. Sachant que le filtre adapté est une fonction permettant de maximiser le rapport signal
à bruit (RSB), une autre méthode offrant de bonnes performances est l’utilisation du missmatch
filter dont le critère de construction est la minimisation des lobes secondaires [48]. Cette solution
apporte, elle aussi, un gain important en terme de dynamique et permet l’utilisation optimale des
convertisseurs numériques-analogiques (CNA) [57].
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L’utilisation de code pseudo-aléatoire pour le sondage de canal souffre de deux défauts mineurs
que les traitements numériques en réception ne peuvent corriger :

– Le spectre a une forme sinus cardinal. Afin de ne pas perturber les transmissions dans les
canaux adjacents, il faut le filtrer le signal émis. Le filtrage détériorera les performances
du système de mesure (élargissement du pic de corrélation, créations de pics parasites dus
aux phénomènes d’intermodulation, dispersion temporelle, ...) ;

– L’enveloppe du signal après filtrage n’est plus constante. Afin de travailler dans la zone
linéaire de l’amplificateur de puissance il faut prendre du recul par rapport au point de
compression de l’amplificateur P1dB (diminution du bilan de liaison).

Afin de pallier les limitations dues à l’utilisation des séquences de code PA et grâce à la sou-
plesse offerte par la puissance des processeurs numériques rapides, une autre stratégie consiste à
émettre une séquence dont l’enveloppe est rigoureusement constante afin d’utiliser les amplifica-
teurs à leur rendement maximal et de présenter un spectre “presque” plat dans la bande à analyser,
de façon à utiliser de manière optimale l’énergie émise lors de l’analyse du canal avec un RSB

contant dans la bande [95–101]. Ces séquences sont issues des travaux sur les codes complexes
de la forme eiαk avec (αk ∈ R) de R. L. Francks, S. A. Zadoff [102], R. C. Heimiller [103] et M.
R. Schroeder [104] (les codes de Zadoff-Chu [105, 106]). Cette séquence de référence ayant une
efficacité spectrale optimale doit avoir les caractéristiques suivantes :

– Son enveloppe doit être la plus constante possible ;
– Son spectre doit être le plus plat possible dans la bande d’analyse ;
– Son facteur de crête doit être le plus faible possible.

Le signal de référence avant optimisation est de la forme :

s(t) =
N/2∑

k=−N/2

ej( 2πkt
T

+φk) (2.92)

avec T la période du signal s(t), N + 1 le nombre de sinusoı̈des dans la bande d’analyse,
B = N/T et φk la phase des sinusoı̈des. L’initialisation des phases φk est effectuée par la so-
lution de Schroeder [104]. Pour un spectre plat le vecteur de phase est donné par :

φk = −π
k2

N

−N

2
≤ k ≤ N

2
(2.93)

Le gabarit spectral de ce signal étant idéal, il n’est nul besoin de le filtrer (spectre rectangu-
laire et absence de lobes secondaires), mais son enveloppe n’est pas constante. Afin d’obtenir ces
séquences, une procédure d’optimisation [99, 107] de ces séquences sur l’enveloppe et le spectre
doit être menée car la solution analytique de ce problème n’existe pas à ce jour [106].

Outre la génération d’un signal optimal pour le sondage de canal, la génération numérique
du signal offre la possibilité de compenser les non-linéarités de l’amplificateur de puissance
[57, 80, 99] par prédistorsion non linéaire du signal de référence afin de soulager la procédure
d’optimisation dans le domaine temporel (enveloppe constante). La réponse en sinus cardinal du
CNA peut être aussi compensée en prédistordant le signal s(t) par la fonction de transfert inverse
du CNA.
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2.3.2 Caractérisation spatiale du canal

Deux solutions s’offrent à nous, afin de caractériser le canal de propagation dans le domaine
spatial. La première solution est de caractériser directement la matrice de canal MIMO en ex-
trayant soit les densités de probabilité des éléments de la matrice, soit les corrélations entre
éléments et/ou la répartition des valeurs singulières. La faiblesse de ce type de caractérisation
spatiale pour la modélisation est que la topologie des antennes utilisées (structure du réseau, es-
pacement entre antennes, orientations) et leurs diagrammes de rayonnement lors de la campagne
de mesures sont parties intégrantes du canal. Par conséquent, le modèle issu de cette campagne ne
sera valide que pour cette topologie et uniquement pour celle-ci. Une autre solution est d’extraire
les paramètres caractéristiques du canal (spectre angulaire ou estimation paramétrique SIMO ou
MIMO). L’extraction des paramètres spatiaux 3D du canal (azimut, élévation et polarisation sur
les deux sites émission et réception) néccessite un échantillonnage du canal dans le domaine spa-
tial inférieur à la demi longueur d’onde (λ/2) afin d’éviter toute ambiguı̈té lors de l’estimation des
angles d’arrivée ou de départ. Cette solution est particulièrement attractive car nous pouvons par
cette technique extraire le canal de propagation “pur” indépendamment des antennes et avoir une
compréhension plus fine des phénomènes de propagation permettant de valider et/ou d’améliorer
des méthodes déterministes de modélisation. La possibilité de s’affranchir des antennes sur les
deux sites permet lors des simulations systèmes de configurer à sa convenance la topologie des
réseaux d’antennes et les diagrammes de rayonnement des antennes et ainsi de n’être plus tri-
butaire de la topologie de la mesure. C’est cette dernière solution que nous avons choisie pour
notre étude, sachant qu’elle offrira une plus grande souplesse pour la phase de modélisation de
canal [11]. Avant de présenter les différents types d’échantillonneurs spatiaux, nous allons intro-
duire le repère et les systèmes de coordonnées utilisés pour les décrire.

2.3.2.1 Repère spatial et systèmes de coordonnées

Afin de présenter les différents types d’échantillonneurs spatiaux, nous allons décrire le
repère et les systèmes de coordonnées (figure 2.11) nous permettant de représenter la position
spatiale des éléments constituant ces échantillonneurs et les propriétés des ondes incidentes (di-
rection et polarisation). Les angles θ (θ ∈ [0, 2π[) et φ (φ ∈ [0, π[) représentent respective-
ment les angles d’azimut et de coélévation exprimés en radian (l’angle d’élévation est égal à
π/2 − φ). Un point situé dans un espace à 3 dimensions peut s’exprimer dans la base sphérique
(Bsphe = {âv, âr, âh}) par ses coordonnées sphériques (r, θ, φ) ou dans la base cartésienne
(Bcart = {x̂, ŷ, ẑ}) par ses coordonnées cartésiennes (x, y, z). Pour passer des coordonnées
cartésiennes aux coordonnées sphériques, nous utiliserons les relations suivantes :

r =
√

x2 + y2 + z2

φ = arccos
(z

r

)
θ = arctan

(y

x

) (2.94)
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FIG. 2.11: Repère spatial et systèmes de coordonnées

Pour éviter l’ambiguı̈té sur l’angle d’azimut, il faut connaı̂tre les signes de x et de y. Le passage
des coordonnées sphériques aux coordonnées cartésiennes est donné par :

x = r cos(θ) sin(φ)
y = r sin(θ) sin(φ)
z = r cos(φ)

(2.95)

Dans le contexte du rayonnement électromagnétique certaines grandeurs physiques, comme le
champ électrique ou le champ magnétique, peuvent être vectorielles et dépendent de la position.
Dans ce cas, il est intéressant d’utiliser les composantes vectorielles sphériques. Les relations
entre les vecteurs unitaires de la base sphérique et les vecteurs unitaires de la base cartésienne
sont données par les équations (2.96) et (2.97).

�av = �x cos (θ) cos (φ) + �y sin (θ) cos (φ)− �z sin (φ)
�ah = −�x sin (θ) + �y cos (θ)
�ar = �x cos (θ) sin (φ) + �y sin (θ) sin (φ) + �z cos (φ)

(2.96)

�x = �av cos (θ) cos (φ)− �ah sin (θ) + �ar cos (θ) sin (φ)
�y = �av sin (θ) cos (φ) + �ah cos (θ) + �ar sin (θ) sin (φ)
�z = −�av sin (φ) + �ar cos (φ)

(2.97)
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FIG. 2.12: Réseaux linéaire et rectangulaire uniformes

2.3.2.2 Terminologie des échantillonneurs spatiaux

Nous allons décrire les différents échantillonneurs spatiaux les plus couramment utilisés.
Cette description sera succincte, toutes les descriptions des modèles d’antennes (dipôle, boucle,
antenne patch, ...) des fonctions de réseau pourront être trouvées dans [11, 25]. Nous nous at-
tacherons plus particulièrement à décrire trois types de réseaux d’antennes (linéaire, circulaire,
mixte linéaire et circulaire) sous les points de vues structure géométrique, domaine de validité de
l’onde reçue et sur l’ambiguı̈té sur la direction de l’onde. Les antennes élémentaires constituant
les différents réseaux sont considérées identiques avec un diagramme vectoriel de rayonnement
défini en champ lointain par :

g(θ, φ) =

[
gv(θ, φ)
gh(θ, φ)

]
(2.98)

avec gv(θ, φ) et gh(θ, φ) respectivement, les diagrammes vectoriels de rayonnement des compo-
santes du plan de polarisation vertical et du plan horizontal.

Réseau linéaire uniforme (ULA18)
L’utilisation de ce type de réseau (figure 2.12) ne permet pas de caractériser la propagation des
ondes en 3D et d’obtenir les angles d’azimut et d’élévation conjointement. Il est seulement pos-
sible, sous condition d’avoir un échantillonnage en position adapté (dr < λ/2), d’obtenir l’angle
de déviation entre la direction d’orientation du réseau et la direction de l’onde. Les directions
associées à un même angle ψ forment un cône centré sur l’axe du réseau. Le facteur de réseau

18ULA : Uniforme Linear Array
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géométrique, dans le cas d’une onde plane pour un réseau selon �x, est défini par :

f (res)
n (θ, φ) = exp

(
j
2π

λ
drϕn(θ, φ)

)
ϕn(θ, φ) = cos(θ) sin(φ)

(
n− N + 1

2

)
ϕn(θ, φ) = cos(ψ)

(
n− N + 1

2

) (2.99)

Dans le seul cas où les directions des ondes sont comprises dans un plan (la propagation peut
se décrire en 2D) et que le réseau linéaire est placé dans ce plan (la propagation et son effet sur
le réseau peuvent être décrits en 2D), la direction est connue avec seulement une ambiguı̈té de
devant-derrière. Cette ambiguı̈té existe seulement lorsque le réseau est formé d’antenne omni-
directionnelle, et peut être éliminée par l’utilisation d’antennes ayant une ouverture inférieure à
180 deg dans le plan de propagation. Ce type de réseau est la plupart du temps utilisé dans les
campagnes de mesures à l’extérieur de bâtiments car dans ce type d’environnement les ondes
arrivent principalement dans un plan (faible dispersion en φ dans le plan yz).

Réseau rectangulaire uniforme (URA19)
Les réseaux uniformes rectangulaires (figure 2.12) permettent quant à eux de caractériser la pro-
pagation des ondes en 3D. Il est alors possible d’estimer toutes les directions avec une am-
biguı̈té sur l’azimut entre l’arrière et l’avant du réseau rectangulaire, ambiguı̈té qui peut être
évitée en utilisant des antennes directives dont l’ouverture se restreint à un des deux côtés du
réseau. Dans [108], un réseau de ce type est utilisé dans le plan xy et l’ambiguı̈té est alors sur
l’angle de coélévation (ambiguı̈té dessus-dessous). Le facteur de réseau géométrique est, dans le
cas d’une onde plane, défini par :

f (res)
n (θ, φ) = exp

(
j
2π

λ
(drϕn′(θ, φ) + dcϕn′′(θ, φ))

)
ϕn′(θ, φ) = cos(θ) sin(φ)

(
n′ − N ′ + 1

2

)
ϕn′′(θ, φ) = cos(φ)

(
n′′ − N ′′ + 1

2

) (2.100)

Réseau circulaire uniforme (UCA20)
Les réseaux circulaires uniformes sont basés sur une répartition circulaire uniforme des directions
de pointage et des positions des antennes dans un plan (figure 2.13).

Lorsque le nombre de capteurs N augmente et/ou le rayon de la sphère r diminue, la distance
entre capteurs d diminue et pour un rayon nul (r = 0), tous les capteurs ont la même position

19URA : Uniforme Rectangular Array
20UCA : Uniforme Circular Array
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FIG. 2.13: Réseaux circulaire et cylindrique uniformes

(mais pointent dans des directions différentes). Le facteur de réseau s’exprime par :

f (res)
n (θ, φ) = exp

(
j
2π

λ
rϕn(θ, φ)

)
ϕn(θ, φ) = (cos(θn) cos(θ) + sin(θn) sin(θ)) sin(φ)

= cos(θ − θn) sin(φ)

θn =
n− 1

N
2π

(2.101)

Lorsque le rayon du réseau est nul (r = 0), on parle plus spécifiquement de réseau à faisceau
uniforme circulaire CUBA 21 présenté par la figure (2.14). La condition de rayon nul permet aussi
de caractériser les réseaux synthétiques à faisceau uniforme circulaire (à balayage électronique ou
par antenne tournante). Dans le cas où le rayon est nul, les antennes doivent être directives pour
permettre l’estimation des directions (figure 2.14). En fait, la résolution angulaire fournie par le
réseau sera d’autant plus fine que l’ouverture des antennes sera petite ou le rayon r seront grands.
Pour éviter les ambiguı̈tés angulaires, il faut respecter le théorème d’échantillonnage, c’est-à-
dire dr < λ/2. Dans le cas d’une antenne tournante, ou CUBA, les échantillons indicés par n
correspondent à un échantillonnage angulaire uniforme de l’azimut. Dans ce cas nous pouvons
parler d’échantillonnage position-angle.

Réseau cylindrique uniforme
Les réseaux de type cylindrique [90] présenté par la figure (2.13), sont circulaires dans un plan et
linéaire selon l’axe orthogonal au cercle. A partir des relations (2.99) et (2.101), il est possible de
déduire les directions et positions des antennes composant ce type de réseau. Le facteur de réseau

21CUBA : Circular Uniform Beam Array
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FIG. 2.14: Réseaux à faisceaux formés circulaire et cylindrique

s’exprime par :

f (res)
n (θ, φ) = exp

(
j
2π

λ
(rϕn′(θ, φ) + dcϕn′′(θ, φ))

)
ϕn′(θ, φ) = cos(θ − θ′n′) sin(φ)

ϕn′′(θ, φ) = cos(φ)
(

n′′ − N ′′ + 1
2

)
θ′n′ =

n′ + 1
N ′ 2π

(2.102)

où N ′ est le nombre de capteurs sur un cercle de rayon r et N ′′ le nombre de cercles empilés et es-
pacés de dc selon l’axe z. Lorsque le rayon du réseau est nul (r = 0), on parle plus spécifiquement
de réseau à faisceau uniforme circulaire empilé [109] (SCUBA22) (figure 2.14). Ces types de
réseaux permettent de déterminer sans ambiguı̈té les directions d’arrivée ou de départ en 3D.

Réseau sphérique uniforme
Un réseau sphérique (figure 2.15) est un réseau dont les antennes sont placées à la surface d’une
sphère et pointent vers l’extérieur de la sphère, c’est-à-dire dans la direction du vecteur radial
�r. On discerne deux types de réseaux sphériques uniformes selon les positions des antennes
sur la sphère. On peut considérer que les antennes sont uniformément réparties sur la sphère.
L’uniformité stricte des positions sur la surface de la sphère n’est possible que pour certains
nombres de points (d’antennes). Par exemple, dans [82, 84, 85], un réseau sphérique uniforme de
32 antennes (à double polarisation) a été conçu mais ne vérifie pas une uniformité stricte puisque
deux distances entre antennes existent (0, 641r et 0, 714r, où r est le rayon de la sphère). En effet,
il n’est pas possible d’obtenir une uniformité stricte de 32 points sur la surface d’une sphère.

22SCUBA : Stacked Circular Uniform Beam Array
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FIG. 2.15: Réseau sphérique uniforme

En fait, il s’agit souvent d’optimiser les positions afin de rendre la répartition la plus uniforme
possible. Dans [82], la disposition est basée sur un icosaèdre tronqué (ballon de foot).

2.3.2.3 Réseau à diversité de polarisation

Afin de caractériser complètement le canal de propagation, il est possible, en plus de l’échantil-
lonnage spatial, d’échantillonner le vecteur champ c’est-à-dire de caractériser le vecteur champ
sur pour les trois composantes de polarisation des ondes. Dans [82], un réseau sphérique à diver-
sité de polarisation (deux polarisations perpendiculaires) permet de caractériser la propagation
en 3D. Les réseaux sphériques à polarisations perpendiculaires permettent, avec des algorithmes
adaptés, de séparer entièrement le canal de propagation des antennes. Un échantillonnage complet
du champ est présenté dans [110–112] en utilisant un réseau composé de deux couples de trois an-
tennes orthogonales, l’un sensible au champ électrique et l’autre sensible au champ magnétique.

2.3.2.4 Principe d’échantillonnage spatial

Après avoir décrit les différents types d’échantillonneurs spatiaux, dans ce paragraphe, nous
allons décrire les différentes façons de les utiliser afin de caractériser le canal de propagation
d’un point de vue angulaire. Pour chaque technique, deux méthodes de caractérisation peuvent
être menées :

– La caractérisation en position : échantillonnage du canal par des antennes ayant une grande
ouverture (± 60 deg) dans l’espace ;



2.3 CARACTÉRISATION DU CANAL 69

– La caractérisation angulaire : échantillonnage du canal par des antennes directives, ou des
réseaux à commutation de faisceaux dans l’espace.

Caractérisation angulaire et spatiale synthétique
La caractérisation angulaire est effectuée par la rotation soit d’une antenne directive, telle qu’une
parabole [8, 113, 114], soit d’un réseau formé [115, 116] dont l’ouverture doit être la plus étroite
possible, car c’est cette ouverture qui définira la résolution spatiale de la mesure. La période
d’échantillonnage et la vitesse de rotation du positionneur quant à elles définiront la fréquence de
l’échantillonnage spatial. Le déroulement de la mesure est particulièrement simple : le sondeur
capture le canal de propagation à des instants équidistants dans le temps. La période de répétition
doit être choisie en fonction de la résolution spatiale voulue, de l’ouverture de l’antenne et de la
vitesse de rotation de l’antenne. Si une résolution spatiale pour la mesure est de α degrés, l’ouver-
ture de l’antenne doit être au plus égale à 2α degrés. La vitesse de révolution de l’antenne, β en
2π · rad.s−1, doit être la plus lente possible afin d’éviter les variations du diagramme de rayonne-
ment de l’antenne (vibration mécanique) au cours de la mesure. La révolution de l’antenne direc-
tive sera stoppée lors de l’acquisition. Si cette précaution n’est pas prise, sans sur-échantillonnage
dans le domaine spatial, la répétition des périodes d’acquisition — i.e. l’échantillonnage dans le
domaine temps absolu — doit respecter :

Ts =
α

β
(2.103)

Une autre solution est la formation d’un réseau virtuel. C’est la solution la plus simple, la
moins coûteuse et la plus utilisée pour effectuer des mesures de caractérisation spatiale. Afin
de créer un réseau virtuel, nous utiliserons une antenne élémentaire (antenne omni direction-
nelle dans la plupart des cas), un sondeur de canal SISO et un positionneur, nous permettant
de déplacer cette antenne sur différents points d’une grille dans l’espace suivant une géométrie
arbitraire et d’acquérir le signal sur chaque position [39, 79, 80, 117–128]. Une géométrie arbi-
traire peut être créée en prédéfinissant la structure de l’échantillonneur spatial utilisé, son nombre
d’éléments et l’espacement inter-élément. Une solution similaire utilisée en radar (technique à
ouverture synthétique) [73,129] est de déplacer l’antenne de réception avec une vitesse constante
et d’acquérir le signal à intervalles fixes [130–132]. Ces solutions de formation d’un réseau vir-
tuel sont attractives car elles permettent de former n’importe quelle topologie de réseau et de
s’acquitter du phénomène de couplage entre antennes.

Ces techniques de caractérisation spatiale sont très simples à mettre en œuvre et offrent des
faibles coûts de développement matériel, mais imposent que le canal de propagation étudié reste
invariant durant la révolution complète de l’antenne. Le temps d’acquisition des données lors du
déplacement est de l’ordre de quelques secondes ou minutes [133, 134]. En ce qui concerne la
caractérisation angulaire, une méthode originale a été proposée par [8] afin de réduire le temps
de mesure et la contrainte sur l’ouverture d’antenne (utilisation d’une antenne avec une ouverture
de 70 deg).

Caractérisation spatiale par commutation rapide
Contrairement aux techniques de rotation et/ou de déplacement d’antenne, où la caractérisation
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de canaux variant rapidement dans le temps est impossible, la technique de caractérisation spa-
tiale par commutation permet d’effectuer ce type de mesure. Cette technique permet l’utilisa-
tion de toutes les topologies de réseaux en connectant un commutateur rapide à la sortie de
chaque élément constituant le réseau et d’acquérir le signal de chaque capteur séquentiellement
[84, 90–92, 94, 100, 135–149]. L’unique contrainte liée à cette technique, outre le phénomène de
couplage, est que le temps de commutation doit être inférieur au temps d’observation du canal
Tobs > Tcommutation. En effet, les sondeurs reposant sur cette technique, utilisent une fraction ou
une période entière d’observation du canal afin de commuter d’une antenne à l’autre. Le temps
de répétition de mesure maximal est donné par :

Trep ≥
{

2MRx × Tobs en SIMO

2MTx ×MRx × Tobs en MIMO
(2.104)

avec MRx et MTx respectivement le nombre d’antennes à la réception et à l’émission.

Pour cette technique de caractérisation spatiale, seul le nombre d’antennes est pénalisant,
lorsque le type de mesure est dynamique dans le cas d’un déplacement de l’émetteur, ou du
récepteur ou bien dans le cas d’une liaison fixe avec un environnement générant de forts décalages
Doppler. En effet, plus le nombre d’antennes d’émission et de réception est important, plus
le temps de mesure l’est aussi, imposant une limite haute du décalage Doppler maximal. Afin
d’éviter un repliement du spectre Doppler de la matrice de canal MIMO, la fréquence d’échantil-
lonnage frep de la matrice de canal MIMO, en prenant en compte l’équation (2.104) et le débit de
Nyquist, doit vérifier :

frep = 1/Trep > 2νmax = 2fc
υmax

c
(2.105)

Caractérisation spatiale temps réel
C’est l’unique méthode temps réel permettant de recevoir sur chaque branche de réception des
signaux cohérents. L’approche sondeur multi-canaux temps réel impose pour chaque élément du
ou des réseaux d’émission et de réception, une chaı̂ne complète de transmission et de réception.
Cette solution, dans le cas de la caractérisation MIMO, est très complexe à mettre en œuvre et
très coûteuse car elle induit la nécessité d’avoir une branche d’émission et de réception calibrées
en amplitude et en phase pour chaque voie d’émission et de réception. Cette solution implique
aussi la génération de signaux ayant la plus faible intercorrélation possible entre les branches
d’émission [150]. Les équipements de mesure utilisant ce type de technique ont été développés
dans les projets ACTS TSUNAMI II [151,152], dans le projet GloMo de l’université de Virginia
Tech [153, 154], à l’université de Breme [155] et à l’université McMaster au Canada [156], mais
sont utilisés plutôt comme plate-forme de test que comme sondeur.

2.4 Comparaison des différentes techniques de mesures

Cette partie se propose de comparer les différentes méthodes de caractérisation spatio-tempo-
relle présentées précédemment. Les avantages et les inconvénients de chacune d’elles sont pré-
cisés. Le principal impératif pour le choix de la technique de mesure temporelle est sa capacité
d’effectuer l’acquisition de la matrice de canal MIMO dans un temps suffisamment court afin
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d’assurer l’invariance du canal lors de l’acquisition et de suivre les variations rapides du canal
de propagation. Afin de satisfaire cette hypothèse, nous pouvons déjà éliminer les techniques
de caractérisation spatiale par déplacement et par rotation. Ces techniques ne peuvent être uti-
lisées que pour des environnements indoor sans aucune présence humaine. La solution temps
réel à l’émission et à la réception n’est viable que pour la technique de génération d’un signal
large bande en utilisant les codes orthogonaux (autocorrélation maximale et intercorrélation mi-
nimale entre les codes) et les techniques d’étalement de spectre utilisées dans le contexte de la
caractérisation macro-cellulaire [107,150], mais offre une complexité de développement très im-
portante et des coûts d’étude et de conception exorbitants. Afin de comparer les techniques de
mesures temporelles, nous pouvons différencier ces différentes techniques suivant le critère de
rapidité de mesure.

2.4.1 Les techniques temporelles lentes

Le terme de techniques lentes est, dans ce contexte, un terme non péjoratif, mais les tech-
niques telles que celle de Cox et la technique chirp engendre une dilatation du temps de mesure
d’un facteur k. Ces deux techniques permettent grâce à la compression fréquentielle de limiter
d’un facteur k la bande de bruit et par ce même facteur la fréquence d’échantillonnage du système
d’acquisition. Elles offrent des performances très élevées en terme de résolution (système offrant
des bandes d’analyse de 500 MHz [6, 61]) et une dynamique élevée. Une solution originale
permettant d’accélérer la technique de mesure par corrélation glissante est évoquée dans [6].
Cette optimisation du temps de mesure permet d’adapter la fenêtre d’observation à la disper-
sion des retards et ainsi permet d’utiliser des longueurs de code plus élevées. Malgré cette op-
timisation du temps, la technique de corrélation impose un facteur k > 1000 afin de limiter
les distorsions [157], dans la pratique nous avons plutôt k ≥ 5000. Cette dilatation du temps
de mesures pour ces deux types de techniques impose pour la caractérisation MIMO une struc-
ture d’échantillonnage spatial temps réel en réception et une structure de type commutation en
émission [139]. L’utilisation d’une commutation à l’émission et à la réception n’est quant à elle
pas envisageable pour les deux solutions. Pour la technique de corrélation glissante où le fac-
teur k est incompressible, en configuration SIMO, [158] donne avec un réseau de 8 éléments,
une caractérisation Doppler maximale de 23,86 Hz pour une fenêtre d’observation de 640 ns.
Pour la technique chirp, en configuration commutation à l’émission et à la réception, le gain de
la compression fréquentielle ne serait plus prépondérant et la génération des rampes deviendrait
problématique tout en cherchant la même qualité du signal de sondage.

2.4.2 Les techniques temporelles rapides

Pour les techniques de mesures dites rapides, les techniques de commutation sont les plus
appropriées du fait qu’elles impliquent l’utilisation d’un sondeur de canal SISO. Nous avons
vu précédemment, dans l’équation (2.104), que le temps d’une mesure est proportionnel au
nombre d’antennes. La seule limitation de ce type de mesure sera la rapidité de transfert sur
le support de stockage. Sachant que les convertisseurs d’aujourd’hui permettent des fréquences
d’échantillonnage supérieures au GHz, cela ne constitue pas une contrainte importante. Le prin-
cipal inconvénient de ces techniques est qu’elles sont trop rapides. En effet, les évolutions des
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canaux sont généralement lents au regard de la durée de la réponse impulsionnelle (RI). Un
moyen de bénéficier de ce sur-échantillonnage du canal et de palier à l’abondance de donnée,
consiste à moyenner plusieurs profils avant de les stocker, ainsi le niveau de bruit sera réduit.
Tant que ce moyennage se fait sur des périodes très faibles par rapport au temps de cohérence
Tcoh, aucune information ne sera perdue.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, les techniques de sondage spatio-temporelles de canal ont été présentées.
Dans chaque cas, la dimension temporelle est prise en compte dans les développements mathéma-
tiques. Il est ainsi possible de préciser exactement le résultat de la mesure. Des exemples de
réalisation sont également donnés.

Les avantages et inconvénients de chacune de ces techniques ont été alors dégagés (tableau
2.1 et tableau 2.2) et une comparaison de leurs performances respectives est donnée. Il apparaı̂t
que pour notre application, la combinaison de l’étalement de spectre, de l’acquisition large bande,
et des techniques de commutation, présente le compromis idéal. En effet, les techniques basées
sur la compression fréquentielle sont optimales pour les applications SISO mais leur extension
au domaine spatial implique de dupliquer les têtes de réception afin de caractériser les canaux
variants au cours du temps. Le choix de l’étalement de spectre pour la génération du signal de
sondage a été choisi en raison d’une faible complexité et d’une grande expérience de mise en
œuvre acquise lors des différentes thèses réalisées au sein du laboratoire [5,6,60]. La description
détaillée du sondeur réalisé fait l’objet du chapitre suivant.
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té

e



74 PRINCIPE DE LA CARACTÉRISATION DU CANAL
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dé
pl

ac
em

en
t

ou
de

ro
ta

tio
n

2M
T

x
×

M
R

x
×

T
O

bs
T

O
bs

So
up

le
ss

e
de

to
po

lo
gi

e
ex

ce
lle

nt
e

él
ev

ée
él

ev
ée

N
om

br
e

de
tê
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CHAPITRE

3 Le sondeur réalisé
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3.1 Introduction

D’après les conclusions du chapitre précédent, la technique d’étalement de spectre couplée
à l’acquisition large bande a été retenue. Dans la première partie de ce chapitre, nous

donnerons tous les paramètres essentiels du système de mesure développé. Ces paramètres sont
étroitement liés à l’organe principal de notre système de mesure : le système d’acquisition dont
les performances détermineront les bandes d’analyse fréquentielle et Doppler propres à notre
système de mesures. Les performances réelles, soumises aux imperfections des composants élec-
troniques, sont l’objet de la seconde partie dédiée à la réalisation. Dans la dernière partie, nous
évoquerons les possibilités d’évolution du sondeur réalisé.

Le cahier des charges initial en terme de performance du sondeur MIMO pour la bande UMTS

était le suivant :
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FIG. 3.1: Photo de l’émetteur et du récepteur

– Résolution temporelle R = 10 ns,
– Dynamique ΓdB ≥ 40 dB.

Au cours de la conception du sondeur présenté par la figure (3.1), je me suis attaché à assurer
une grande modularité au sondeur de canal afin de faciliter son évolution dans le futur. C’est pour-
quoi certains choix peuvent sembler sous-optimaux dans le cas de notre application, mais leurs
fondements dans l’optique d’une évolution potentielle sont justifiés. Au cours des réalisations,
nous avons pu constater que les performances des cartes numériques conçues pouvaient assurer
des fréquences de fonctionnement élevées et donc offrir des résolutions bien supérieures à celles
imposées par le cahier des charges d’un facteur 2 à 2,5. Ces performances n’ont pu être exploitées
car les différents organes du sondeur (filtres FI et RF, synthèses de fréquence) étaient en cours
d’approvisionnement ou bien déjà reçus.
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3.2 Paramètres principaux du système

Ce nouvel équipement de mesure doit permettre la mesure du canal de propagation dans la
gamme de fréquence 2–4 GHz, gamme dans laquelle opérera la troisième génération de systèmes
radiomobiles et les réseaux locaux sans fil. Cet appareil doit assurer la mesure des canaux de
propagation dans différents environnements tels que les environnements outdoor (urbain, sub-
urbain, rural), indoor, et outdoor vers indoor ou inversement (pénétration). Comme les limites
de la technique de caractérisation par acquisition large bande sont déterminées principalement
par la carte d’acquisition, toute l’architecture de notre système de mesure sera conçue en fonc-
tion de ses performances. La bande passante analogique de la carte d’acquisition déterminera
le débit code, le nombre de bits déterminera la plage de dynamique en puissance et le taux de
transfert déterminera la limite haute des vitesses de déplacement dans le canal analysable. Les
performances de la carte d’acquisition numérique [159] disponible lors de la conception de cet
équipement sont résumées dans le tableau (3.1).

Nombre de voies 2

Nombre de bits 8

Nombre de bits effectifs 6.2

Bande passante à -3 dB 500 MHz

Fréquence échantillonnage 2 GHz

Précision temporelle échantillonnage ±10 ps

Mémoire par voie 32 MO

Transfert données vers mémoire centrale 100 MO/s

TAB. 3.1: Caractéristiques de la carte d’acquisition

3.2.1 Choix des paramètres du code

Cette multitude d’environnements à caractériser implique une souplesse de configuration du
signal PA. Deux critères déterminent cette reconfiguration : le temps total de la mesure, qui est une
période du code PA, et la résolution temporelle des réponses impulsionnelles acquises qui dépend
du débit de génération du code. Pour fixer le temps total de la mesure, nous nous baserons sur
les cas extrêmes des durées des réponses impulsionnelles relatées dans la littérature (tableau 3.2)
dans les différents environnements à caractériser [160]. Afin de satisfaire une certaine souplesse
de reconfigurabilité du système de mesure, nous avons retenu quatre débits code (Dc) et quatre
longueurs de code (Lc) permettant d’effectuer des mesures de propagation en contexte pico,
micro et macro-cellulaires. Les différentes combinaisons de débit code (Dc) et de longueur de
code (Lc) permettent d’obtenir les résolutions temporelles et spatiales résumées dans le tableau
(3.3). Un autre paramètre important est le gain de traitement du filtrage adapté. Nous avons vu
précédemment, que la fonction d’autocorrélation d’un code PA présente une composante continue
qui limite la dynamique de mesure. Le niveau de cette composante continue relativement au
niveau du pic principal de l’autocorrélation est de −20 log10(Lc). Pour les longueurs de code
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Environnement Durée max. de la RI

indoor (Pico-cellules 1 µs

outdoor urbain (Micro-cellules) 2 µs

outdoor urbain (Macro-cellules) 10 µs

outdoor suburbain-montagneux 20-40 µs

TAB. 3.2: Durée maximale approximative des réponses impulsionnelles selon l’environnement

Débit code Résolution Longueur maximale de la RI

en Mbits/sec temporelle spatiale Code 1023 Code 511 Code 255 Code 127

100 10 ns 3 m 10.23 µs 5.11 µs 2.55 µs 1.27 µs

50 20 ns 6 m 20.46 µs 10.22 µs 5.1 µs 2.54 µs

25 40 ns 12 m 40.92 µs 20.44 µs 10.2 µs 5.08 µs

12.5 80 ns 24 m 81.84 µs 40.88 µs 20.4 µs 10.16 µs

TAB. 3.3: Durée maximale approximative des réponses impulsionnelles selon l’environnement

choisies, les dynamiques pour un rapport signal à bruit favorable (RSB > 0 dB) sont présentées
dans le tableau (3.4).

Longueur de code LC Dynamique en dB

1023 60

511 54

255 48

127 42

TAB. 3.4: Dynamique de mesure en fonction de la longueur du code d’étalement

3.2.2 Choix des filtres

Cette partie a pour but d’expliquer le choix des gabarits des filtres des codes et des filtres
anti-repliement. Leurs rôles respectifs sont de limiter la largeur de bande du signal PA émis et
de réduire la bande de bruit en réception. Le choix des paramètres du filtrage du code est crucial
car celui-ci engendre deux dégradations importantes de la fonction d’autocorrélation qu’il faudra
prendre en compte.

La première dégradation concerne l’apparition de pics secondaires (figure 3.2). Ces derniers
viennent se confondre, sur le signal M(t), avec les trajets multiples engendrés par le canal de
propagation hl(τ, t) (équation 2.47). Cette dégradation de la fonction d’autocorrélation ψ(t) en-
gendre une limitation de la dynamique de mesure. En effet, il sera impossible de détecter les
trajets multiples dont l’amplitude sera inférieure à celle des pics parasites. Nous déterminerons
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FIG. 3.2: Effet du filtrage sur la fonction ψ(t) (Tc = 1)

alors la dynamique de mesure Γ comme étant le rapport entre l’amplitude du pic principal de
ψ(t) et l’amplitude du plus important des pics parasites.

ΓdB = 20 · log10

( |hprincipal|
max(|hsecondaire|)

)
(3.1)

La seconde dégradation est l’élargissement du pic principal de ψ(t). Cet élargissement pro-
voque une diminution de la résolution temporelle R définie comme étant la largeur à mi-hauteur
∆1/2 de ce pic. Nous avons vu précédemment (c.f. chapitre 2) que la résolution temporelle, en
l’absence de filtrage, correspond à la durée d’un bit code (équation 2.74) :

R = Tc = 10 ns (3.2)

Deux trajets d’égale amplitude ne sont distingués que si le retard entre eux est au moins égal à
R. Il convient donc d’essayer de maintenir ∆1/2 aussi proche que possible de Tc. Autrement dit,
il faut que le filtrage ne conduise pas à une perte trop importante de résolution temporelle.

L’objectif ici est donc d’identifier ces filtres de telle sorte qu’ils remplissent parfaitement
leur rôle sans dégrader la réponse ψ (t). Pour cela, des contraintes précises sont établies. Ces
contraintes sont au nombre de quatre :

1. Conserver une résolution temporelle inférieure à 12 ns, ce qui correspond à une perte de
résolution de 20 %.

2. Rejeter les pics secondaires en dessous de−40 dB, si possible aux environs de−45 dB, par
rapport au pic principal, ceci dans le but d’obtenir une dynamique de mesure au moins égale
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à 40 dB. La marge dégagée doit être suffisante pour que la somme des facteurs limitant la
dynamique reste inférieure à −40 dB.

3. Assurer des variations de temps de groupe Tgp � Tc afin d’éviter la génération de trajets
parasites due à l’interférence inter-chip.

4. Réduire au maximum la bande de bruit en réception. Nous cherchons en effet à obtenir un
niveau d’énergie hors bande inférieur de 50 dB par rapport à l’énergie dans la bande. Ainsi,
le signal parasite issu du recouvrement spectral est de 50 dB inférieur au signal utile et la
perte d’information qui en résulte lors de l’échantillonnage est jugée négligeable.

La conception du filtre du code passe-bas q(t) devant satisfaire aux contraintes ci-dessus
est basée sur une étude de l’effet du filtrage sur la fonction d’autocorrélation modifiée ψ(t) en
fonction des différents paramètres de filtre (ordre, fréquence de coupure, type). Cette étude nous
permettra d’évaluer les performances théoriques de notre système.

ψ(t) = φ(t) ∗ q(t) (3.3)

Nous évaluerons l’effet de Q(f) = F [q(t)] pour trois types de filtre : Chebyshev, Bessel ou
Butterworth afin de se rapprocher des valeurs à la fois optimales et réalisables pour la mise en
œuvre de ces filtres. Après simulation, l’utilisation d’une structure de filtre de type Bessel nous
semble la plus adaptée. En effet, bien que les filtres de type Chebyshev ou Butterworth aient
l’avantage de réduire la bande de transition pour un ordre donné, ils détériorent la dynamique de
mesure par la génération de pics secondaires à tel point qu’il est impossible de rejeter le niveau
de ces pics au-delà de -40 dB. Un autre point est que les filtres de Bessel sont des filtres à phase
linéaire et ne causent pas de régime transitoire. La contrainte sur le niveau d’énergie hors bande
n’est pas directement à prendre en compte car le filtrage de code sera couplé aux filtres passe-
bandes en FI et en RF (au nombre de 6 pour RX et TX) assurant la réjection de l’énergie hors
bande. Cette contrainte peut être alors relâchée, mais le filtrage doit atténuer suffisamment (30
dB) les lobes secondaires du spectre fréquentiel, afin d’éviter le repliement de spectre lors du
passage en FI.

Des simulations paramétrées sont effectuées pour un ordre n et une fréquence de coupure à
-3 dB, fc , allant respectivement de un à huit et de fn à 3fn . La fréquence fn correspond à la
fréquence de Nyquist relative au débit numérique du code pseudo aléatoire définie par l’équation
(3.4).

fn =
Dc

2
=

1
2 Tc

(3.4)

Les figures (3.3), (3.4) et (3.5) donnent respectivement la largeur à mi-hauteur, le niveau des pics
secondaires et le niveau d’énergie hors bande de ψ(t).

Nous retiendrons en conclusion des différentes simulations la combinaison
[
n = 4, fc

fn
= 1, 6

]
:

l’ordre quatre est faible, ce qui facilite la réalisation et la fréquence de coupure basse et permet
d’obtenir une bande équivalente de bruit pour Q(f) de seulement 1, 6 fn = 0,8

Tc
. La fonction ψ(t)

finale comparée à la fonction d’autocorrélation initiale φ(t), est donnée par la figure (3.6).

Les performances théoriques exactes sont les suivantes :

– résolution temporelle R = ∆1/2 = 11.2 ns
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– dynamique ΓdB = 20 · log10

( |hprincipal|
max(|hsecondaire|)

)
= 59 dB

– un niveau d’énergie hors bande Ehb = −29.71 dB
– une bande équivalente de bruit Bn = 80 MHz

Le gabarit final du filtre Q(f) étant fixé, il faudra autant de filtres analogiques Q(f) qu’il y
a de débits numériques du code d’étalement. Ces filtres très spécifiques seront réalisés lors de la
conception du sondeur.

L’ensemble des paramètres du système est maintenant fixé. Notre objectif principal lors de la
conception et la réalisation des différents modules est de conserver les performances théoriques
que nous venons d’établir. Nous allons par la suite décrire les différentes solutions permettant de
démoduler le signal.

3.3 Démodulation

Dans cette partie, nous allons dans un premier temps décrire les différentes techniques de
démodulation, leurs avantages, leurs inconvénients et les moyens de corriger les défauts inhérents
à chaque technique. Dans un second temps, nous nous attacherons à la description de la technique
d’identification, nous permettant d’exploiter au mieux les performances du sondeur de canal.

3.3.1 Techniques de démodulation

3.3.1.1 Démodulation analogique

La structure de démodulation par mélangeur est présentée par la figure (3.7). L’utilisation
de ce type de démodulation permet d’obtenir les voies en phase et en quadrature de manière
suivante :

CI(t) = cos(2πfFI
t) (3.5)

CQ(t) = − sin(2πfFI
t) (3.6)

avec CI(t) et CQ(t) les composantes déphasées de 90˚ de la porteuse,

yI(t) = hPB,I(t)xFI
(t)CI(t) (3.7)

yQ(t) = hPB,Q(t)xFI
(t)CQ(t) (3.8)

avec hPB,I et hPB,Q les filtres passe-bas des voies en phase et en quadrature.

En réalité, le signal issu de l’oscillateur permettant de générer la quadrature est sujet à des
perturbations en amplitude et en phase. Ces perturbations appliquées aux mélangeurs génèrent
des variations des pertes d’insertion, des décalages de phase dans les deux branches de quadra-
ture. Ce déséquilibre peut être pris en compte en modifiant les équations (3.5) et (3.6)

CI(t) = a cos(2πfFI
t + α) (3.9)

CQ(t) = −b sin(2πfFI
t + β) (3.10)
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f−fFI

hPB,Q
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y(t) = yI(t) + jyQ(t)xFI
(t) xFI

(t)

e(−j2πfFI
t)

0◦

90◦

FIG. 3.7: Structure de démodulation analogique

Nous constatons qu’une telle structure ne peut être viable pour les applications multicapteurs,
nécessitant une connaissance précise sur la phase, et souffre de nombreux défauts :

– la dissymétrie des caractéristiques des voies I et Q sur toute la bande (filtres passe-bas
différents),

– les voies I et Q non maintenues en quadrature sur toute la bande,
– les voies I et Q affectées par un offset en amplitude et en phase distinct,
– les non-linéarités des mélangeurs pouvant générer des bruits bandes étroites,
– l’évolution dans le temps du déséquilibre en phase et en quadrature,
– la fuite de la fréquence porteuse.

Des solutions de calibrage [161–163] permettant de rétablir l’équilibre en amplitude et de la
quadrature existent mais risquent de compliquer fortement l’architecture du sondeur et n’offrent
pas la précision de correction escomptée. En effet, pour atteindre une dynamique de 40 dB, [46]
nous montre qu’il faut une erreur inférieure à 1˚ sur la phase et inférieure à 0.1 dB sur le module.

3.3.1.2 Démodulation numérique

Afin de conserver les performances en terme de dynamique, nous sommes contraints d’ef-
fectuer la démodulation en numérique. Cette démodulation ne se fera pas en temps réel mais en
post-traitement, c’est pourquoi nous ne nous attarderons pas sur les techniques de démodulation
numérique. Pour obtenir des informations complémentaires sur ces techniques, on pourra se
référer aux articles et rapports suivants [46, 164–170]. Trois types de démodulation peuvent être
appréhendés :

– la démodulation par sur-échantillonnage,
– la démodulation par sous-échantillonnage,
– l’échantillonnage de Nyquist.
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Toutes ces méthodes impliquent, afin d’éviter le repliement de spectre de notre signal, des
contraintes sur le choix de la fréquence intermédiaire (fFI

) et de la fréquence d’échantillon-
nage (fech) en fonction de la bande du signal à numériser. Les contraintes sur la fréquence
d’échantillonnage (fech) en fonction de la fréquence intermédiaire (fFI

) et de la bande d’analyse
B pour les différentes solutions de transposition sont données dans le tableau (3.5). Remarquons
que pour la méthode de sous-échantillonnage, nous pouvons obtenir, en fonction d’un paramètre
N entier (2 ≤ N ≤ Nmax), plusieurs solutions satisfaisantes.

Méthode de
transposition

Nyquist
sur-

échantillonnage
sous-échantillonnage

Fréquence
d’échantillonnage

fech ≥ 2fFI
+ B fech = 4fFI

2fFI
+ B

N
≤ fech ≤

2fFI
−B

N − 1
Contraintes sur
fFI

fFI
> B/2 et Nmax = int

(
fFI

+ B

2B

)
TAB. 3.5: Contraintes sur la fréquence d’échantillonnage pour la démodulation numérique

Le choix de la fréquence intermédiaire (FI) fixera par conséquent la fréquence d’échantil-
lonnage. Nous devons donc trouver le bon compromis entre ce choix et les performances de notre
carte d’acquisition dont les caractéristiques sont résumées dans le tableau (3.1). Nous devrons
assurer aussi que le temps d’observation (Tobs) soit un multiple entier de la période de la FI

permettant, lors de la transposition numérique en bande de base, d’éviter des sauts de phase
entre les différentes acquisitions. Si le produit Tobs · fFI

est impair, il faudra faire une correction
de phase sur la réponse impulsionnelle de π radians. Le choix d’une fréquence FI élevée nous
permettra aussi, lors de la conception des têtes RF, d’éviter l’utilisation de filtres RF d’ordre
élevé (filtres très sélectifs) qui détérioreront les performances temporelles du sondeur. Comme
notre priorité est de concevoir un système de mesure performant, nous fixerons dans un premier
temps un ordre de grandeur de la FI : 200 MHz � FI � 300 MHz. Cet ordre de grandeur se situe
au centre de la bande passante de notre carte d’acquisition. Outre les contraintes évoquées ci-
dessus, le choix de la FI et de la technique de démodulation est une étape primordiale, car celui-ci
déterminera les performances en terme de caractérisation Doppler de notre système. Nous allons
présenter dans les tableaux (3.6), (3.7) et (3.8) plusieurs configurations possibles en décrivant
pour chacune les performances attendues en terme de caractérisation des vitesses de déplacement
dans le canal pour un réseau de type ULA à 8 éléments. Nous ne décrirons dans ces tableaux
que les configurations avec les débits numériques de 100 et 50 Mbit/s, et les longueurs de code
de 1023, 511 et 255. Ces configurations sont celles qui seront le plus souvent utilisées pour les
environnements outdoor où les vitesses de déplacement seront les plus élevées. Les calculs de
vitesses de déplacement sont effectuées en prenant en compte le temps d’acquisition (équation
3.13) et le temps de transfert Ttransfert des données (Nech échantillons) vers le PC (équation
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3.14) où Dtransfert est la vitesse de transfert de la carte d’acquisition.

Tobs = Dc Lc (3.11)

Nech = Tobs fech (3.12)

Tacq =

⎧⎪⎨⎪⎩
(2MRx × Tobs)×MTx en MIMO

(2MRx × Tobs) en SIMO

(2MTx × Tobs) en MISO

(3.13)

Ttransfert = Nech/Daqiris (3.14)

Trep =
(⌊

Tacq + Ttransfert

2MRx × Tobs

⌋
+ 1

)
× 2MRx × Tobs (3.15)

Vmax =
fdop c

fc
=

c

fc Trep
(3.16)

fFI
= 200 MHz

type d’ech. Nyquist sous-ech. sur-ech.

fech (en MHz) 600 X 800

Lc = 1023 375 X 600

Lc = 511 750 X 300

D
c

=
10

0
M

H
z

Lc = 255 1504 X 1203

fech (en MHz) 500 250 800

Lc = 1023 214 375 150

Lc = 511 428 750 300

D
c

=
50

M
H

z

Lc = 255 1002 1504 602

TAB. 3.6: Comparaison des vitesses de déplacement (en km/h) pour une liaison SIMO [1× 8] en fonction
des différentes techniques de démodulation numérique pour FI = 200 MHz

Une première analyse des résultats montre que la combinaison d’une FI = 300 MHz avec
la technique de sous-échantillonnage offre les meilleurs performances en terme de vitesse de
répétition de mesure. Malgré l’obtention des performances optimales avec l’adéquation technique
de démodulation par sous échantillonnage, FI et capacité de transfert de la carte d’acquisition,
nous préférons choisir une combinaison sous optimale utilisant une FI à 250 MHz permettant,
dans le futur, l’évolution du sondeur vers une bande d’analyse plus large. En effet, le choix de la
technique de sous-échantillonnage et d’une FI = 300 MHz bien qu’optimal pour le type de carte
d’acquisition que nous avons choisi, ne permet pas l’évolution vers des débits code plus élevés
sous contrainte d’un repliement du spectre.

Les différents principes de numérisation du signal étant présentés, la seconde phase de la
démodulation numérique est l’obtention des voies en phase et en quadrature. Comme pour notre
application tous les traitements seront faits après acquisition, nous exploiterons l’équivalent bande
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fFI
= 250 MHz

type d’ech. Nyquist sous-ech. sur-ech.

fech (en MHz) 700 X 1000

Lc = 1023 333 X 249

Lc = 511 667 X 500

D
c

=
10

0
M

H
z

Lc = 255 1336 X 1000

fech (en MHz) 600 300 1000

Lc = 1023 187 299 125

Lc = 511 375 600 250

D
c

=
50

M
H

z

Lc = 255 752 1203 501

TAB. 3.7: Comparaison des vitesses de déplacement (en km/h) pour une liaison SIMO [1× 8] en fonction
des différentes techniques de démodulation numérique pour FI = 250 MHz

fFI
= 300 MHz

type d’ech. Nyquist sous-ech. sur-ech.

fech (en MHz) 800 400 1200

Lc = 1023 300 500 230

Lc = 511 600 1000 429

D
c

=
10

0
M

H
z

Lc = 255 752 2005 923

fech (en MHz) 700 350 1200

Lc = 1023 167 300 115

Lc = 511 334 600 214

D
c

=
50

M
H

z

Lc = 255 668 1203 462

TAB. 3.8: Comparaison des vitesses de déplacement (en km/h) pour une liaison SIMO [1× 8] en fonction
des différentes techniques de démodulation numérique pour FI = 300 MHz



88 LE SONDEUR RÉALISÉ

de base de la réponse impulsionnelle h(τ, t) (nous supposerons statique dans un premier temps,
le canal de propagation h(τ, t) = h(τ)). Lorsque les signaux sont à bande limitée et centrés
sur une fréquence f0, il est possible de travailler avec leurs équivalents bande de base ou leurs
enveloppes complexes que nous nommerons Hl(f) qui est définie par :

Hl(f) = H+(f + f0) avec

{
H+ = 2 · U(f) ·H(f)
f0 = 2, 2 GHz

(3.17)

où H+ est le signal analytique et U(f) est défini par :

U(f) =

{
1 pour f ≥ 0
0 pour f < 0

(3.18)

Par transformée de Fourier inverse, on obtient :

h(τ) = �
[
hl(τ) e(j2πf0τ)

]
avec

{
h(τ) = TF−1(H(f))
hl(τ) = TF−1(Hl(f))

(3.19)

3.3.2 Choix de la technique de démodulation

Comme nous l’avons dit précédemment, nous optons pour une combinaison sous-optimale en
terme de rapidité d’acquisition des réponses impulsionnelles en choisissant une FI à 250 MHz.
Ce choix se justifie par un souci d’évolution du sondeur vers des bandes d’analyse plus élevées.
En configuration de mesure et en fonction du débit code choisi, deux types d’échantillonnage
pourront être choisis :

– Pour les débits code de 100 Mbit/s, nous utiliserons la technique d’échantillonnage direct
avec une fréquence de numérisation de 800 MHz (figure 3.8),

– Pour les débits code de 50 Mbit/s, nous utiliserons la technique de sous échantillonnage
avec une fréquence de 350 MHz afin de diminuer les contraintes de filtrages passe-bas
avant le filtrage de Hilbert (figure 3.9).

Les performances théoriques en terme de rapidité de mesure pour toutes les configurations
de caractérisation spatiale sont données par le tableau (3.9). Les réseaux utilisés pour notre étude
sont au niveau de l’émission un réseau ULA de 4 éléments et au niveau de la réception des réseaux
ULA de 8 éléments et un réseau URA de 16 éléments. Nous précisons que l’utilisation du réseau
URA servira pour les campagnes de mesures en indoor ou en pénétration.

L’ensemble des paramètres systèmes est maintenant fixé. Nous allons présenter la réalisation
des différents modules constituant le sondeur dont l’un des objectifs est de conserver les perfor-
mances théoriques que nous venons d’établir.

3.4 Réalisation pratique

Le but de cette étape est de réaliser le sondeur à partir des spécifications établies précédemment.
Nous ne présenterons ici que la version finale du prototype.
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FIG. 3.8: Démodulation par sur-échantillonnage
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Filtrage passe-bas

fech 2fech−fFI ffΩ
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FIG. 3.9: Démodulation par sous-échantillonnage
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Configuration
TX–RX

Dc en
Mbit/s

Tobs en µs Trep en µs
Vmax en

km/h

1× 8

100 10.23 µs 1637 300

100 5.11 µs 818 600

50 20.46 µs 1637 300

50 10.22 µs 818 600

50 5.1 µs 408 1203

4× 4

100 10.23 µs 3274 150

100 5.11 µs 1635 300

50 20.46 µs 3274 150

50 10.22 µs 1635 300

50 5.1 µs 816 600

4× 8

100 10.23 µs 6547 75

100 5.11 µs 3270 150

50 20.46 µs 6547 75

50 10.22 µs 3270 150

50 5.1 µs 1632 300

1× 16

100 5.11 µs 1635 150

100 2.55 µs 816 300

100 1.27 µs 406 601

4× 16

100 5.11 µs 6540 75

100 2.55 µs 3264 150

100 1.27 µs 1625 302

TAB. 3.9: Performance de rapidité d’acquisition en fonction de la configuration de mesure
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Le travail réalisé comprend aussi bien de la conception électronique et numérique, le dévelop-
pement informatique temps réel et les réalisations de pièces mécaniques. Ici, nous nous inté-
ressons essentiellement à la partie électronique qui constitue le cœur du système. Afin de préserver
le maintien des performances dans le domaine temporel du sondeur, nous allons présenter les
précautions à prendre lors de la conception des parties RF assurant au système de mesure la plus
grande sensibilité et d’assurer la plus grande dynamique instantanée en puissance.

3.4.1 Contrainte sur le module radio-fréquence

3.4.1.1 Sensibilité du récepteur

La sensibilité d’un récepteur caractérise la capacité d’un récepteur à détecter un faible signal.
Le facteur de bruit (NF ) d’une chaı̂ne de réception correspond à la puissance de bruit rajoutée
par cette chaı̂ne de réception et peut être défini par le rapport entre le RSB en entrée et le RSB en
sortie.

NF =

Si

Ni

So

No

(3.20)

où Si
Ni

est le rapport signal à bruit en entrée de la chaı̂ne de réception et So
No

est celui en sortie. Le
signal minimum détectable (SMD) est déterminé par le plancher de bruit de la chaı̂ne de réception
pour une bande donnée.

PBruit = k Ts B

= k (NF )Ta B

(PBruit)dB = −174 + NF + 10 · log(B)
(3.21)

où
k est la constante de Boltzmann,
B est la bande passante du système en Hz,
Ts est la température équivalent de bruit en entrée du système en degrés Kelvin,
Ta est la température équivalent de bruit de l’antenne en degrés Kelvin.

Pour les composants analogiques cascadés, le facteur de bruit NFi et le gain Gi de chaque
composant i permettent de calculer le facteur de bruit de la chaı̂ne de transmission entière en
utilisant la formule de Friiss [171].

NF = NF1 +
NF2 − 1

G1
+

NF3 − 1
G1 ·G2

+ . . . (3.22)

Sachant que nous devons avoir la dynamique en puissance instantanée la plus grande possible
et que le niveau de bruit est de -91.95 dBm pour une bande de 160 MHz, nous devrons amplifier
le plus rapidement possible le signal après l’antenne de réception afin d’assurer un facteur de
bruit pour la chaı̂ne de réception le plus faible possible.
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3.4.1.2 Sélectivité du récepteur

La sélectivité du récepteur définit sa capacité à rejeter les signaux parasites des bandes adja-
centes. La réponse des circuits de filtrages permettant de sélectionner la bande désirée doit être
suffisamment sélective afin de supprimer les signaux interférents des canaux adjacents (UMTS,
ISM et DCS), les bruits hors bande et les bruits bande étroite. Elle doit être également suffisam-
ment large afin de laisser passer les signaux utiles tout en assurant des distorsions négligeables
en amplitude, en temps de groupe et en phase.

3.4.1.3 Produit d’intermodulation et points d’interception

Quand un composant actif est soumis à un signal d’entrée d’amplitude élevé, il peut présenter
un comportement non-linéaire. Ce composant se comporte comme un mélangeur et effectue le
produit entre les signaux utiles et les signaux parasites. Ce processus est appelé intermodulation
et les nouvelles fréquences générées sont appelées produit d’intermodulation. Le point d’inter-
ception est le niveau de puissance en entrée pour lequel les produits d’intermodulation en sortie
sont du même niveau que le signal désiré. Le point d’interception est typiquement caractérisé par
les produits d’intermodulation d’ordre 3 et est noté IIP3

IIP3 = −10 log10

∑
i

[
1

IIP3iGi+1Gi+1 . . . Gn

]
i = 1 . . . n (3.23)

où Gi et IIP3i représentent le gain et le point d’interception d’ordre 3 de chaque composant i.
Les produits d’intermodulation d’ordre 2 et 3 sont généralement les plus forts.

3.4.1.4 Compression de gain et dynamique

La compression en gain d’une chaı̂ne de transmission apparaı̂t lorsqu’un signal de forte puis-
sance entraı̂ne l’étage RF dans la région non linéaire de sa caractéristique. Cette caractéristique
est représentée par la figure (3.10). La dynamique est la différence entre le point de compres-
sion et le signal minimum détectable, c’est à dire le plancher de bruit pour les systèmes sans
gain de traitement. Pour les systèmes avec un gain de traitement ΓdB définit par l’équation (3.1),
nous définissions le signal minimum détectable SMD comme une réponse impulsionnelle ayant
un RSB > 20dB, c’est-à-dire que le SMD dans notre cas est équivalent à :

SMD = PBruit + NF − ΓdB + 20 (3.24)

Nous venons de présenter la plage de puissance où la réponse du récepteur est linéaire. Lors
de la conception de récepteur un autre paramètre peut être déterminé, caractérisant la plage de
dynamique sans parasites d’intermodulation SFDR (Spurious Free Dynamic Range en anglais)

SFDR = 2/3 IIP3 − SMD (3.25)

La borne minimale de la SFDR est donnée par le signal minimum détectable (SMD) et la limite
maximale de la puissance d’entrée dont les niveaux engendrent des produits d’intermodulation
pour laquelle la puissance est égale au plancher de bruit [172].
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Dynamique

PSortie = αPEntrée

Zone non- linéaire

PSortie �= αPEntrée

Point de compression
à 1 dB

PSortie

PEntrée

Niveau de bruit

Zone linéaire

FIG. 3.10: Plage de la dynamique

3.4.1.5 Conclusion

Après avoir pris connaissance des contraintes liées à la réalisation de la partie RF, plusieurs
précautions sont à prendre lors de la réalisation de celle-ci :

– Afin de préserver la dynamique en puissance et de limiter la remontée le plancher du bruit,
nous devons assurer un facteur de bruit de la chaı̂ne de réception de l’ordre de 3–4 dB.
Pour atteindre ce facteur de bruit, les amplificateurs faibles bruits seront intégrés sur les
antennes réseaux,

– Afin d’offrir une grande plage de puissance et ainsi éviter la compression du signal et
la génération de pics parasites, l’organe de contrôle de gain sera scindé en deux parties,
l’une opérant en RF et l’autre en FI. La puissance maximale en entrée du sondeur sera liée
intrinsèquement aux caractéristiques de gain et du point de compression du LNA,

– Une attention toute particulière sera portée sur les caractéristiques des filtres RF et FI,
principalement sur les temps de groupe, afin qu’ils ne détériorent pas les performances
dans le domaine temporel du sondeur.

3.4.2 Modules radiofréquences

Nous allons décrire dans cette partie les modules radiofréquences pour l’émission et la récep-
tion. Nous omettrons par la suite, et par souci de clarté, de préciser que toutes les références de
fréquence sont asservies sur une fréquence de référence à 10 MHz ultra stable fournie par une
source Rubidium. Les caractéristiques de cette référence et des diverses sources de fréquences
ainsi que leurs implications sur les performances de l’analyse Doppler seront développées dans
le paragraphe (3.4.4).
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3.4.2.1 Module radiofréquence d’émission

La prise en compte des solutions évoquées précédemment implique l’utilisation d’une struc-
ture superhétérodyne présentée par la figure (3.11) avec deux transpositions en fréquence, l’une
à 250 MHz et l’autre 2,2 GHz ou 3,5 GHz. La description du module radiofréquence d’émission
se fera en trois parties distinctes :

– la transposition en FI,
– la transposition RF avec le contrôle de la puissance émise,
– l’amplification de puissance.

Transposition à 250 MHz
Le rôle de ce mélangeur est d’effectuer la première transposition autour de 250 MHz du code
d’émission, avant la transposition finale. Les principales difficultés consistent à obtenir, d’une
part, un bon équilibrage sur toute la bande du signal et, d’autre part, un niveau d’OL en sortie
suffisamment faible. En effet, à ce niveau de la chaı̂ne de transmission, le spectre du signal utile
est centré sur 250 MHz. Or les fuites d’OL créent un signal parasite à 250 MHz : cette raie
parasite ne peut donc pas être supprimée par filtrage. La solution utilisant un mélangeur passif est
alors à proscrire car il n’offre pas une réjection suffisante de l’OL (20 à 35 dB) et une puissance
d’OL élevée (7 dBm). La solution choisie pour la transposition du code d’étalement en FI est
l’utilisation d’un multiplieur analogique. Cette solution nous offre une réjection de l’OL de 50 dB
et un comportement linéaire dans la bande DC–500 MHz. Un autre avantage de cette solution est
qu’elle fonctionne en différentiel. Ce fonctionnement en différentiel, nous facilitera l’interfaçage
entre le signal provenant de la partie bande de base de type ECL et le module de transposition en
FI. En fonction du débit numérique choisi, le signal en FI sera filtré par un des filtres passe bande
centrés sur 250 MHz dont les bandes passantes sont de 160, 80, 40 et 20 MHz. Son rôle consiste
simplement à « nettoyer » la sortie du mélangeur situé en amont.

Tête RF

La tête RF d’émission présentée par la figure (3.12) permet de transposer le signal FI vers la RF à
2,2 GHz ou à 3,5 GHz. Cette tête radiofréquence utilise un mélangeur passif permettant de rejeter
l’OL à plus de 35 dB. Cette bonne réjection de l’OL peut paraı̂tre sur-dimensionnée mais elle
permettra de soulager les étages de filtrage1. Afin de rejeter les battements entre les harmoniques
et les produits d’intermodulation hors de la bande d’analyse du sondeur, nous utiliserons l’image
basse du spectre transposé. Ce choix implique que les OL pour les transpositions vers 2,2 GHz et
3,5 GHz seront respectivement de 2,45 GHz et 3,75 GHz. Les étages de filtrage sont composés
d’un filtre passe bande d’une largeur de bande 160 MHz en sortie du mélangeur afin de rejeter
l’OL et le spectre image haut. Il est suivi d’un filtre identique permettant de « nettoyer » le spectre
après l’étage de contrôle de puissance et des différents étages d’amplification. Afin de contrôler
la puissance d’émission, nous avons ajouté un atténuateur variable commandé par le module
contrôle permettant de faire varier la puissance de la tête RF de 0 à -50 dBm avec un pas de 5 dB.

1Gardons toujours en mémoire que toutes les étapes de filtrages détériorent l’autocorrélation entre les codes PA
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ou 3,4-3,6 GHZ
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FIG. 3.11: Schéma synoptique de l’émetteur



3.4 RÉALISATION PRATIQUE 97

FIG. 3.12: Photo de la partie RF de l’émetteur

Amplification de puissance RF

Pour la configuration de mesure en SIMO, le signal transposé sera amplifié par un amplificateur
de puissance délivrant une puissance de 10 Watts (40 dBm) sur la plage de fréquence 2–2,5 GHz.
Après avoir caractérisé l’amplificateur de puissance, nous avons constaté que le point de com-
pression se situait vers 43 dBm (20 Watts). Ce gain en puissance maximale d’émission, nous
permettra d’assurer une marge de sécurité de 3 dB par rapport au point de compression afin
que l’amplificateur de puissance fonctionne dans sa plage linéaire. Pour les mesures en MIMO,
nous n’utiliserons pas l’amplificateur de puissance : le signal RF d’une puissance de 0 dBm sera
transmis via un câble vers l’antenne d’émission où l’électronique de puissance est déportée (pa-
ragraphe 3.4.2.3).

3.4.2.2 Module radiofréquence de réception

La conception de la tête RF de réception est issue de la réflexion inverse à celle faite pour
la transposition montante en ce qui concerne la transposition en FI. Le synoptique du module
radiofréquence de réception est présenté par la figure (3.13). Ce module peut être séparé en deux
sous-modules :

– le module de transposition descendante,
– le module FI.

Module RF

La différence majeure entre les modules d’émission et de réception (figure 3.14) est l’ajout d’un
contrôle de gain en RF dont le rôle est d’ajuster le niveau de signal en entrée du mélangeur afin
que celui-ci ne « compresse » pas. Cet amplificateur à gain variable offre une plage de gain allant
de 0 à 50 dB avec un pas de 5 dB et constitue le module RF du contrôle automatique de gain
(CAG) présenté dans le paragraphe (3.4.5.3). Les caractéristiques de filtrage sont identiques à
celles du module de transposition montante, le premier filtre « nettoie » le spectre en éliminant
les émissions parasites et les interférants large bande ou bande étroite existant dans les bandes
voisines afin d’éviter la saturation de l’étage de réception et le second assure une fonction iden-
tique afin d’éviter la transposition de raies parasites après l’étage d’amplification.
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FIG. 3.13: Schéma synoptique du récepteur
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FIG. 3.14: Photo de la partie RF de l’émetteur

Module FI

Après transposition et filtrage passe bande dont la bande dépend du débit numérique du code
utilisé, le signal en FI est scindé en deux par un diviseur de puissance. Une partie du signal est di-
rigée vers le second amplificateur variable constituant le second module de la CAG et l’autre par-
tie du signal est dirigée vers le module de contrôle de la CAG décrit dans la paragraphe (3.4.5.3).
L’amplificateur variable permet de fixer un gain couvrant la plage de 0 à 45 dB avec un pas de
1 dB et admet un point de compression à 15 dBm. Le signal amplifié est filtré par un filtre passe
bande centré sur 250 MHz puis il est numérisé en fin de chaı̂ne.

3.4.2.3 Modules radiofréquences déportés

L’une des originalités de notre sondeur est l’intégration de modules électroniques sur les an-
tennes réseaux. En effet, pour obtenir la plus grande dynamique en puissance, il faut amplifier le
signal le plus rapidement dans la chaı̂ne de réception par un amplificateur faible bruit afin d’ob-
tenir le facteur de bruit le plus faible possible. Au niveau de l’émission, la principale limitation
en ce qui concerne le niveau de puissance transmis est le commutateur rapide, dont la rapidité
est fortement dépendante du niveau de puissance à transmettre. Pour cette raison, comme pour
les réseaux de réception, nous intégrerons derrière l’antenne un amplificateur de puissance. Cette
intégration des organes d’amplification et de commutation pour les antennes réseaux d’émission
et de réception est présentée dans les paragraphes suivants.
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FIG. 3.15: Appairage en amplitude et en phase de l’électronique des différentes voies du réseau ULA

d’émission

Antenne réseau d’émission
Pour l’antenne réseau d’émission, afin de compenser la limitation de la puissance due au com-
mutateur rapide, nous avons intégré des amplificateurs de moyenne puissance dont les caractéris-
tiques sont résumées dans le tableau (3.10). Afin de préserver les caractéristiques de la répon-

Fréquence 2–4 GHz

Gain 30 dB

Facteur de bruit 4 dB

Point de compression 29 dBm

TAB. 3.10: Caractéristiques des amplificateurs de moyenne puissance

se en amplitude et en phase de l’antenne réseau, lors de l’intégration mécanique du commuta-
teur et des amplificateurs de puissance, nous avons essayé d’uniformiser la réponse complexe de
l’électronique. Les contraintes sur le module étant moindres que celles sur la phase, le compo-
sant critique fut le commutateur. En effet, en raison de son architecture distribuée, les longueurs
électriques entre les différentes voies sont différentes et engendre un déphasage entre celles-ci.
Après de nombreuses recherches, nous avons trouvé des commutateurs rapides avec un appairage
entre voies de± 0,5 dB et de± 1 degrés. Malgré ces bonnes caractéristiques, lors de l’intégration,
nous avons constaté qu’il subsistait un déphasage non négligeable entre les voies, dont la prin-
cipale cause est la précision mécanique2 des câbles de liaison. Une telle précision mécanique
n’étant pas accessible au laboratoire, nous avons décidé d’intégrer des déphaseurs mécaniques
afin de pouvoir régler avec la précision voulue notre électronique dont les résultats sont présentés
par la figure (3.15).

Antennes réseau de réception
Au niveau de la réception, la même procédure de calibrage mécanique fut effectuée sur les
réseaux ULA et URA dont les résultats sont présentés par les figures (3.16) et (3.17) .

2A 2,2 GHz, un décalage de phase d’un degré équivaut à une précision mécanique de 380 µm
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FIG. 3.16: Appairage en amplitude et en phase de l’électronique du réseau ULA de réception
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FIG. 3.17: Appairage en amplitude et en phase de l’électronique du réseau URA de réception
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FIG. 3.18: Électroniques embarqués sur le réseaux URA

Pour avoir plus de souplesse sur le processus de calibrage, nous avons développé et conçu
les amplificateurs faible bruit afin de pouvoir les régler en assurant la plus faible dispersion en
amplitude et en phase entre les différentes voies des réseaux de réception. Pour prendre connais-
sance des variations de la fonction de transfert du sondeur au cours du temps ou pour prévenir
tout dysfonctionnement de l’électronique, nous avons ajouté un point d’accès de mesure par le
biais d’un diviseur de puissance développé par nos soins, permettant de distribuer un signal sur
toutes les voies ou bien d’isoler la chaı̂ne de réception (isolation de 80 dB) lorsque le niveau
d’entrée est trop important, protégeant ainsi certains organes sensibles de la chaı̂ne de réception.
Un exemple de l’intégration mécanique sur le réseau URA est présenté par la figure (3.18).

3.4.3 Performance du modules radiofréquences

Tous les modules radiofréquences étant décrits précédemment, nous allons pouvoir donner
une estimation des performances en terme de dynamique de notre système de mesure. Cette
évaluation des performances des modules radiofréquences ne prendra pas en compte le module
bande de base mais uniquement le module radiofréquence. Pour le récepteur, l’antenne faisant
office de filtre passe bande est immédiatement précédée d’un commutateur mécanique faible perte
offrant une grande isolation entre les voies (80 dB) permettant de sélectionner soit les sorties du
diviseur de puissance, soit les étages d’amplification et le commutateur. Le signal est ensuite
transporté, par le moyen d’un câble faible perte (3 dB) de 8 m stable en phase, vers le module
RF décrit dans le paragraphe (3.4.2.2). Le facteur de bruit de la chaı̂ne de réception calculé par la
formule de Friis (équation 3.22) donne pour le récepteur un facteur de bruit pour les signaux de
faible puissance de :

NF = 4, 25 dB

Pour un signal de forte puissance n’excédant pas -30 dBm au niveau de l’entrée du LNA, la CAG

étant positionnée de telle façon que le signal ne soit pas « compressé », le facteur de bruit est égal
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FIG. 3.19: Variation de la puissance de bruit en fonction de la puissance reçue – Variation du rapport
signal à bruit en incluant le gain de traitement du filtre

à :
NF = 23, 8 dB

La solution consistant à intégrer les amplificateurs faibles bruits montre ici tout son bien fondé
car si ceux-ci n’étaient pas intégrés à l’antenne réseau avec une structure équivalente, le facteur de
bruit serait égal à 14 dB pour les signaux de faible puissance et de 26 dB pour les signaux de forte
puissance. Ce résultat est relativement optimiste car nous ne tenons pas compte du bruit introduit
par l’antenne. A partir de ces valeurs, nous pouvons calculer la puissance de bruit minimale
PBruit pour la bande d’analyse de 160 MHz d’après l’équation (3.21).

PBruit = −174 + NF + 10 log10(B) (3.26)

=

{
−87.2 dBm pour les signaux de faible puissance

−67.6 dBm pour les signaux de forte puissance

Le rôle de la CAG décrit dans le paragraphe (3.4.5.3), est d’assurer un niveau de puissance
inférieur à -5 dBm en entrée du mélangeur. Ce niveau fixe la plage de puissance où le com-
portement du récepteur est linéaire. La figure (3.19) présente les variations de la puissance de
bruit en fonction de la puissance reçue au niveau du LNA3, ainsi que les variations du rapport
signal à bruit en incluant le gain de traitement du filtre adapté (60 dB).

Outre ces résultats théoriques, nous avons entrepris la caractérisation de ce facteur de bruit.
L’outil de mesure est un wattmètre large bande. Le principe de la mesure sera de mesurer la
puissance de bruit en fonction de la configuration du sondeur. Connaissant les caractéristiques de
gain des différents étages d’amplification, plusieurs types de mesures vont être entrepris pour la
configuration où des signaux de faible puissance sont reçus :

– Mesure incluant les antennes dans une chambre CEM afin d’exclure les fuites du récepteur,
– Mesure avec une charge de 50 Ω sur l’entrée d’un LNA, afin de quantifier le bruit apporté

par l’antenne.

3Nous considérons que la puissance maximale admissible par le récepteur est de -30 dBm (compression du LNA)
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Capteur
ULA

Puissance de
bruit en dBm

Gain chaı̂ne de
réception en dB

NF mesuré en dB

1 -13.98 74.25 3.72

2 -14.56 74.12 3.27

3 -14.26 74.13 3.55

4 -15.09 73.55 3.31

5 -14.77 73.42 3.76

6 -14.32 74.41 3.22

7 -14.48 73.93 3.54

8 -14.17 74.47 3.31

9 -14.09 74.47 3.39

TAB. 3.11: Mesure du facteur de bruit du récepteur avec B = 160 MHz

Contre toute attente, les mesures de facteur de bruit donnent des résultats supérieurs à ceux
calculés théoriquement. Ceux-ci peuvent être expliqués par des meilleurs performances en terme
de perte des composants connectorisés tels que les filtres et le commutateur rapide. La seconde
mesure présente une différence négligeable (0,1 dB) avec la mesure précédente, ce qui montre
que la puissance de bruit apportée par les antennes est négligeable.

Ces mesures de facteur de bruit nous permettent d’évaluer, en fonction de la configuration
de mesure, les atténuations maximales A présenté par l’équation (3.27) entre l’émission et la
réception que notre outil de mesure nous permettra de caractériser. Les antennes utilisées, dont
les caractéristiques sont détaillées dans le paragraphe (4.3), offrent des gains de directivité de
6 dB pour les réseaux ULA d’émission et de réception, de 4 dB pour l’antenne réseau URA

et de 2 dB pour l’antenne omni-directionnelle. Le calcul de l’atténuation maximale est donnée
pour des RI comprenant un seul trajet4 ayant un RSB minimum de 20 dB après le traitement de
déconvolution.

A = PTx + GTx + GRx − PBruit + 20 log10(Lc)−RSB (3.27)

Le tableau (3.12), nous montre que notre instrument de mesure permet dans toutes les confi-
gurations de mesure de caractériser des atténuations en puissance supérieures à 150 dB, ce qui
nous offrira la possibilité d’effectuer des mesures avec une séparation en distance émetteur-
récepteur élevée.

4Dans le cas de m trajets d’égale puissance et résolvable par le système de mesure, la dynamique sera réduit d’un
facteur 20 · log (Lc/m) [58].
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Configuration
RX–TX

GTx/GRx en
dB

PBruit en dB A en dB

SIMO 2/6

-88.5

164.5

MIMO ULA 6/6 156.5

MIMO URA 6/4 154.5

TAB. 3.12: Bilan de liaison avec B = 160 MHz

3.4.4 Module de synthèse et de référence de fréquence

La mesure de la phase des trajets multiples relative à la phase du signal transmis, appelée
mesure de phase absolue, n’est pas aisée en raison de la difficulté de synchronisation entre les
oscillateurs RX et TX. Tous les offsets en fréquence et en phase détériorent la mesure du canal
de propagation en générant un décalage en fréquence (Doppler parasite) et un glissement de la
référence en temps. En considérant un signal PA transposé à la fréquence fc et une démodulation
de ce même signal en réception à la fréquence fc + ∆fc ( où ∆fc représente à la fois l’offset de
fréquence et les décalages de phase aléatoires entre les oscillateurs TX et RX). Les signaux en
phase et en quadrature reçus sont alors :

fI(t) = [x(t) cos(2πfct)− y(t) sin(2πfct)] cos(2π(fc + ∆fc)t) (3.28)

fQ(t) = [x(t) cos(2πfct)− y(t) sin(2πfct)] sin(2π(fc + ∆fc)t) (3.29)

Après développement et filtrage passe bas afin d’éliminer les composantes haute fréquence, les
signaux issus de la mesure sont :

fI(t) = 1
2x(t) cos(2π∆fct) + 1

2y(t) sin(2π∆fct) (3.30)

fQ(t) = −1
2y(t) cos(2π∆fct) + 1

2x(t) sin(2π∆fct) (3.31)

Les équations 3.30 et 3.31 montrent que les signaux en phase et en quadrature sont modulés par
un sinus et un cosinus, engendrant une oscillation de la phase égale à l’offset ∆fc entre RX et
TX, ce qui détériore la précision de la mesure de la phase et des décalages Doppler.

Le point critique, lors de la conception d’un système de mesure permettant de caractériser
la réponse en phase et le spectre Doppler, est la synchronisation en fréquence et en phase entre
les oscillateurs RX et TX. Le décalage de fréquence instantané entre les oscillateurs TX et RX

peut être caractérisé comme un jitter. Le jitter est défini par l’ITU comme « les variations à court
terme des instants d’échantillonnage d’un signal numérique comparés à leur position idéale dans
le temps » [173]. Plus simplement, les transitions des fronts de signal numérique ne s’effectuent
pas exactement où elles devraient (figure 3.20). Le jitter est utilisé afin de caractériser et de
quantifier la variance aléatoire de la fréquence instantanée d’un signal numérique. C’est un des
paramètres déterminant les performances des systèmes de communication synchrone [173]. Ces
variations aléatoires temporelles des fronts d’horloge sont directement liées à l’instabilité des os-
cillateurs en raison de la relation duale temps/fréquence. Il est important de préciser la différence
entre l’instabilité et les dérives en fréquence. L’instabilité en fréquence est, par sa nature, une
fluctuation aléatoire de la fréquence instantanée de l’oscillateur ; la dérive en fréquence est quant
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Front d’horloge Jitter

FIG. 3.20: Illustration du Jitter sur un signal numérique

à elle une dérive constante de la fréquence au cours du temps. La méthode la plus appropriée afin
de quantifier le phénomène de jitter est l’utilisation de l’Allan Variance définie dans [174, 175].

La Variance d’Allan est le type de mesure recommandée par l’IEEE et l’UIT afin de ca-
ractériser l’instabilité d’un oscillateur. Le calcul de la Variance d’Allan est effectué à partir d’une
série de mesures de la fréquence instantanée d’un oscillateur espacées dans le temps de τ se-
condes afin de connaı̂tre la différence de fréquence moyenne entre deux mesures successives (la
différence de fréquence entre deux mesures est divisée par le temps séparant celles-ci).

yk =
fk+1 − fk

fc
(3.32)

yk+1 =
fk+2 − fk+1

fc
(3.33)

∆yk = yk+1 − yk (3.34)

où : yk est la déviation moyenne normalisée entre les instants k et k + 1 (la
déviation sur l’intervalle de temps τ ),

yk+1 est la déviation moyenne normalisée entre les instants k + 1 et k + 2,

fk est la mesure d’erreur en fréquence instantanée de l’oscillateur à l’instant
k,

fc est la fréquence nominale de l’oscillateur,

∆yk est l’instabilité en fréquence entre deux intervalles de temps τ.

Pour les mesures de la variance à deux échantillons nous obtenons :

σ2
y(τ) =

1
2(N − 2)

N−1∑
k=1

(∆yk)
2 (3.35)

Dans le cas où les yk sont aléatoires et décorrélées et qu’une des mesures d’erreurs de fréquence
a été enregistrée, l’équation (3.35) devient la Variance d’Allan.

σ2
y(τ) =

1
2

〈
(∆y)2

〉
(3.36)

où : σ2
y(τ) la Variance d’Allan sur l’intervalle de temps τ ,

〈•〉 moyenne statistique sur un nombre infini d’échantillons.
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Notons que la Variance d’Allan diffère de la variance classique. Le calcul de la variance
classique est basé sur la déviation des échantillons par rapport à la moyenne. La Variance d’Allan
est elle basée sur la déviation entre les échantillons consécutifs. La Variance d’Allan est toujours
spécifiée pour un intervalle de temps τ donné dont les valeurs sont de 1 seconde, 1 minute, 1 heure
et un jours. La transformé de Fourier de la Variance d’Allan nous fournit la densité spectrale du
bruit de phase d’un oscillateur pour un offset particulier autour de la fréquence porteuse (e.g.
σ2

y(τ) = 1 × 10−11 pour τ = 1 s est représentative d’un bruit de phase de -90 dBC/HZ @ 1 Hz
de la porteuse).

Pour la conception d’un sondeur de canal, la connaissance des effets du jitter sur les os-
cillateurs de transposition en fréquence et sur l’horloge des générateurs de code PA est par-
ticulièrement importante. Les effets du jitter sur ces signaux limiteront les performances du
système de mesure de trois façons [23] :

1. L’instabilité des horloges des générateurs de code PA causera une légère modification des
débits code Dc. Par ce fait, la connaissance après synchronisation du retard absolu sera
dégardée.

2. L’instabilité en fréquence des oscillateurs locaux limitera la résolution relative de la phase
des trajets multiples et l’intervalle de temps où la phase absolue sera connue.

3. L’instabilité en fréquence des oscillateurs locaux déterminera le plus faible décalage Dop-
pler qui pourra être mesuré sans ambiguı̈té. En configuration de mesure, au lieu de mesurer
les décalages Doppler induit par le canal de propagation, le sondeur de canal mesurera en
plus l’offset de fréquence entre les deux oscillateurs.

3.4.4.1 Influence sur la mesure du retard absolu

La commande de déclenchement de la mesure au niveau de la réception est issue d’un
générateur de code PA identique à celui de l’émetteur synchronisé sur celui-ci en début de me-
sure. Un offset en fréquence entre les deux séquences de code, induira la perte de cohérence du
système de mesure engendrée par un glissement aléatoire entre les séquences de code au cours du
temps. Pour limiter les effets du jitter aléatoire et ainsi la perte de la référence du temps absolu,
les horloges des codes PA doivent avoir une grande stabilité quantifiée par l’équation :

σ2
y(Tmeas) ≤

Tc

Tmeas
(3.37)

où : σ2
y(Tmeas) est la Variance d’Allan sur l’intervalle de temps de mesure Tmeas,

Tc est la période du code d’étalement.

Par exemple, en choisissant un débit code de 100 Mbit/s et en effectuant une mesure sur 10
minutes, la stabilité des oscillateurs devra être de :

σ2
y(τ) ≤ Tc

Tmeas
=

10× 10−9

600
= 1.67× 10−11
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Notons que si la stabilité des oscillateurs est connue, l’équation (3.37) peut être réécrite afin de
déterminer le temps de mesure maximal assurant le maintien du temps absolu :

Tmeas ≤
Tc

σ2
y(τ)

(3.38)

3.4.4.2 Influence sur la mesure de la phase absolue

L’instabilité des oscillateurs locaux d’émission et de réception limite la capacité du sondeur
de canal à mesurer la phase absolu des trajets multiples. Nous définissons comme « phase abso-
lue », les phases des trajets multiples relatives à la phase du signal émis au niveau de l’émetteur.
Essentiellement, l’instabilité des oscillateurs locaux représente la variation dans le temps de la
fréquence/phase, constatée après transposition en FI du signal modulé. Pour mesurer l’angle de
phase des trajets multiples avec une précision de θ degrés sur un temps de mesure Tmeas, la
stabilité requise des oscillateurs locaux est donnée par :

σ2
y(τ) ≤

θ
360 ·

1
fc

Tmeas
(3.39)

où : σ2
y(τ) est l’Allan Variance sur l’intervalle de temps τ ,

θ est la résolution de la phase absolue du système de mesure en degrés,

fc est la fréquence porteuse du système de mesure en Hz,

Tmeas est le temps de mesure en seconde.

Par exemple, la fréquence de transposition étant fixée à 2,2 GHz, une résolution de 10 degrés
sur la phase, dans le cas d’une mesure de 10 minutes, nécessitera une stabilité des oscillateurs
telle que :

σ2
y(τ) ≤

θ
360 ·

1
fc

Tmeas
=

10
360 ·

1
2,45×109

600
= 2.1× 10−14

Aucune source de référence compacte et abordable d’un point de vue financier offre une telle
stabilité5. Avec la connaissance σ2

y(τ), la précision en phase peut être calculée par :

θ = 360˚ fc Tmeas σ2
y(τ) (3.40)

3.4.4.3 Influence sur la mesure du décalage Doppler

L’instabilité en fréquence des oscillateurs locaux déterminera le plus faible décalage Doppler
qui pourra être mesuré sans ambiguı̈té et déterminera la limite basse de la résolution Doppler.
Cette limite basse est déterminée par la stabilité de la référence de fréquence et est donnée par
l’équation suivante.

fDMIN
= σ2

y(τ) fc (3.41)

5Une telle stabilité peut être atteinte uniquement par des Hydrogen Maser dont le prix varie de 60 000 à 250 000 AC
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En utilisant la référence de fréquence décrite dans le paragraphe (3.4.4.1), avec une stabilité de
σ2

y(τ) = 1.67× 10−11, le décalage Doppler minimal résolvable sera de 0.0367 Hz.

3.4.4.4 Choix et paramètres des références de fréquence

Dans les paragraphes précédents, nous avons soulevé les limites qu’impose la stabilité de la
référence. Le choix de cette référence est primordial car la caractérisation des angles d’arrivée
et de départ s’effectue principalement par la mesure des différences de phase entre les capteurs
constituant les réseaux RX et TX. La variation de la phase du signal doit être la plus petite lors
du balayage des antennes réseaux et suffisamment faible au cours du temps pour l’estimation
des décalages Doppler. Notre choix s’est porté sur des sources Rubidium verrouillées sur GPS

fournissant aux synthèses de fréquence une référence ultra stable à 10 MHz. Cette référence
fournit, après synchronisation GPS avec 8 satellites, une stabilité de 8×10−13 et grâce à l’utilisa-
tion d’algorithme avancé de synchronisation ne nécessite après la synchronisation initiale qu’un
unique satellite pour le maintien de cette stabilité. Le couplage du Rubidium et du GPS permet
de bénéficier de la stabilité à court terme du Rubidium avec celle à long terme du GPS. Les
performances de stabilité sont données dans le tableau (3.13).

Paramètres
Performance du

sondeur de canal à
2,2 GHz

Performance du
sondeur de canal à

3,5 GHz

Décalage d’un bit code (10 ns)
(équation 3.38)

03 h 28 mn

Temps de mesure pour une résolution de
± 1˚,± 10˚,± 90˚ sur la phase (équation
3.40)

1.6/15.8/142 sec 0.9/9.9/89 sec

Décalage Doppler minimal résolvable
par le système de mesure (équation
3.41)

0.0018 Hz 0.0028 Hz

TAB. 3.13: Performances du sondeur avec la référence Rubidium–GPS

3.4.5 Modules en bande de base

Les éléments intelligents du sondeur sont décrits dans cette partie. Elle comprend la géné-
ration numérique du code, la commande d’acquisition, la commande de la CAG et le contrôle du
sondeur. Les cartes développées au niveau de la réception sont présentées par la figure (3.21).

3.4.5.1 Modules de contrôle

Ces cartes sont le cœur du sondeur de canal : elles assurent le fonctionnement cohérent
de l’ensemble du sondeur. Un premier rôle consiste à interpréter les commandes envoyées par
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FIG. 3.21: Cartes numérique et analogique du récepteur

l’opérateur via la liaison RS232 avec le PC. Parmi ces commandes, il y a principalement la confi-
guration des codes, la configuration du nombre d’antennes à balayer, la période de répétition des
mesures, le nombre d’acquisition par antennes, la validation de la CAG et le positionnement de
la fenêtre d’observation. Le module en réception offre aussi la possibilité d’acquérir la vitesse
de déplacement du véhicule avec une précision de 0.51 km/h et d’échantillonner en position la
trajectoire du mobile avec une précision de 7 cm grâce à l’ajout du capteur de vitesse au niveau
de la sortie de la boı̂te de vitesse du véhicule utilisé pour les mesures SIMO.

3.4.5.2 Déclenchement de l’acquisition

Le principe de l’acquisition de la réponse MIMO est présenté par la figure (3.22). Lors de la

Tacq = 2 · Tobs ·MTx ×MRx

1

1
2
3

2
3
4

Tobs periode du signal P.A

Tx

Rx

FIG. 3.22: Illustration du principe de l’acquisition des canaux MIMO

synchronisation entre RX et TX, les codes PA de l’émetteur et du récepteur sont lancés simul-
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tanément. Lorsque l’état des registres générant les codes PA est égal à 1, le module numérique
envoie la commande de commutation d’antenne tous les 2 Tobs au niveau du récepteur et tous les
2 Tobs×MRx au niveau de l’émetteur. L’acquisition s’effectue lors de la deuxième période d’ob-
servation afin que la commutation d’antenne à l’émission ou à la réception soit effectuée (zone
orange de la figure 3.22).

Afin d’éviter le sur-échantillonnage du canal MIMO et l’obtention d’information redondante,
le module numérique de commande de déclenchement de l’acquisition permet d’insérer un « temps
mort » entre deux acquisitions MIMO successives. La durée de ce temps mort fixée par l’opérateur
est un multiple de la période d’acquisition Tacq. Ce « temps mort » devra être fixé en fonction des
conditions de propagation.

3.4.5.3 Contrôle de gain automatique

Le principe de la commande automatique de gain est de fournir un niveau de signal permettant
la numérisation du signal en FI en pleine échelle et de maintenir un niveau de puissance de
l’ordre de -5 dBm en entrée du mélangeur afin que celui-ci fonctionne dans sa plage linéaire. Son
fonctionnement est basé sur la mesure de puissance en sortie du mélangeur afin de positionner
le gain de la chaı̂ne de réception RF, puis dans un deuxième temps de fixer le gain du module
FI permettant de limiter le bruit de quantification ou la saturation de conversion. Les mots de
commande de CAG en RF et en FI sont ensuite enregistrés dans une mémoire de 2 MO intégrée
sur la carte numérique, permettant la mesure de 2 millions de réponses du canal MIMO, puis
transférés vers le PC en fin de mesure. Le contrôle automatique de gain s’effectue lors de la
phase de « temps mort » de la mesure et en fonction de sa durée,il moyenne les acquisitions de
puissance afin de l’estimer avec la plus grande précision. Ce moyennage est fixé automatiquement
en fonction de la durée du « temps mort » déterminée par l’opérateur.

3.4.6 Modules d’acquisition et logiciel

Cette partie concerne tout ce qui est contenu ou piloté par les PC d’émission et de réception,
à savoir la carte d’acquisition, l’unité de stockage, les modules GPS et l’application logicielle
offrant une interface conviviale aux opérateurs. Elle sera rapidement parcouru car elle n’apporte
pas d’informations essentielles sur les performances du sondeur.

3.4.6.1 Modules d’acquisition

Le module d’acquisition est basé sur une carte d’échantillonnage rapide décrite par le tableau
(3.1) page 77. Ses performances en terme de rapidité de transfert en fonction des configurations de
mesures sont données dans le tableau (3.9). Ces résultats de rapidité de transfert ont été validés sur
notre plate-forme PC avec un système d’exploitation NT mais la profondeur de mémoire (1,5 GO)
embarquée sur cette plate-forme limite le temps effectif de la mesure à 30 secondes dans la plupart
des cas pour les vitesses d’acquisition les plus rapides. Afin de palier à cette limitation, nous
avons compléter notre système de mesure par une unité de stockage rapide configurée en RAID 0
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permettant une écriture parallèle sur disque avec une rapidité de 50 MO/s et un espace disque de
70 Go. L’ajout de cette unité de stockage, nous imposa de repenser la structure de l’application
logicielle afin d’obtenir les performances maximales en terme de rapidité de transfert via un pont
PCI-PCI de la carte d’acquisition et le transfert vers l’unité de stockage en temps réel afin de ne
pas saturer les accès mémoire au niveau du PC. L’application logicielle résultante, nous a permis
de conserver les performances initiales des deux composants et de fournir lors des mesures des
taux de transfert variant de 100 MO/s à 50 MO/s pour des temps de mesure allant de 45 secondes
à 23 minutes (remplissage complet de l’unité de stockage) en fonction de la configuration de
mesure.

3.4.6.2 Application logicielle

Comme nous l’avons vu ci-dessus, le logiciel permettant le contrôle du sondeur peut être
scindé en deux logiciels indépendants :

– le logiciel d’acquisition,
– le logiciel de contrôle.

Le logiciel d’acquisition
Le logiciel d’acquisition décrit ci-dessus consiste à la gestion temps réel du processus de transfert
de la carte d’acquisition vers la RAM du PC et du processus de transfert de la RAM du PC vers
l’unité de stockage. Pour faciliter la réalisation des mesures, une fonctionnalité supplémentaire a
été ajoutée : elle permet, lorsque le mode correspondant est activé, de visualiser périodiquement
(2 secondes) le module de la réponse impulsionnelle ou le signal en FI (temps réel) sur un capteur
du réseau donné. On peut ainsi vérifier le bon fonctionnement de l’ensemble (choix de la fenêtre
d’observation, synchronisation) sans outil de mesure supplémentaire.

Le logiciel de contrôle
Des interfaces utilisateurs ont été développées de manière à faciliter l’utilisation du sondeur.
Leurs rôles consistent à transmettre des commandes de l’opérateur à la carte de « contrôle ». Le
logiciel de contrôle permet de configurer l’ensemble des fonctions du sondeur et permet aussi le
dialogue avec divers organes externes tels que la localisation GPS et le positionneur. Lors d’une
campagne de mesure, toutes les informations utiles pour le traitement et l’identification, liées à
la configuration du sondeur RX et TX, à celle de la carte d’acquisition et des modules Rubidium
sont enregistrées. Les fichiers générés sont les suivants :

– le fichier .CFG de configuration de la mesure, comprenant diverses informations sur la
mesure : fréquence porteuse, débit code, longueur du code, puissance d’émission, nombre
d’antenne RX et TX, fréquence d’échantillonnage, configuration de la carte d’acquisition,

– le fichier .GPS-RX donnant l’état du Rubidium, la position, l’heure au millième de seconde
près du démarrage de la mesure,

– le fichier .GPS-TX donnant les mêmes informations que le fichier décrit précédemment
avec en complément les données GPS au cours du déplacement de l’émetteur toutes les
secondes,



3.5 ÉVOLUTIONS POSSIBLES DU SONDEUR DE CANAL 113

– le fichier .CAG où seront enregistrés les mots de commande de CAG RF et FI en fin de
mesure,

– le fichier .SPEED où sera enregistrée la vitesse instantanée tous les 7 centimètres,
– le fichier .ADC contenant les échantillons numériques de la mesure,
– le fichier .BK2BK contenant la mesure du code acquis avec TX relié sur RX effectuée au

début de chaque campagne de mesure,
– le fichier .HOTTIME contenant la mesure du code du module d’émission dupliqué à la

réception, afin de caractériser les variations de la chaı̂ne de réception en fonction du temps
et en fonction de la température. Cette mesure est effectuée en début et en fin de chaque
mesure de la campagne.

3.5 Évolutions possibles du sondeur de canal

3.5.1 Augmentation des performances du sondeur

Au cours des réalisations, nous avons pu constater que les performances des cartes numériques
conçues pouvaient supporter des debits codes PA bien supérieures à celles imposées par le cahier
des charges d’un facteur 2 à 2,5. Les modifications permettant d’obtenir ces résolutions tem-
porelles sont minimes en raison du soucis lors de la conception du sondeur de pouvoir utiliser
dans ces derniers retranchements la carte d’acquisition. Les modifications impliquent seulement
l’adaptation à la bande d’analyse, des bandes passantes des filtres de code, de FI et RF, et de la
synthèse de fréquence des horloges des codes.

Nous avons aussi constaté un gain de vitesse de transfert de l’ordre de 20% avec l’utilisa-
tion d’un système libre tel que LINUX, mais pour des raisons de temps de développement et de
l’apprentissage des outils de conception d’IHM, le passage sur ce type de système d’exploitation
n’a pas été entrepris bien que toutes les fonctions et procédures de configuration et d’acquisition
aient été développées.

3.5.2 Diminution du temps mort durant la phase de commutation entre antennes

Nous avons présenté dans le paragraphe (3.4.5.2), le principe d’acquisition par commutation
d’antennes de la réponse du canal MIMO. Ce principe implique la perte lors du balayage d’an-
tenne d’une période de signal Tobs. Sachant que les commutateurs des antennes offrent un temps
de commutation inférieur à 500 ns, nous pourrions diminuer le temps alloué à cette commutation.
Le temps de la mesure pourra ainsi être « presque » diminué d’un facteur 2 (figure 3.23). Avec
cette solution, nous obtiendrons un temps de mesure :

Tacq = (Tobs + Tswitch)×MRX ×MTx (3.42)

Le temps de Tswitch doit être choisi de façon à ce que Tobs + Tswitch soit un multiple de la
période de la FI afin d’éviter les sauts de phase de la réponse impulsionnelle. Afin de préserver
une corrélation périodique, nous devrons prendre en compte, lors du déclenchement de la mesure,
le retards absolu, afin de débuter la mesure légèrement avant les premiers trajets de la RI. Cette
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Tobs periode du signal P.A

Tacq = ((Tobs + Tswitch) ·MRx)×MTx

Rx

FIG. 3.23: Diminution du temps mort durant la phase de commutation entre antennes

fonctionnalité a déjà été intégrée à la partie numérique permettant de déclencher la mesure sur
une plage de 5,11 µs avec un pas de 10 ns. Le temps Tswitch étant fixé, il nous reste à relancer
les codes PA TX et RX à partir du même état initial, toutes les Tobs + Tswitch secondes. Cette
solution permettant la réduction du temps mort n’est utilisable que pour les mesures fixe à fixe,
car elle nécessite la connaissance du retard absolu des premiers trajets de la RI.

3.6 Conclusion

Ce chapitre détaille le sondeur de canal MIMO pour les bandes UMTS et WLAN dans le
domaine temporel : les différentes étapes de conception sont décrites et plusieurs sous ensembles
le constituant sont étudiés. Son évolution possible en terme de performance d’analyse Doppler
a été décrite. Les premiers tests montrent que le cahier des charges est respecté et que cet outil
de mesure performant offrent une résolution temporelle de 11,9 ns, une dynamique de mesure
de l’ordre de 50 dB sur la RI et une dynamique en puissance de 150 dB. La validation complète
du sondeur et ses performances en fonction de la température, à court, moyen et long terme, les
temps de maintien de synchronisation seront présentés dans le chapitre 5. Dans ce chapitre, nous
présenterons les outils de caractérisation de la propagation utilisés pour le domaine spatial, ainsi
que les contraintes sur les diagrammes de rayonnement qu’ils imposent.
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4.3 Calibrage des antennes réseaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
4.3.1 Introduction . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 132
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4.1 Introduction

Dans le chapitre 2, nous avons présenté différents échantillonneurs d’espace et de position
permettant l’extraction des paramètres angulaires et de polarisation des ondes. En raison

de la faible résolution des méthodes de formation de voie dites « classiques » (méthode de Barlett,
méthode de Capon, méthode du minimum de variance, DFT, ...), de nombreux algorithmes dits
à « haute résolution » [176] ont été développés permettant une résolution des paramètres estimés
sous la résolution de Fourier. Les algorithmes à hautes résolutions les plus couramment utilisés
sont :

– MUSIC (MUtiple SIgnal Classification) [177],
– ESPRIT (Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques) [178–

180],
– Maximum de Vraisemblance [176, 181] : MVC (Maximum de Vraisemblance sous Con-

traintes), MVD (Maximum de Vraisemblance Déterministe), MVS (Maximum de Vraisem-
blance Stochastique) [182],

– SAGE (Space-Alternating Generalised maximisation and Expectation) [90–93, 137, 138,
183–199], EM (Expectation and Maximization) [200–203].

Pour notre étude, en se basant sur les conclusions de [204] et sur les structures des antennes
réseaux employées et fournies pour notre étude, nous avons choisi d’utiliser l’algorithme ESPRIT.
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Ce choix fut motivé par la facilité d’étendre cet algorithme à des dimensions supérieures, du
temps de calcul et le fait que la solution de celui-ci est sous forme discrète, facilitant grandement
l’étape d’extraction des paramètres caractéristiques du canal de propagation et de modélisation.

4.2 ESPRIT

ESPRIT1 est une méthode haute résolution permettant d’extraire les paramètres multidimen-
sionnels de la propagation radioélectrique. L’estimation de ces paramètres est obtenue en exploi-
tant les propriétés d’invariance rotationnelle de la structure du sous-espace signal, dues aux pro-
priétés d’invariance translationnnelle de la structure du réseau d’antenne associé. Ces hypothèses
doivent être respectées afin de permettre une estimation correcte des différents paramètres avec
ESPRIT [179, 205–207].

– Invariance translationnnelle sur chaque domaine étudié. Ce prérequis pour l’algorithme
ESPRIT signifie que pour un trajet spéculaire donné, les données sous forme matricielle
(MRx × Mf ) , avec Mf le nombre de points de la fonction de transfert, présentent un
décalage en phase constant entre toutes les colonnes des données, ici dans notre exemple
entre tous les capteurs en réception. Suivant le paramètre à estimer (e.g. retards), les
données correspondantes doivent aussi respecter ce critère dans leur domaine dual après
transformation de Fourier (e.g. fréquence).

– Théorème d’échantillonnage de Shannon doit être lui aussi respecté dans tous les domaines
à caractériser. Pour le temps, l’espace et la fréquence nous avons les relations suivantes :

∆t <
1

2νmax
= ∆tcrit (4.1)

∆x <
λ

2 sin ϕmax
= ∆xcrit (4.2)

∆f <
1

τmax
= ∆fcrit (4.3)

– Le réseau doit être bande étroite,
D

c
� 1

B
(4.4)

Cette équation signifie que le retard du front d’onde mesuré avec une résolution de 1/B
doit être invariant sur la dimension D du réseau, c’est à dire que le produit bande-ouverture
doit vérifier l’équation suivante :

D B � c (4.5)

4.2.1 Modèle de signal MIMO

Dans cette partie, nous nous intéresserons à une description spatiale et temporelle complète
du canal de propagation en terme de trajets élémentaires en considérant un milieu de propagation
dynamique (canal de propagation variant dans le temps). Le modèle de propagation que nous uti-
liserons est une représentation bande de base du canal de propagation doublement directionnelle

1ESPRIT : Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques
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qui suppose le canal de propagation comme la superposition d’un nombre fini d’ondes planes en
zone locale [11, 134, 148, 208]. Cette approximation par un modèle zone locale définie par [11],
implique que les paramètres du modèle sont constants sur des zones fréquentielles, temporelles,
spatiales d’émission et de réception limitées. Ce modèle en zone locale signifie que :

– dans la zone couverte par les ouvertures des antennes réseaux d’émission et de réception,
les fronts d’ondes sont considérés comme plans,

– la largeur de bande d’analyse est suffisamment faible, elle permet l’approximation que le
retard d’une onde arrivant sur le réseau de réception peut se résumer à un simple décalage
en phase entre les antennes constituant le réseau (invariance du vecteur d’onde k en fonc-
tion de la fréquence),

– la réponse des réseaux d’antennes n’entraı̂ne aucune variation d’amplitude des ondes reçues
ou émises entre les différents éléments des réseaux.

Le TDOA (Time-Delay Of Arrival) τk du trajet k, les DOA (Direction Of Arrival) au niveau
du récepteur ΩRX ,k (θRX ,k, φRX ,k), les DOD (Direction Of Departure) au niveau de l’émetteur
ΩTX ,k (θTX ,k, φTX ,k) et le décalage Doppler αk sont considérés comme invariants pendant la
durée de mesure utilisée pour estimer les paramètres de propagation.

L’équation (4.6) présente la réponse spatio-temporelle complexe du canal de propagation
MIMO. Chaque trajet est décrit par 14 composantes réelles, la partie réelle et imaginaire des
quatre attenuations complexes de polarisation γHH,k, γV H,k, γHV,k, γV V,k, les angles de départ
θTX ,k, φTX ,k, du retard τk, du décalage Doppler αk et les angles d’arrivé θRX ,k, φRX ,k.

H(α, τ, ΩTX
, ΩRX

) =
K∑

k=1

γk δ(α− αk)δ(τ − τk)δ(ΩTX
− ΩTX ,k)δ(ΩRX

− ΩRX ,k)

=
K∑

k=1

γk δ(α− αk)δ(τ − τk)δ(θRX
− θRX ,k)δ(φRX

− φRX ,k)

δ(θTX
− θTX ,k)δ(φTX

− φTX ,k)

(4.6)

La matrice (4.7) décrit les quatre combinaisons possibles entre les deux polarisations d’émission
et les deux polarisations en réception (figure 4.1)

γk =

[
γhh,k γvh,k

γhv,k γvv,k

]
(4.7)

Il est important d’observer que tous les trajets peuvent être interprétés comme une opération
multidimensionnelle (6D) de déphasage du signal transmis. Cette opération déphase le signal TX

dans les 4 domaines angulaires indépendants, dans le domaine des retards et dans le domaine
Doppler. Une seconde observation est que tous les domaines sont de dimension finie. Le signal
d’émission est à bande limitée, les ouvertures des diagrammes de rayonnement sont limitées dans
l’espace et le temps d’observation du signal est fini. Troisièmement, tous les paramètres sont ou
peuvent être bornés. Tous les angles sont bornés par [−π, +π] radians pour l’azimut et [0, π]
pour la coélévation , la fenêtre d’observation est bornée par [0, τmax] où τmax est fonction de la
puissance d’émission, des pertes en espace libre et du plancher de bruit du récepteur. Le Doppler
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V V

H H

Antenne TX

γhh,k

γhv,k

γvh,k

γvv,k

Antenne RX

FIG. 4.1: Mesure des composantes de polarisation γk

est borné par [−αmax, +αmax] où αmax est fonction de la vitesse maximale des obstacles dans
l’environnement des sites d’émission et de réception, et de la fréquence centrale.

En prenant en compte ces faits et en considérant qu’une variation dans un domaine peut être
exprimée par une exponentielle complexe dans ce même domaine pour un trajet donné, l’utili-
sation des fonctions exponentielles est suffisante pour construire un modèle complet du canal de
propagation multidimensionnelle. Pour plus de simplicité dans les notations, nous remplacerons
les paramètres de déphasage induits par la propagation pour chaque domaine dans le modèle phy-
sique par les paramètres de déphasage normalisés µ

(i)
k qui sont reliés à leur équivalent physique

par une seule projection. Nous construisons pour un trajet k les R vecteurs pour les dimensions
M1 · · · MR respectives de chaque domaine.

a
(
µ

(i)
k

)
=

1√
Mi

[
e−jµ

(i)
k

Mi−1

2 . . . 1 . . . e+jµ
(i)
k

Mi−1

2

]T

(4.8)

L’équation (4.8) est un vecteur composé d’exponentielles complexes exprimant le paramètre
de déphasage µ

(i)
k de la dimension i pour le trajet k avec une dimension Mi. En prenant en compte

toutes les dimensions, nous obtenons un vecteur de taille M = M1 M2 · · ·MR :

a(µk) = a
(
µ

(R)
k

)
⊗ a

(
µ

(R−1)
k

)
⊗ . . . ⊗ a

(
µ

(1)
k

)
(4.9)

µk =
[
µ

(1)
k µ

(2)
k · · · µ

(R)
k

]T
(4.10)

En introduisant les quatre matrices Ghh, Ghv, Gvh, Gvv décrivant le système de mesure pour
les quatre combinaisons de polarisation, nous pouvons exprimer la réponse MIMO s(θk) vue par
le système pour un trajet spéculaire par :

s(θk) = γhh,k Ghh,k a(µk) + γhv,k Ghv,k a(µk) + γvh,k Gvh,k a(µk) + γvv,k Gvv,k a(µk)
(4.11)

avec le vecteur de paramètre θk :

θk =
[
µk

T �{γhh,k}�{γhh,k}�{γhv,k}�{γhv,k}�{γvh,k}�{γvh,k}�{γvv,k}�{γvv,k}
]
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Afin de clarifier la signification de G, nous utiliserons un exemple concret. Nous considérons
que le canal de propagation est caractérisé dans le temps par Mt acquisitions espacées régulièrement
par des réseaux à double polarisation à l’émission TX et à la réception RX composé chacun de
MTx et MRx éléments respectivement. Le canal de propagation est mesuré dans le domaine
fréquentiel par le moyen d’un signal large bande composé de Mf points fréquentiels repartis au-
tour de la fréquence porteuse fc. Pour une propagation 6D, les différents déphasages normalisés
µ

(i)
k , fonction des paramètres de propagation fi(), sont définis de la façon suivante :

µ
(1)
k = f1(θTX

, φTX
), µ

(2)
k = f2(φTX

), µ
(3)
k = f3(τ)

µ
(4)
k = f4(α), µ

(5)
k = f5(θRX

, φRX
), µ

(6)
k = f6(φRX

)
(4.12)

Comme précédemment, nous considérons que le rapport entre la bande du signal et la fréquence
porteuse fc est suffisamment faible pour permettre l’approximation bande étroite et que le théo-
rème d’échantillonnage de Nyquist est strictement respecté sur toutes les 6 dimensions. En ad-
mettant l’hypothèse champ lointain et avec la connaissance des matrices GTh

, GTv , GTh
, GTv

des diagrammes de rayonnement des réseaux d’antenne d’émission et de réception , nous pou-
vons exprimer la réponse des antennes réseaux pour les polarisations horizontale et verticale pour
une source spéculaire :

bTh

(
µ(1), µ(2)

)
= GTh

(θTX
, φTX

)	
(
a
(
µ(2)

)
⊗ a

(
µ(1)

))
bTv

(
µ(1), µ(2)

)
= GTv(θTX

, φTX
)	

(
a
(
µ(2)

)
⊗ a

(
µ(1)

))
bRh

(
µ(5), µ(6)

)
= GRh

(θRX
, φRX

)	
(
a
(
µ(6)

)
⊗ a

(
µ(5)

))
bRv

(
µ(5), µ(6)

)
= GRv(θRX

, φRX
)	

(
a
(
µ(6)

)
⊗ a

(
µ(5)

))
soient la matrice diagonale GF décrivant la réponse en fréquence du système de mesure, et la
matrice identitée GT = I définissant l’échantillonnage temporel des réponses du canal MIMO,
les quatre matrices décrivant le système de mesure sont représentées par :

Ghh = GRh
⊗ GTh

⊗ GF ⊗ GT

Ghv = GRh
⊗ GTv ⊗ GF ⊗ GT

Gvh = GRv ⊗ GTh
⊗ GF ⊗ GT

Gvv = GRv ⊗ GTv ⊗ GF ⊗ GT

(4.13)

Sachant que le canal radioélectrique est un système linéaire, nous pouvons dire que le signal en
réception s(θ) est, pour une certaine résolution, la superposition d’un nombre fini K de trajets et
d’un vecteur n de bruit blanc additif gaussien (BBAG). En introduisant le vecteur des paramètres
contenant les composantes des K trajets :

θ =
[
µT �{γT

hh}�{γT
hh}�{γT

hv}�{γT
hv}�{γT

vh}�{γT
vh}�{γT

vv}�{γT
vv}

]T ∈ R
(8+R)K

Le signal observé est donc de la forme :

x = n +
K∑

k=1

s(θk) = n + s(θ) (4.14)

Ce modèle de signal en zone locale sera utilisé comme référence pour l’algorithme ESPRIT.
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4.2.2 Unitary ESPRIT

Dans les paragraphes suivants, nous allons présenter Unitary ESPRIT et son extension mul-
tidimensionnelle. Unitary ESPRIT [206, 209–211] est une variante de l’algorithme ESPRIT [178,
179,212] permettant une estimation plus précise des paramètres de propagation, et utilisant le fait
que l’opérateur représentant la phase entre deux sous réseaux est unitaire [213]. Cette évolution
de l’algorithme initial permet un gain en précision d’estimation et en temps de calcul grâce à une
transformation des données en valeurs réelles, permise par les propriétés centro-hermitiennes des
matrices [214].

4.2.2.1 Les matrices centro-hermitiennes

Afin de permettre une meilleure compréhension, nous allons introduire nos notations et rap-
peler quelques définitions et propriétés sur les matrices centro-hermitiennes.

On note Πp , la matrice p×p de permutation avec des uns sur son anti-diagonale et des zéros
ailleurs :

Πp =

⎡⎢⎢⎢⎢⎢⎣
0 · · · 0 1
... . . . 0

0 . . .
...

1 0 · · · 0

⎤⎥⎥⎥⎥⎥⎦ ∈ R
p×p

Comme Πp est une matrice de permutation, nous montrons que Π2
p = I . Avec cette notation,

nous pouvons définir les matrices centro-hermitiennes par analogie avec les matrices centro-
symétriques.

Définition 1 Une matrice complexe M ∈ C
p×q est appelée centro-hermitienne si :

Πp M∗ Πq = M (4.15)

Remarque 1 L’opération Πp M∗ équivaut à inverser l’ordre des lignes de M ∗, et l’opération
M∗ Πq équivaut à inverser l’ordre des colonnes de M ∗.

Pour expliquer comment les matrices centro-hermitiennes peuvent, par l’intermédiaire d’une
transformation bilinéaire, être associées à des matrices réelles, nous définissons les matrices Π-
réelles à gauche de la manière suivante

Définition 2 [214] Les matrices Q ∈ C
p×q satisfaisant la relation :

Πp Q∗ = Q (4.16)

sont Π-réelles à gauche.
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Les matrices unitaires

Q2n =
1√
2

[
In jIn

Πn −jΠn

]
(4.17)

Q2n+1 =
1√
2

⎡⎢⎣ In 0 jIn

0T
√

2 0T

Πn 0 −jΠn

⎤⎥⎦ (4.18)

sont par exemple des matrices Π-réelles à gauche d’ordre pair et d’ordre impair.

Remarque 2 Toutes matrices Π-réelles à gauche peuvent être obtenues en multipliant une ma-
trice réelle arbitraire R par une matrice Π-réelles à gauche Q. QR est une matrice Π-réelles
à gauche.

Nous sommes maintenant capable de présenter le résultat principal de Lee qui établit l’automor-
phisme entre les matrices centro-hermitiennes ∈ C

p×q et les matrices ∈ R
p×q.

Théorème 1 [214] Soient T p ∈ C
p×p et U q ∈ C

q×q deux matrices arbitraires, non singulières,
Π-réelles à gauche. Alors la transformation bijective :

ϕ : M �→ T p
−1MU q (4.19)

associe à chaque matrice Π-réelle à gauche de C
p×q une matrice réelle de même dimension.

Ce théorème pourra, par exemple, être utilisé lors de la décomposition en valeurs singulières
(SVD) d’une matrice centro-hermitienne M ∈ C

p×q.

Corollaire 1 Soit M une matrice centro-hermitienne, M ∈ C
p×q. Si on suppose que la SVD de

ϕQ(M) = Qp
HMQq ∈ C

p×q est donnée par ϕQ(M) = UϕΣϕV ϕ
H ∈ R

p×q, où les matrices
Qp et Qq sont des matrices Π-réelles à gauche définies par (4.17) ou (4.18). Alors la SVD 2 de
M s’obtient par :

M = (QpUϕ)Σϕ

(
V ϕ

HQp
H
)

(4.20)

où les matrices des vecteurs singuliers à gauche et à droite de M sont Π-réelles à gauche. Cela
est dû à la nature unitaire des matrices Qp et Qq et au fait que les vecteurs singuliers d’une
matrice réelle sont réels.

Pour la suite, nous considérons une transformation particulière T (.) permettant une optimi-
sation efficace des calculs. Celle-ci transforme une matrice complexe G ∈ C

p×q en une matrice
réelle ∈ R

p×2q, notée T (G). Notons que pour toute matrice G, si la matrice :

[G ΠpG
∗Πq] ∈ C

p×2q (4.21)

2La décomposition en valeur singulière d’une matrice complexe est unique à une matrice unitaire près, si toutes
les valeurs singulières sont distinctes
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est centro-hermitienne, alors la matrice

T (G) def= ϕQ ([G ΠpG
∗Πq])

= Qp
H [G ΠpG

∗Πq]Q2q

(4.22)

est toujours réelle, d’après le théorème 1. D’autre part, en considérant le cas où les matrices
Π-réelles à gauche, Qp et Q2q ont été choisies suivant l’équation (4.17) ou (4.18), et que nous
partitionnons G de la manière suivante :

G =

⎡⎢⎣G1

gT

G2

⎤⎥⎦ (4.23)

où G1 et G2 sont deux matrices de même taille. Évidemment, Le vecteur gT n’existe pas, si p est
pair. Nous pouvons donc montrer que la matrice réelle défini par (4.22) peut s’exprimer comme :

T (G) =

⎡⎢⎣�{G1 + ΠG2
∗} −�{G1 −ΠG2

∗}√
2 �

(
gT

) √
2 �

(
gT

)
�{G1 + ΠG2

∗} �{G1 −ΠG2
∗}

⎤⎥⎦ (4.24)

�{·} et �{·} représentent respectivement la partie réelle et la partie imaginaire. Comme précé-
demment, si le nombre de ligne de G est pair, la ligne centrale de (4.24) n’apparaı̂t pas. Nous
remarquons que la transformation T (G) ∈ R

p×2q nécessite seulement p× 2q additions réelles.

4.2.2.2 Unitary ESPRIT 2D

Dans ce paragraphe, nous allons présenter l’algorithme ESPRIT 2D pour l’estimation des
retards de propagation τk et des angles d’arrivée θk dans le plan azimutal.

On supposera que les signaux sont reçus sur un réseau linéaire de type ULA (figure 4.2)
ayant une seule polarisation constitué de Nc capteurs, que la mesure s’effectue sur Nf points
fréquentiels et que nous observons N réalisations du canal. Ces vecteurs de mesure x(n), 1 ≤
n ≤ N , sont placés en colonne dans la matrice de donnée X ∈ C

Nc·Nf×N .

X = [x(1) x(2) · · · x(N)]
= A [s(1) s(2) · · · s(N)] + [n(1) n(2) · · · n(N)]

(4.25)

où :
– s(n) = [s1(n), s2(n), · · · , sd(n)]T représente, pour la réalisation n, le vecteur d’ampli-

tude complexe des d trajets incidents sur le réseaux,
– n(n) ∈ C

Nc·Nf , représente pour la réalisation n le BBAG,
– A ∈ C

Nc·Nf×d est la matrice des vecteurs mode.

Comme nous l’avons vu précédemment la matrice A a une structure de Vandermonde et peut être
écrite pour le trajet k sous la forme de produits de Kronecker.

a
(
µ

(t)
k , µ

(u)
k

)
= a

(
µ

(u)
k

)
⊗ a

(
µ

(t)
k

)
∀ 1 ≤ k ≤ d (4.26)
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....
XNc

Xnc

Source d

θk

Source k
(retard τk)y

x

....

Source 1

∆x

X1

FIG. 4.2: Schéma de mesure pour un réseau ULA

avec : {
µ

(u)
k = 2π∆g sin(θk)

µ
(t)
k = 2π∆fτk

∀ 1 ≤ k ≤ d (4.27)

où ∆g = fc ∆x

c avec ∆x la distance entre deux capteurs du réseau, et ∆f le pas fréquentiel.

Matrices de sélection :
ESPRIT n’est pas capable d’estimer les paramètres de propagation tels que les retards et les DOA

directement. Afin de faire apparaı̂tre la propriété d’invariance nécessaire à ESPRIT, nous allons
définir des matrices de sélection (figure 4.3). Soit (J t

1, J
t
2), les matrices de sélection dans la

dimension des fréquences de dimension [mu, Nc.Nf ], centro-symétriques l’une par rapport à
l’autre et vérifiant :

J t
1 = Πmt J t

2 ΠNc Nf
avec mt = (Nf − 1)Nc (4.28)

et les matrices de sélections (Ju
1 , Ju

2) sur la dimension des capteurs

Ju
1 = Πmu Ju

2 ·ΠNc·Nf
avec mu = (Nc − 1)Nf (4.29)

Ces matrices de sélection sont choisies de façon à exploiter les propriétés d’invariance des vec-
teurs modes : ⎧⎨⎩ Ju

1 a
(
µ

(t)
k , µ

(u)
k

)
ejµ

(u)
k = Ju

2 a
(
µ

(t)
k , µ

(u)
k

)
J t

1 a
(
µ

(t)
k , µ

(u)
k

)
ejµ

(t)
k = J t

2 a
(
µ

(t)
k , µ

(u)
k

) ∀ 1 ≤ k ≤ d (4.30)

Avec une notation matricielle, nous pouvons résumer ces propriétés d’invariance sous la forme
suivante : {

Ju
1 AΦu = Ju

2A

J t
1 AΦt = J t

2A
(4.31)
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J t
2

Ju
1

Ju
2

J t
1

FIG. 4.3: Matrice de sélection 2D des sous réseaux

où les matrices diagonales (appelées matrice de rotation)

Φu = diag ejµ(u)
et Φt = diag ejµ(t)

(4.32)

Pour donner une formule explicite aux matrices de sélections bidimensionnelles, nous définissons

JNc
2 =

[
0(Nc−1)×1 INc−1

]
et J

Nf

2 =
[
0(Nf−1)×1 INf−1

]
(4.33)

comme la matrice de sélection 1D correspond au maximum de recouvrement des données suivant
les dimensions des fréquences et des positions respectivement. En effet, la matrice JNc

2 corres-

pond à la sélection des Nc − 1 derniers capteurs parmi les Nc disponibles, et la matrice J
Nf

2

correspond à la sélection des Nf − 1 derniers points fréquentiels parmi les Nf disponibles.

En tenant compte de la structure des matrices de données et des vecteurs mode, nous pouvons
construire, pour chaque dimension, les matrices de sélections 2D désirées :{

Ju
2 = INc ⊗ J

Nf

2

J t
2 = JNc

2 ⊗ INf

(4.34)

Équation d’invariance réelles :
En utilisant les propriétés des matrices centro-hermitiennes, nous présentons la transformation
en valeurs réelles (4.24) de la matrice des données. Cette transformation nous permettra, outre la
réduction de la complexité de calcul, d’effectuer un lissage « avant-arrière » des données [215–
217] doublant le nombre de réalisations et décorrélant les trajets incidents.

Z =
[
X ΠNc·Nf

X∗ΠN

]
∈ C

p×2q (4.35)
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La matrice Z est appelée la matrice complexe des données étendues. Nous notons également que
la matrice de données étendues est centro-hermitienne. Il est donc possible de transformer cette
matrice en matrice réelle en utilisant le transformation ϕQ(Z).

T (Z) = ϕQ(Z) = QH
Nc·Nf

[
X ΠNc·Nf

X∗ΠN

]
Q2N ∈ R

Nc·Nf×2N (4.36)

Compte-tenu du corollaire 1 du théorème 1, nous pourrons obtenir la décomposition en valeurs
singulières de la matrice complexe de données étendues à partir de la décomposition en valeurs
singulières de la matrice réelle T (Z).

Nous définissons également la matrice transformée des vecteurs modes :

D = QH
Nc Nf

·A (4.37)

où QNc·Nf
est une matrice Π-réelle à gauche définie soit par la relation (4.18) ou soit par (4.17)

en fonction de la parité de Nc ·Nf .

En se basant sur les propriétés d’invariance (4.31) de la matrice A des vecteurs modes, nous
montrons que la matrice transformée D des vecteurs modes vérifient :{

Ku
1 D Ωu = Ku

2D

Kt
1 D Ωt = Kt

2D
(4.38)

où les paires de matrices de sélection transformées sont des matrices réelles données par :{
Ku

1 = 2�
(
QH

mu
Ju

2 QNc Nf

)
Kt

1 = 2�
(
QH

mt
J t

2 QNc Nf

) (4.39)

et : {
Ku

2 = 2�
(
QH

mu
· Ju

2 ·QNc·Nf

)
Kt

2 = 2�
(
QH

mt
· J t

2 ·QNc·Nf

) (4.40)

Ωu et Ωt sont des matrices diagonales à coefficients réels, que nous noterons :⎧⎪⎨⎪⎩
Ωu = diag

(
ωµu

k

)d

k=1

Ωt = diag
(
ωµt

k

)d

k=1

∀ 1 ≤ k ≤ d (4.41)

M. Haardt dans [211], montre qu’il existe une relation linéaire Φ = f(Ω) entre les variables Φ et
Ω, et sa solution donne :⎧⎪⎪⎪⎪⎪⎨⎪⎪⎪⎪⎪⎩

Ωu = diag
(

tan
(

µu
k

2

))d

k=1

Ωt = diag
(

tan
(

µt
k

2

))d

k=1

∀ 1 ≤ k ≤ d (4.42)

Asymptotiquement ou en absence de bruit additif, les colonnes des matrices D (matrice des
vecteurs modes transformée) et Es engendrent le même sous-espace signal [207]. La matrice
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Es ∈ R
Nc·Nf×d est la matrice dont les colonnes sont les d vecteurs singuliers à gauche dominants

de T (X) avec d le nombre de trajets incidents sur le réseau. c’est à dire qu’il existe une matrice
T non singulière, de dimension [d, d], telle que :

D ≈ EsT (4.43)

En substituant cette expression dans la relation 4.38 :{
Ku

1EsTΩu = Ku
2EsT

Kt
1EsTΩt = Kt

2EsT
(4.44)

puisque la matrice T est non singulière,{
Ku

1EsTΩuT−1 = Ku
2Es

Kt
1EsTΩtT−1 = Kt

2Es

(4.45)

En présence de bruit, nous obtenons les équations d’invariance réelles suivantes :{
Ku

1EsΛu = Ku
2Es ∈ R

mu×d

Kt
1EsΛt = Kt

2Es ∈ R
mt×d

(4.46)

avec : {
Λu = TΩuT−1

Λt = TΩtT−1
(4.47)

Les matrices Λu et Λt, de même dimension que Ωu et Ωt, peuvent être obtenues par différentes
méthodes. Elles peuvent être les solutions des systèmes réels (4.46) soit :

– au sens des moindres carrés LS [206] (Least Square),
– au sens des moindres carrés total TLS [206] (Total Least Square),
– au sens des moindres carrés structurés SLS [218] (Structured Least Square).

Après résolution des systèmes d’équations, les matrices Ωu et Ωt sont obtenues par décomposition
en valeurs et vecteurs propres des matrices Λu et Λt données par la relation 4.42.

Si ces valeurs propres étaient calculées indépendamment, il serait difficile de reconstituer les
différents couples TDOA-DOA associés aux d trajets multiples. Il est donc préférable de pratiquer
un appairage automatique des valeurs (µk

u, µk
t).

En pratique, nous disposons d’un nombre fini de réalisations N entachées d’un BBAG. Il
s’ensuit que les matrices Λu et Λt ne partagent pas exactement le même ensemble de vecteurs
propres. Afin de résoudre ce problème nous effectuerons la décomposition en valeurs et en vec-
teurs propres sur la matrice complexe de même dimension [d, d] :

Λ = Λu + jΛt (4.48)⎧⎪⎪⎨⎪⎪⎩
tan

(
µu

k

2

)
= �(ωµk

)

tan
(

µt
k

2

)
= �(ωµk

)
∀ 1 ≤ k ≤ d (4.49)
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⇐⇒
{

µu
k = 2 arctan [�(ωµk

)]
µt

k = 2 arctan [�(ωµk
)]

∀ 1 ≤ k ≤ d (4.50)

Les paramètres de ESPRIT (TDOA-DOA) sont déduits directement de la relation (4.27).⎧⎪⎨⎪⎩
sin(θk) =

1
2π∆g

µ
(u)
k

tk =
1

2π∆f
µ

(t)
k

∀ 1 ≤ k ≤ d (4.51)

4.2.2.3 Le lissage spatiale

Dans les paragraphes précédents, nous avons vu que l’estimation des paramètres de propa-
gation impliquait l’estimation de la matrice signal X constituée de la matrice des vecteurs mode
A. Lorsque que nous n’avons qu’une seule réalisation, afin que nous puissions extraire les pa-
ramètres des différents trajets multiples, la matrice de donnée doit satisfaire :

rang X = rang A (4.52)

Cette relation implique que la matrice X est de rang plein (trajets indépendants ou partielle-
ment corrélés). Les méthodes comme ESPRIT basée sur la décomposition en valeurs et vecteurs
singuliers imposent la non-singularité de la matrice signal X et ont conduit à l’introduction de
schéma de pré-traitement ou lissage des données mesurées en sortie du réseau d’antennes (ce que
nous appellerons par la suite « découpage en sous-réseaux ») afin de garantir le plein rang de la
matrice X . Plusieurs schémas de découpage en sous-réseaux sont possible [215], mais les plus
courants ont en commun la notion de recouvrement maximal des données lors du passage d’un
sous-réseau à un autre. Additionnellement au fait que le lissage des données augmente le nombre
de données, ce pré-traitement offre la possibilité de réduire la longueur des réponses impulsion-
nelles, de réduire le niveau de bruit par le fait du moyennage qu’il effectue sur les échantillons
statistiquement indépendants du bruit [135] et permet de décorréler les trajets cohérents [219].
Pour une meilleure compréhension de cette dernière propriété, nous allons l’expliquer par un
exemple simple.

Exemple avec 2 ondes :
Soient deux ondes planes ayant comme incidence sur un réseau ULA, les deux directions θ1 et
θ2. le signal en sortie du réseau x devient :

x = a1s1 + a2s2 = s1(a1 +
s2

s1
a2) (4.53)

Afin d’extraire les paramètres de direction de ces signaux, nous avons besoins d’au moins 2
réalisations de x, x1 et x2. Si s1 et s2 sont cohérents, alors le quotient s2

s1
est constant et tous les

réalisations de x détermine la même direction. i.e. tous les xk sont limités au sous-espace formé
par l’unique vecteur a1 + s2

s1
a2. Cette combinaison linéaire ne changera jamais.

Pour séparer ces deux trajets, nous appliquons le lissage de donnée en extrayant deux sous-
vecteurs de x :

x(0) =
[
x0 x1 · · · xM−2

]T
(4.54)
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et

x(1) =
[
x1 x2 · · · xM−1

]T
(4.55)

Les vecteurs modes sont amputés d’un élément et nous obtenons les vecteurs a
(0)
1 , a

(1)
1 , a

(0)
2 et

a
(1)
2 . En utilisant la propriété d’invariance translationnelle, nous obtenons :

a
(1)
l = ejφla

(0)
l (4.56)

nous en déduisons pour les vecteurs x(0) et x(1)

x(0) = s1(a
(0)
1 +

s2

s1
a

(0)
2 ) (4.57)

x(1) = s1(ejφ1a
(0)
1 +

s2

s1
ejφ2a

(0)
2 ) (4.58)

x(0) constitue la même combinaison linéaire lorsqu’il n’y a pas de lissage des données, tan-
dis que x(1) représente une autre combinaison linéaire de a

(0)
1 et de a

(0)
2 . Ainsi, nous obtenons

deux combinaisons linéaires différentes des deux vecteurs modes même lorsque deux signaux
sont cohérents et le rapport s2

s1
est constant pour toutes les réalisations. Ces deux combinaisons

représentent un espace signal à 2 dimensions et ainsi les vecteurs de directions peuvent être es-
timés à partir de x(0) et x(1).

Découpage en sous-Réseaux :
Pour les mesures où les mouvements dans le canal présentent des grandes vitesses de déplacement,
nous ne disposerons que d’une seule réalisation (N = 1), le pré-traitement des données s’effec-
tuera sur les deux dimensions de la matrice de donnée de taille [Nc, Nf ] (dimension des positions
et des fréquences).

Pour la dimension fréquentielle, le découpage est réalisé de telle sorte qu’il y ait un recou-
vrement maximal des données entre deux sous-réseaux. Il nous suffira donc de se déplacer d’un
élément suivant la dimension fréquentielle pour passer d’un sous-réseau au suivant. Si nous appe-
lons Nf1 le nombre de fréquence dans un sous-réseau, nous obtiendrons Mf sous réseaux suivant
la dimension fréquence, avec :

Mf = Nf −Nf1 + 1 (4.59)

Pour chaque sous réseau mf , 1 ≤ mf ≤Mf , nous définissons une matrice de sélection 1D :

J
Nf
mf =

[
0Nf1×(mf−1) INf1

0Nf1×(Mf−mf )

]
(4.60)

Nous effectuerons le même type de découpage pour le domaine des positions. Nous appellerons
Nc1 le nombre de capteurs par sous-réseaux et Mc le nombre de sous-réseaux dans la dimension
position.

De la même façon que précédemment, nous définissons pour chaque sous réseau mc, 1 ≤
mc ≤Mc, une matrice de sélection 1D :

JNc
mc

=
[
0Nc1×(mc−1) INc1 0Nc1×(Mc−mc)

]
(4.61)
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A partir des matrices (4.61) et (4.60), nous définissons une nouvelle matrice de sélection bidi-
mensionnelle.

Jmf ,mc = JNc
mc
⊗ J

Nf
mf ∀1 ≤ mc ≤Mc et 1 ≤ mf ≤Mf (4.62)

On peut à présent construire la matrice Xss à partir des données mesurées en sortie des capteurs
X et de la matrice de sélection bidimensionnelle. Xss est la matrice complexe de dimensions
[Nc1Nf1, MfMc] dont les vecteurs sont Jmf ,mcX ∀1 ≤ mc ≤Mc et 1 ≤ mf ≤Mf :

Xss =
[
J1,1X · · · Jmf ,1X · · · J1,mcX · · · JMf ,McX

]
(4.63)

Nombre de trajets identifiables Si nous notons dmax, le nombre maximal de trajets multiples
identifiables par l’algorithme, en utilisant le lissage des données on montre que [207] :

dmax = min[(Nf1 − 1)Nc, Nf1(Nc − 1), 2MN ] (4.64)

4.2.3 Extension multidimensionnelle d’ESPRIT

L’algorithme ESPRIT [207,209,210,220] peut être étendu à l’estimation multidimensionnelle
des paramètres du canal de propagation, qui dans sa version la plus complète permet l’estimation
des angles de départ et d’arrivée dans les plans 3D, des retards de propagation et des décalages
Doppler pour les quatre combinaisons de polarisation [111, 221]. Comme nous l’avons vu au
paragraphe (4.2.1), le modèle de signal en fixant G = I s’exprime sous la forme :

X(k1,k2,··· ,kR) =
d∑

i=1

[
γi ·

R∏
r=1

ejµi
(r)kr

]
+ B(k1,k2,··· ,kR) (4.65)

avec γi est la matrice [2× 2] des amplitudes complexes des différentes combinaisons des polari-
sations horizontale et verticale. Le but d’ESPRIT est d’estimer les d vecteurs fréquentiels.

µi =
[
µ

(1)
i µ

(2)
i · · · µ

(R)
i

]T
∀ 1 ≤ i ≤ d (4.66)

Nous avons vu que les colonnes de la matrice A ∈ C
M×d

a
(
µ

(1)
i , µ

(2)
i , · · · , µ(R)

i

)
= a

(
µ

(R)
i

)
⊗ a

(
µ

(R−1)
i

)
⊗ . . . ⊗ a

(
µ

(1)
i

)
∀ 1 ≤ i ≤ d (4.67)

Nous définissons R paires de matrices de sélection de taille mr × M, 1 ≤ r ≤ R centro-
symétriques l’une par rapport à l’autre, et vérifiant :

J (r)1 = Πmr · J (r)2 ·ΠM (4.68)

avec

mr = (Mr − 1)
R∏

k=1
k �=r

Mk =
M(Mr − 1)

Mr
(4.69)
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et satisfaisant la propriété d’invariance propre à ESPRIT :

J (r)1a
(
µ

(1)
i , µ

(2)
i , · · · , µ(R)

i

)
· ejµ

(r)
i = (4.70)

J (r)2 a
(
µ

(1)
i , µ

(2)
i , · · · , µ(R)

i

)
∀ 1 ≤ i ≤ d

En utilisant une notation matricielle, cette propriété d’invariance peut être résumée par la relation
suivante :

J (r)1A Φr = J (r)2A ∀ 1 ≤ r ≤ R (4.71)

où les R matrices diagonales

Φr = diag
{

ejµ
(r)
i

}d

i=1
(4.72)

contiennent les facteurs de phase. Pour donner une expression explicite des matrices multidimen-
sionnelles de sélection, nous définissons,

JMr
2 = [0(Mr−1)×1 IMr−1] (4.73)

comme la matrice de sélection 1D permettant le recouvrement maximale des données dans la
rième direction. En prenant en compte la procédure de découpage R dimensionnelles, nous pou-
vons construire la matrice de sélection suivante :

J (r)2 =
(
IMR

⊗ IMR−1 ⊗ · · · ⊗ IMr+1

)
⊗ JMr

2 ⊗
(
IMr−1 ⊗ · · · ⊗ IM1

)
= IΠR

k=(r+1)
Mk
⊗ JMr

2 IΠr−1
k=1Mk

∀ 1 ≤ r ≤ R
(4.74)

Par exemple, en considérant le cas R = 3, la relation 4.74 devient

J (1)2 = IM3 ⊗ IM2 ⊗ JM1
2 = IM2M3J

M1
2

J (2)2 = IM3 ⊗ JM2
2 ⊗ IM1

J (3)2 = JM3
2 ⊗ IM2 ⊗ IM1 = JM3

2 IM1M2

Comme dans le cas 2D, nous définissons la transformée de la matrice des vecteurs mode D =
QH

MA. En se basant sur les propriétés d’invariance multidimensionnelle (4.71) de la matrice
A des vecteurs modes, nous montrons que l’extension multidimensionnelle de la matrice trans-
formée D vérifie

K(r)1DΩr = K(r)2D ∀ 1 ≤ r ≤ R (4.75)

où les R paires correspondants aux matrices de sélection transformées sont données par :

K(r)1 = 2�
(
QH

mr
J (r)2 QM

)
(4.76)

et :
K(r)2 = 2�

(
QH

mr
J (r)2 QM

)
(4.77)

et les R matrices diagonales réelles :

Ωr = diag

{
tan

[
µ

(r)
i

2

]}d

i=1

∀ 1 ≤ r ≤ R (4.78)

contiennent les informations des paramètres multidimensionnelles.
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Après la transformation en matrice réelle donnée par la relation (4.22) et la décomposition en
valeurs et vecteurs singuliers de cette même matrice, nous obtenons l’approximation D ≈ EsT
et par substitution de cette relation dans l’équation (4.75) nous obtenons :

K(r)2EsΛr = K(r)2Es ∈ R
mr×d (4.79)

où
Λr = TΩrT

−1 ∀ 1 ≤ r ≤ R (4.80)

Les matrices Λr sont obtenues par les méthodes TLS, SLS, LS. Dans le cas 2D, les paramètres
de propagation sont obtenus par décomposition en valeurs et vecteurs propres de la matrice Λr et
l’appairage des paramètres s’effectue automatiquement dans le domaine complexe formant une
base orthogonale de projection. Dans le cas multidimensionnel, l’utilisation de la base orthogo-
nale du domaine complexe n’est pas utilisable car elle ne permet qu’un appairage des paramètres
en 2D. Pour le cas ND, la décomposition simultanée Schur (SSD) basée sur les matrices de rota-
tion de type Jacobi [209, 222, 223] sera utilisée.

4.2.3.1 Décomposition simultanée Schur

Les valeurs propres réelles des matrices non symétriques peuvent être efficacement calculées
par la décomposition Schur [224]. En absence de bruit ou avec un nombre infini de réalisations
N , la décomposition simultanée Schur (SSD) des R matrices Λr, 1 ≤ r ≤ R, donne des ma-
trices triangulaires supérieures présentant un appairage automatique des valeurs propres réelles
sur leurs diagonales. Dans un contexte plus réaliste, avec la présence de bruit et un nombre fini
de réalisations, une transformation similaire ne pourrait pas générer les R matrices triangulaires
supérieures simultanément. En raison de la présence de bruit les matrices Λr ne présentent pas
un ensemble commun de vecteurs propres. Pour pallier à ce problème, les matrices résultantes
devraient être « presque » triangulaires supérieurs dans le sens des moindres carrés i.e. une trian-
gularisation supérieure simultanée des matrices Λr devra être effectuée. Pour plus d’information,
cette algorithme est largement présenté dans [207, 209].

Les principales étapes de l’algorithme ESPRIT étant présentées dans les différents para-
graphes ci-dessus, pour un gain de clarté nous les résumons dans le tableau (4.1).

4.2.3.2 Le lissage multidimensionnel

Comme nous l’avons présenté précédemment le lissage des données permet la décorrélation
des trajets cohérents ainsi que l’augmentation du nombre de données. Dans cette section, nous
présenterons l’extension de la fonction de lissage des données dans le cas multidimensionnel.

Par mesure de simplicité, le lissage 1D des données peut être effectué sur chacune des R
dimensions de la matrice de données indépendamment en divisant les Mr mesures de la rième

dimension en Lr sous réseaux, lesquels contenant Msubr = Mr − Lr + 1 points de mesure. La
matrice correspondante de sélection 1D est donnée par :

J
(Mr)
lr

=
[
0Msubr×(lr−1) IMsubr

0Msubr×(Lr−lr)

]
∀ 1 ≤ lr ≤ Lr pour 1 ≤ r ≤ R (4.81)
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1. Estimation du sous espace signal : Calcul Es ∈ R
M×d

• comme étant les d vecteurs singulières de T (X) ∈ R
M×2N

2. Solution des équations d’invariance : résoudre

K(r)2Es︸ ︷︷ ︸
Rmr×d

Λr = K(r)2Es︸ ︷︷ ︸
Rmr×d

1 ≤ r ≤ R

au moyen de LS, TLS, SLS ou bien R-D SLS

3. Estimation conjointe des fréquences spatiales : Calcul la SSD des R
matrices Λr réelles [d× d]

U r = ΘT Λr Θ ∀1 ≤ r ≤ R

où u
(r)
ii , 1 ≤ i ≤ d sont les éléments de la diagonales de U r

• µ
(r)
i = 2 arctan

(
u

(r)
ii

)
, 1 ≤ i ≤ d 1 ≤ r ≤ R

TAB. 4.1: Étapes de l’algorithme ESPRIT

Pour l’extension R dimensions du lissage 2D présenté dans [216], nous définirons L =
∏R

r=1 Lr

les matrices de sélection multidimensionnelles :

J l1,l2,··· ,lR = J
(MR)
lr

⊗ J
(MR−1)
lr−1

⊗ · · · ⊗ J
(M2)
l2

⊗ J
(M1)
l1

∈ R
Msub×M (4.82)

où Msub =
∏R

r=1 Msubr . Ainsi la matrice de donnée lissée :

Xss = [J1,1,··· ,1,1X J1,1,··· ,1,2X J1,1,··· ,1,LR
X · · ·

J1,1,··· ,2,1X JL1,L2,··· ,LR−1,LR
X
] (4.83)

est de taille est Msub ×NL.

4.3 Calibrage des antennes réseaux

4.3.1 Introduction

Les antennes réseaux souffrent de nombreux défauts (e.g. tolérances mécaniques et électriques
lors de la fabrication, défauts en amplitude et en phase de l’alimentation de l’antenne, phénomènes
de couplage, effets de la taille finie du plan de masse, ...), lesquels gênèrent des non-uniformités
sur les diagrammes de rayonnement des antennes constituant le réseau. Dans cette partie nous
n’insisterons pas sur le phénomène proprement dit de couplage électromagnétique [28] mais sur
son effet sur les algorithmes de formation de faisceaux et de déterminations des angles d’arrivées.
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Dans la littérature pour les applications de traitement spatial, les algorithmes de déterminations
des angles d’arrivées sont connus comme étant très sensibles aux défauts en amplitude, en phase
des capteurs dus au phénomène de couplage par ondes de surfaces [225–236]. Afin d’atteindre
les performances théoriques de ces algorithmes comme dans notre cas ESPRIT, il faut compenser
ces défauts par une procédure de calibrage. En effet l’algorithme ESPRIT est particulièrement
sensible à ces phénomènes, car son utilisation suppose un diagramme de rayonnement identique
pour chaque capteur constituant l’antenne réseau, afin de satisfaire la propriété d’invariance trans-
lationnelle des deux sous-réseaux. De plus, le lissage spatial, utilisé lorsque des ondes arrivant sur
le réseau d’antennes sont cohérentes, ne peut être appliqué uniquement dans le cas où les réponses
des antennes sont uniformes. A première vue, le besoin d’une procédure de calibrage afin de sa-
tisfaire les hypothèses d’application de l’algorithme ESPRIT ou bien de MUSIC peut paraı̂tre être
une contrainte, car cette procédure est inutile pour les algorithmes de type MV, EM et SAGE. En
réalité, la procédure de calibrage est uniquement basée sur la connaissance précise du diagramme
de rayonnement de l’antenne réseau et procède à son uniformisation spatial. Pour les algorithmes
de type MV, EM et SAGE, la connaissance précise du diagramme de rayonnement des éléments
de l’antenne réseau est aussi indispensable, mais contrairement à ESPRIT celui n’est pas à cor-
riger mais est directement intégrer dans le processus de MV. La seule contrainte inhérente au
processus de calibrage d’antenne est l’ajout d’éléments chargés sur 50 Ω à chaque extrémité du
réseau afin que toutes les antennes soient environnées et éviter toute discontinuité de champ.

Dans les paragraphes suivants, nous allons présenter les antennes réseaux utilisées pour notre
étude et leurs caractérisations, la procédure d’extraction de la matrice de couplage et de cor-
rection des diagrammes de rayonnement, et conclurons par la validation de cette approche pour
l’algorithme ESPRIT.

4.3.2 Description des antennes réseaux

Pour les campagnes de mesures, nous utiliserons deux types d’antenne réseaux :
– des réseaux ULA pour l’émission et la réception pour les mesures outdoor,
– un réseau ULA en émission et un réseau URA pour les mesures indoor et outdoor vers

indoor.

4.3.2.1 Description de la structure de l’antenne ULA

L’étude et la réalisation de l’antenne élémentaire fut faite lors d’un stage de fin d’étude par
A. Al-Fawal [237, 238]. L’antenne, présentée par la figure (4.4), est constituée d’un empilement
de dipôles au nombre de trois séparés par une couche de mousse permettant l’élargissement de
la bande passante et alimentée par une ligne utilisant le phénomène de couplage par proximité.
L’utilisation d’éléments rayonnants de type dipôle a été choisi en raison de leur propriété de po-
larisation linéaire et de la bonne réjection de la polarisation croisée. L’inconvénient majeur de
ce type d’alimentation malgré sa simplicité de conception comparée à d’autre type d’alimenta-
tion (fente, sonde coaxiale, ...) est le rayonnement parasite de la partie non masquée de la ligne
d’alimentation qui dégrade la pureté de polarisation. Pour pallier à cet effet parasite, la struc-
ture de l’alimentation a été modifiée afin qu’elle soit masquée entièrement par les dipôles. L’an-
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Dipôle 1

Dipôle 3

Mousse

εr = 1

εr = 4, 4 FR4

Sonde d’alimentation
Connecteur SMA

Ligne d’alimentation
Plan de masse

Dipôle 2

Radôme en mousse

FIG. 4.4: Structure de l’antenne élémentaire pour les réseaux ULA

FIG. 4.5: Antenne unitaire pour les réseaux ULA d’émission et de réception

tenne conçue est présentée sur la figure (4.5), les diagrammes de rayonnement normalisés pour
la fréquence centrale 2,2 GHz et les deux fréquences 2,1 GHz et 2,3 GHz par les figures (4.6)
et (4.7). Les paramètres en terme d’ouverture dans les deux plans, de gain et de réjection de la
composante croisée sont présentés par le tableau (4.2).

4.3.2.2 Description de la structure de l’antenne URA

La structure d’antenne que nous avons présenté précédemment est optimale pour les struc-
tures de réseaux linéaires et minimise le couplage entre antennes. Cette structure ne peut être
utilisée pour la réalisation d’un réseau rectangulaire en raison de son type d’alimentation. En
effet lors de la mise en réseau dans le plan verticale, toutes les lignes d’alimentation des antennes
seraient disposées dans le même axe et le phénomène de couplage s’accentuerait. Une étude fut
menée par L. Le Coq, ingénieur de recherche à l’IETR, afin de concevoir une source élémentaire
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−100−50050100
−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

Azimut en degrés

G
ai

n 
no

rm
al

is
é 

en
 d

B

−100 −50 0 50 100
−60

−50

−40

−30

−20

−10

0

Azimut en degrés

G
ai

n 
no

rm
al

is
é 

en
 d

B
FIG. 4.6: Diagrammes de rayonnement normalisés en dB de la source élémentaire en fonction de l’angle
pour les fréquence 2,1 GHz, et 2,2 GHz (Plan H composante directe en rouge, Plan H composante croisée
en vert, Plan V composante directe en bleu, Plan V composante croisée en rose)
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FIG. 4.7: Diagrammes de rayonnement normalisés en dB à 2,3 GHz de la source élémentaire en fonction
de l’angle (Plan H composante directe en rouge, Plan H composante croisée en vert, Plan V composante
directe en bleu, Plan V composante croisée en rose)

2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz

Ouverture à -3 dB plan E 66˚ 68˚ 67˚

Ouverture à -3 dB plan H 112˚ 111˚ 116˚

Composante croisée < -28 dB < -30 dB < -30 dB

Gain 6,7 dBi 7 dBi 6,8 dBi

TAB. 4.2: Caractéristiques de l’antenne élémentaire pour les réseaux ULA
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FIG. 4.8: Vue éclatée de la source élémentaire

FIG. 4.9: Diagrammes de rayonnement normalisés en dB de la source élémentaire en fonction de l’azi-
mut pour les fréquences 2,1 GHz, 2,2 GHz et 2,3 GHz (Plan H composante directe en rouge, Plan H
composante croisée en vert, Plan V composante directe en bleu, Plan V composante croisée en rose)

permettant une mise en réseau 2D et la minimisation du phénomène de couplage. La source
résultant [239] est de type patch alimenté par une fente [240–242]. L’alimentation par fente évite
les rayonnements et les couplages parasites dus au circuit d’alimentation. La partie rayonnante
est constituée de la fente d’excitation et de quatre pastilles empilées (figure 4.8).

Les diagrammes de rayonnement normalisés pour les fréquences centrales 2,1 GHz, 2,2 GHz
et 2,3 GHz sont présentés par la figure (4.9). Les paramètres en terme d’ouverture dans les deux
plans, de gain et de réjection de la composante croisée sont présentés par le tableau (4.3) :

2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz

Ouverture à -3 dB plan E 59˚ 60˚ 59˚

Ouverture à -3 dB plan H 94˚ 93˚ 94˚

Composante croisée < -27 dB < -27 dB < -30 dB

Gain 7.5 dBi 7.7 dBi 7.8 dBi

TAB. 4.3: Caractéristiques de l’antenne élémentaire pour le réseau URA
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FIG. 4.10: Antenne réseau ULA de réception

FIG. 4.11: Antenne réseau ULA d’émission

4.3.3 Caractérisation des diagrammes de rayonnement

Pour la caractérisation des antennes réseaux décrites précédemment, nous avons du développer
notre propre outil de mesure, car l’IETR ne disposait pas à ce moment de dispositif permettant
la mesure de la phase. Notre système de caractérisation d’antennes est composé des éléments
suivants :

– un positionneur permettant des déplacements 3D et des rotations dans les plans x̂oy et ŷoz,
– un analyseur de réseau,
– un PC permettant le contrôle du positionneur et de l’analyseur,
– diverses pièces mécaniques permettant le réglage du centre de rotation dans le plan x̂oy et

le réglage du site.

Les mesures des antennes sont effectuées dans une chambre anéchoı̈de, où la distance entre
le cornet d’émission et l’antenne réseau sous test est d’environ de 9,5 mètres (� 70λ à 2,2 GHz).
Cette distance séparant l’antenne d’émission et celle de réception est un peu « juste » car P. Lehne
dans [243] suggère une distance minimale entre l’antenne TX et le réseau RX à caractériser de
100λ (� 14 m à 2,2 GHz), afin qu’au niveau de RX l’approximation champ lointain soit valide.
Nous verrons par la suite, la conséquence de cette limitation en distance entre TX et RX.

4.3.3.1 Caractérisation des réseaux ULA

La caractérisation du réseau ULA de réception présenté par la figure (4.10) est basée sur N
mesures de référence dans un environnement sans trajet multiple de type chambre anéchoı̈de. Une
antenne de référence dont les caractéristiques en gain et en phase sont connues, dans notre cas un
cornet, est placée sur une grille équidistante d’angles d’arrivées connus θ. L’azimut zéro est situé
dans le plan perpendiculaire au réseau. Pour plus de commodité, la caractérisation de l’antenne
réseau se fera avec l’antenne de référence fixe et le réseau tournera autour de son centre de phase.
Les mesures des diagrammes de rayonnement du réseau avec son électronique sont présentés
par les figures (4.12) et (4.13). Nous constatons que le phénomène de couplage est fortement
présent pour les basses fréquences engendrant des ondulations sur les diagrammes de rayonne-
ments. Ces ondulations sont encore plus prononcées sur les antennes extérieures d’où l’intérêt
d’ajouter des antennes passives permettant de limiter les effets de bords. Malgré le réglage mi-
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nutieux de l’électronique embarquée présentée dans la section (3.4.2.3) page 99, nous constatons
en étudiant les diagrammes de phase (figure 4.14) des décalages en phase importants entre les
différentes voies. Ceux-ci ne peuvent pas être engendrés par le seul phénomène de couplage,
mais sans doute à cause des variations des longueurs électriques des câbles reliant l’électronique
et les antennes, et du montage manuel des connecteurs sur les antennes. Dans la configuration
actuelle, sans correction du diagramme de rayonnement, l’utilisation de techniques d’estimation
d’angle d’arrivé est impossible. Les paramètres d’ouverture dans les deux plans et de gain des
antennes constituant le réseau sans l’électronique présentés par les tableau (4.4) montrent l’aspect
bénéfique du couplage par l’augmentation des ouvertures des antennes dans le plan H (gain de 5˚
pour les fréquences hautes et de 30˚ pour les basses fréquence).

Ouverture à -3 dB plan H Ouverture à -3 dB plan E

Antenne 2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz 2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz

1 139˚ 122˚ 114˚ 73˚ 66˚ 64˚

2 143˚ 124˚ 119˚ 73˚ 67˚ 68˚

3 142˚ 127˚ 123˚ 67˚ 67˚ 62˚

4 144˚ 126˚ 121˚ 66˚ 66˚ 58˚

5 140˚ 129˚ 127˚ 66˚ 64˚ 59˚

6 143˚ 125˚ 119˚ 70˚ 64˚ 64˚

7 140˚ 128˚ 125˚ 73˚ 66˚ 64˚

8 137˚ 124˚ 111˚ 70˚ 67˚ 63˚

TAB. 4.4: Ouvertures à -3 dB des plans H et V des antennes du réseau ULA RX

Gain d’antenne en dBi Niveau de la composante croisée en dB

Antenne 2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz 2,1 GHz 2,2 GHz 2,3 GHz

1 6.3 6.5 6.3 <-29 dB <-31dB <-28 dB

2 6.3 6.7 6.7 <-28 dB <-30 dB <-32 dB

3 6.2 6.4 6.6 <-25 dB <-29 dB <-28 dB

4 6.2 7.2 6.6 <-30 dB <-30 dB <-28 dB

5 6.3 7.2 6.3 <-33 dB <-30 dB <-28 dB

6 6.0 6.7 6.1 <-27 dB <-29 dB <-28 dB

7 5.9 6.8 6.2 <-29 dB <-31 dB <-30 dB

8 6.1 6.8 6.7 <-27 dB <-32 dB <-30 dB

TAB. 4.5: Gain en dBi et niveau de polarisation croisée en dB des antennes du réseau ULA RX

Pour la caractérisation du réseau ULA d’émission, la procédure de mesure est identique à la
différence près que le cornet est utilisé comme antenne de réception. Les mesures des diagrammes
de rayonnement du réseau avec son électronique sont présentés par les figures (4.16) et (4.17).
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FIG. 4.12: Diagrammes de rayonnement des antennes composant le réseau ULA RX en fonction de l’azi-
mut pour les fréquences 2,1 GHz et 2,2 GHz
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FIG. 4.13: Diagrammes de rayonnement des an-
tennes composant le réseau ULA RX pour la
fréquence 2,3 GHz en fonction de l’azimut
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fréquence 2,2 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.15: Variations du module centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction de l’azimut
pour les fréquences 2,1 GHz et 2,3 GHz
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FIG. 4.16: Diagrammes de rayonnement des antennes composant le réseau ULA TX en fonction de l’azi-
mut pour les fréquences 2,1 GHz, et 2,2 GHz
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FIG. 4.17: Diagrammes de rayonnement des an-
tennes composant le réseau ULA TX pour la
fréquence 2,3 GHz en fonction de l’azimut
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Comme pour le réseau ULA de réception, nous constatons que les diagrammes de rayonne-
ment des antennes élémentaires constituant le réseau présentent des ondulations plus prononcées
que celles constatées sur le réseau ULA RX. Celles-ci sont de plus grandes amplitudes car le
réseau est constitué de moins d’antennes et celles-ci sont plus sujettes aux discontinuités de
champ.

4.3.3.2 Caractérisation du réseau URA

Pour la caractérisation du réseau URA présenté par la figure (4.19), le type de positionneur
que nous utilisons ne permet pas directement la caractérisation du champ 3D. Afin d’effectuer

FIG. 4.19: Antenne réseau URA de réception

une caractérisation en azimut et en élévation du réseau il nous faudrait un axe de rotation dans
le plan x̂oz. Comme nous disposons de deux axes de rotation, ϕ dans le plan x̂oy et ϑ dans le
plan ŷoz, il nous sera possible de mesurer indirectement le diagramme de rayonnement G(θ, φ)
en 3D. Le principe géométrique de la mesure du diagramme de rayonnement du réseau URA

pour une onde plane arrivant avec une orientation (θ, φ) est présenté par la figure (4.20). Dans
un premier temps, nous calculons pour la grille de mesure (θ, φ), avec (−90˚ ≤ θ ≤ 90˚) et
(0˚ ≤ φ ≤ 180˚), les couples de variables (ϑ, ϕ) avec les relations suivantes :

Ωx(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ)) = cos(ϑ) (4.84)

Ωy(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ)) = sin(ϕ) sin(ϑ) (4.85)

Ωz(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ)) = sin(ϑ) cos(ϕ) (4.86)
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FIG. 4.20: Principe de mesure du diagramme de rayonnement 3D du réseau URA

en utilisant les relations (4.84), (4.85) et (4.86), nous obtenons :

tan
(

π
2 − θ(ϑ,ϕ)

)
=

Ωx(θ, φ)
Ωy(θ, φ)

=
cos ϑ

sin(ϕ) sin(ϑ)
(4.87)

tan(φ(ϑ,ϕ)) =
Ωx(θ, φ)
Ωz(θ, φ)

=
cos ϑ

cos(ϕ) sin(ϑ)
(4.88)

Par substitution des relations (4.87) et (4.88) dans l’équation d’une sphère :

Ωx(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ))
2 + Ωy(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ))

2 + Ωz(θ(ϑ,ϕ), φ(ϑ,ϕ))
2 = 1, (4.89)

nous obtenons les variables ϑ et ϕ en fonction de θ et φ.

ϑ = arccos

√
cot θ2

(ϑ,ϕ) + tan φ2
(ϑ,ϕ) + 1√

cot θ2
(ϑ,ϕ) tan φ2

(ϑ,ϕ) + cot θ2
(ϑ,ϕ) + tan φ2

(ϑ,ϕ)

(4.90)

ϕ = arctan
(

tan φ(ϑ,ϕ)

cot θ(ϑ,ϕ)

)
(4.91)

Après avoir mesuré la réponse de l’antenne réseau sur cette grille pour deux polarisations or-
thogonales en utilisant le même principe de mesure que pour la caractérisation des composantes
directe et croisée d’une antenne, nous obtenons le diagramme de rayonnement GH(θ, φ) pour la
composante H et GV (θ, φ) pour la composante V. L’obtention du diagramme de rayonnement 3D
pour la composante directe GD(θ, φ) et croisée GC(θ, φ) est obtenu par :

GD(θ, φ) = GH(θ, φ) cos φ + GE(ϑ, ϕ) sin(φ) (4.92)

GC(θ, φ) = GE(θ, φ) cos φ−GH(θ, φ) sin(φ) (4.93)
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Les mesures des diagrammes de rayonnement du réseau avec son électronique sont présentées
par la figure (4.21)

FIG. 4.21: Diagrammes de rayonnement des antennes composant le réseau URA de réception

Pour plus de clarté, nous ne présenterons que les mesures du réseau URA dans le plan d’azi-
mut (figure 4.22) et le plan d’élévation (figure 4.23) pour la fréquence 2,2 GHz.

La mise en réseau de l’antenne élémentaire décrit dans le paragraphe (4.3.2.2) page 134 a
engendré une augmentation des ouvertures dans le deux plans, surtout dans le plan d’élévation
(gain de plus de 40˚). Cette augmentation de l’ouverture a par conséquent diminué les gains des
antennes d’un peu moins de 2 dB, mais cela n’est pas préjudiciable car notre besoin est d’avoir
les plus grandes ouvertures possibles. Les figures (4.22) et (4.23) montrent que les diagrammes
de rayonnement présentent des variations d’amplitude de l’ordre de±1 dB, ce qui nous montrent
que l’étude mené par L. Le Coq a été couronnée de succès.

4.3.4 Calibrage spatial d’antennes réseaux

4.3.4.1 Principe du calibrage d’antennes réseau

Il existe de nombreux types de techniques permettant le calibrage d’une antenne réseau et
l’élimination des erreurs en amplitude et en phase en utilisant la simple connaissance des pa-
ramètres angulaires d’une source ponctuelle [232, 244–255]. Dans le cadre de notre étude, nous
utiliserons l’algorithme de calibrage d’antennes réseaux évoqué dans [244, 252–254], basé sur la
connaissance fine du diagramme de rayonnement de l’antenne réseau à corriger. Le principe de
cette méthode est présenté par la figure (4.25). Si une seule onde plane, d’atténuation complexe
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FIG. 4.22: Diagrammed de rayonnement et diagrammes de phase des antennes composant le réseau URA

en fonction de l’azimut pour la fréquence 2,2 GHz
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FIG. 4.23: Diagrammes de rayonnement et diagrammes de phase des antennes composant le réseau URA

en fonction de l’élévation pour la fréquence 2,2 GHz
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FIG. 4.25: Illustration de la compensation du couplage

γ et de direction θv arrive sur un réseau ULA caractérisé par ces N éléments rayonnants espacés
de d, la réponse du réseau sera de la forme x = aγ avec comme vecteur de réseau

a(θv) =
[
1 e−j2π

d
λ sin θv · · · e−j2π(M−1)

d
λ sin θv

]
(4.94)

D’une manière plus réaliste, le phénomène de couplage, les différentes erreurs dues à la réalisation
et à l’électronique embarquée sont à prendre en compte et la mesure de l’antenne réseau en
chambre anéchoı̈de peut être modélisée par

x̃ = Kaγ + n (4.95)

Les défauts en amplitude et en phase peuvent être décrits par une matrice d’erreur K de taille
[M ×M ] (figure 4.26). Les éléments de la diagonale principale kii, 1 ≤ i ≤M , de cette ma-
trice d’erreur décrivent directement les défauts en amplitude et en phase des antennes et de
l’électronique. Ceux des diagonales secondaires kij , ∀ i �= j 1 ≤ i ≤M, ; 1 ≤ j ≤M représen-
tent l’effet du couplage électromagnétique mutuelle entre les différentes antennes constituant
le réseau. Le but de l’algorithme de calibrage d’antenne est de trouver la matrice de calibrage
Kcal = K−1 qui permettra d’éliminer ces défauts. Le principe de cet algorithme est basé sur le
fait que pour un réseau d’antenne dénué de toutes erreurs, il existe M−1 vecteurs de pondération
orthogonaux cµ(θv) = a(θv)e−j2πµ/M avec 1 ≤ µ ≤M −1, permettant la génération de M −1
zéros pour le vecteur de réseau a(θv). Dans le cas idéal, d’une mesure d’une réseau sans défaut,
en utilisant les pondérations de formation de zéros, nous obtenons :

cµ
HxxHcµ = 0 (4.96)

Pour le cas d’une mesure réelle, en appliquant la matrice de calibrage Kcal à x̃, l’erreur au sens
des moindres carrés

ε2 (Kcal) =
M−1∑
µ=1

cµ
HKcalx̃x̃HKcal

Hcµ (4.97)
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FIG. 4.26: Représentation de la matrice d’erreur K

peut être minimisée :
Kcal = min

(
ε2 (Kcal)

)
(4.98)

Comme le modèle de signal (équation 4.95) est entaché de différentes sources d’erreurs [252] (er-
reurs de mesure, diffraction sur le support d’antenne, présence d’échos dans la chambre, décalage
entre le centre de rotation de l’antenne et le centre de phase du réseau, ...) et que le bruit n ne
peut être éliminé, nous n’obtiendrons qu’un estimé de K̂cal. Afin d’obtenir une forme numérique
optimale, l’étape suivant de la procédure de calibrage est une transformation matrice–vecteur.
Cette transformation définie dans [244] nous permet d’obtenir une solution numérique simple du
problème d’optimisation par une décomposition en valeurs propres. En utilisant la transformation
matrice–vecteur K̂cal ⇒ k̃cal et son inverse cµ ⇒ Cµ l’équation (4.97) peut être réécrite :

ε2 =
M−1∑
µ=1

k̂calR̃µk̂cal
H

avec R̃µ = Cµ
H x̃x̃HCµ. (4.99)

La transformation matrice–vecteur, nous permet d’obtenir une simple solution numérique du
problème d’optimisation par une décomposition en valeurs propres. Le moyennage sur plusieurs
mesures effectuées sur N différentes directions permettra d’augmenter le rang de la matrice de
covariance

R̃ =
N∑

v=1

M−1∑
µ=1

k̂calR̃vµk̂cal
H

(4.100)

et augmentera la stabilité de l’estimation k̂cal qui minimise R̃. La décomposition de (4.100), nous
donne k̂cal lequel est équivalent au vecteur propre ayant la plus petite valeur propre permettent
de satisfaire la minimisation de l’équation (4.97). Finalement la matrice de calibrage est obtenue
par la transformation vecteur–matrice k̂cal ⇒ K̂cal.

Pour le calibrage du réseau URA de Mc × Ml capteurs, la méthode est identique dans le
principe pour obtenir la matrice de calibrage K̂cal de taille (Mc ×Ml)× (Mc ×Ml). L’unique
différence est la génération des vecteurs de pondération pour la formation de zéros. Avec un
réseau URA, ces vecteurs fonctions de θ et φ sont représentés par cµ(θv, φv) avec 1 ≤ µ ≤
Ml ·Mc − 1.
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FIG. 4.27: Diagrammes de rayonnement et de phase générés en fonction de l’azimut pour la fréquence
2,2 GHz

4.3.4.2 Validation théorique du calibrage pour l’antenne réseau URA

Avant d’appliquer cet algorithme à des mesures réelles d’antenne, nous allons le valider sur
un modèle large bande de réponse de réseau « presque » réaliste. Nous entendons par modèle
« presque » réaliste, un modèle supposant une caractérisation du diagramme de rayonnement
parfaite, c’est à dire nous utiliserons un modèle de phase du vecteur de réseau idéal, mais intégrant
une matrice de couplage et les défauts de l’électronique embarqué.

xula(θ, f) = Kcal(f) (a(θ, f)	 helec(f)× |gant(θ, f)|+ n) (4.101)

où :
– Kcal(f) est la matrice de couplage mesurée par un analyseur de réseau pour f (la diago-

nale est fixée à 1),
– a(θ, f) est le modèle idéale de phase du vecteur mode de réseau pour (θ, f),
– helec(f) est le vecteur de mesure de la fonction de transfert de l’électronique embarqué sur

l’antenne ULA pour f ,
– |gant(θ, f)| est le module de la réponse de l’antenne unitaire présentée dans le paragraphe

(4.3.2.1) pour (θ, f),
– n est un BBAG.

Les diagrammes de rayonnement et de phase sont présentés par la figure (4.27). Nous observons
bien sur les diagrammes de phase et d’amplitude, l’effet du module électronique qui engendre des
décalages de phase et d’amplitude non négligeables qui fausseraient les techniques d’estimation
d’angle d’arrivé. L’application de l’algorithme de correction sur ces diagrammes de rayonne-
ment est présenté par la figure (4.28) et (4.29). Nous observons que l’algorithme est très perfor-
mant, car son application permet d’éliminer les défauts apportés par le module électronique et le
phénomène de couplage. Nous observons aussi que les diagrammes des antennes corrigés sont
identiques à l’antenne unitaire. La figure (4.30) présente à gauche la matrice Kcal utilisée pour
la génération des diagrammes simulés et à droite celle extraite par l’algorithme sont parfaitement
identiques.
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FIG. 4.28: Diagrammes de rayonnement corrigés
des antennes composant le réseau ULA simulé à
2,2 GHz en fonction de l’azimut
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−100 −50 0 50 100
12

14

16

18

20

22

24

26

28

30

32

Azimut en degrés

D
ia

gr
am

m
e 

co
rr

ig
é 

[d
B

]

Ant1
Ant2
Ant3
Ant4
Ant5
Ant6
Ant7
Ant8

−100 −50 0 50 100
10

15

20

25

30

35

Azimut en degrés

D
ia

gr
am

m
e 

co
rr

ig
é 

[d
B

]

FIG. 4.31: Variations du module corrigé et centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction
de l’azimut pour les fréquence 2,1 GHz,et 2,2 GHz

4.3.5 Résultats du calibrage spatial

Les résultats exposés dans le paragraphe précédent, nous ont montré la justesse de l’algo-
rithme de calibrage et sa haute capacité à éliminer les effets du couplage et les défauts du module
électronique. Nous allons présenter maintenant la validation de cet algorithme ou plutôt la va-
lidation de notre système de caractérisation d’antenne. Nous ne présenterons que la validation
du calibrage spatial de l’antenne réseau ULA d’émission pour plus de clarté et de lisibilité (dia-
gramme 3D pour le réseau URA), et afin de ne pas alourdir le document.

4.3.5.1 Validation du calibrage pour l’antenne réseau ULA

Ce paragraphe présente l’application de l’algorithme de calibrage pour la mesure que nous
avons effectuées dans la chambre anéchoı̈de au paragraphe (4.3.3.1). Les résultats de calibrage
sont présentés sur différentes figures pour les fréquences 2,1 GHz, 2,2 GHz et 2,3 GHz. Les fi-
gures (4.31), (4.32) et (4.33) présentent les diagrammes de rayonnement après correction par la
matrice Kcal et le diagramme de phase dépliée pour la fréquence 2,2 GHz. Les figures (4.34),
(4.35), (4.36) et (4.37) présentent les variations centrées des amplitudes des diagrammes de
rayonnement du module et les erreurs entre la phase corrigée et la phase idéale d’un réseau ULA

de même configuration.

En étudiant les différentes figures présentées de (4.37) et en les comparant avec la mesure
initiale de l’antenne réseau, nous pouvons dire que les résultats de correction pour la configura-
tion de notre système de mesure présente certaines limitations. L’algorithme n’est pas à mettre en
cause mais le système de mesure proprement dit. L’algorithme a effectivement bien corrigé les
défauts en amplitude et en phase du module électronique, les phases de chaque voie se croisent
bien en un seul point, mais présente une déficience pour l’estimation des diagonales secondaires.
Nous observons sur les différentes figures des ondulations et des erreurs sur la phase plus pro-
noncées dans l’axe. Ces défauts peuvent être expliqués par le fait que :
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FIG. 4.32: Diagrammes de rayonnement corrigés
des antennes composant le réseau ULA RX à la
fréquence 2,3 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.34: Variations du module corrigé et centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction
de l’azimut pour les fréquence 2,1 GHz, et 2,2 GHz
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FIG. 4.35: Variations du module corrigé et centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction
de l’azimut pour les fréquence 2,3 GHz
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FIG. 4.36: Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le réseau ULA

RX en fonction de l’azimut pour les fréquence 2,1 GHz, et 2,2 GHz
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FIG. 4.37: Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le réseau ULA

RX en fonction de l’azimut pour les fréquence 2,3 GHz
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– nous ne sommes pas en présence d’une onde plane. Par un simple calcul, les capteurs
situés aux extrémités du réseau pour une mesure dans l’axe « voient » des angles d’arrivée
de ± 1.5˚ et une erreur de phase de 8˚ pour une fréquence de 2.2 GHz,

– l’antenne ne tourne pas sur son centre géométrique. encore moins sur son centre de phase.

Afin d’obtenir une meilleure correction par l’algorithme de calibrage, nous allons essayer de com-
penser ces défauts en post-traitement par une correction géométrique des différents paramètres
des rayons arrivant sur le réseau. La configuration géométrique du système de mesure est présentée
par la figure (4.38). Dans un premier temps, nous devons déterminer la variable d distance entre

Y

X

D0

d

1

8

∆θ8

∆c

θ8

∆x8

∆xc

∆θc

∆yc

∆y8

θc

FIG. 4.38: Défauts géométriques dus au système de mesure

l’axe de rotation du positionneur et le centre du réseau, et la distance D entre le cornet d’émission
et le centre du réseau. Le couple (D, d) est obtenu en cherchant le centre de phase des antennes 4
et 5 (antennes au centre du réseau), c’est à dire nous recherchons le couple optimale (D, d) assu-
rant la symétrie et la constance3 des diagrammes de phase des antennes 4 et 5. Le couple (D, d)
étant fixé, pour chaque angle de rotation θc du réseau, nous déterminons l’angle géométrique
θc +∆θi « vu » par chaque capteur, puis nous effectuons une correction sur la phase et le module
afin de compenser ou plutôt diminuer la sphéricité de l’onde en compensant en prenant en compte
les erreurs de position ∆xi et ∆yi. Dans un dernier temps, nous effectuons une interpolation cu-
bique des diagrammes complexes de rayonnement des antennes afin d’obtenir la même grille
de caractérisation angulaire pour chaque capteur. Après correction géométrique, les résultats de
correction sont présentés par les figures (4.39), (4.40), (4.41) et (4.42).

Nous observons une nette amélioration du processus de correction limitant les variations du
module à ± 0, 3 dB et de ± 3˚ sur la phase, pour la fréquence de 2,1 GHz. Pour les fréquences
de 2,2 GHz et 2,3 GHz, ces variations sur le module et la phase, présentées par les figures (4.43),
(4.44), (4.45) et (4.46) sont de± 0, 2 dB et inférieur à± 2˚. Ces résultats valident notre approche
et montrent les limitations de précision de notre système de mesure sans correction géométrique.

3En effet, lorsque nous caractérisons une antenne dans le domaine angulaire et que la rotation s’effectue sur son
centre de phase, le phase de l’antenne en fonction de l’angle est constante.
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FIG. 4.39: Diagrammes de rayonnement corrigés
des antennes composant le réseau ULA RX pour
la fréquence 2,1 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.40: Diagrammes de rayonnement corrigés
des antennes composant le réseau ULA RX pour
la fréquence 2,2 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.41: Diagrammes de rayonnement corrigés
des antennes composant le réseau ULA RX pour
la fréquence 2,3 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.42: Diagrammes de phase déplié corrigés
des antennes composant le réseau ULA RX pour
la fréquence 2,2 GHz en fonction de l’azimut
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FIG. 4.43: Variations du module corrigé et centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction
de l’azimut pour les fréquences 2,1 GHz, et 2,2 GHz
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FIG. 4.44: Variations du module corrigé et centré des antennes composant le réseau ULA RX en fonction
de l’azimut pour la fréquence 2,3 GHz
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FIG. 4.45: Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le réseau ULA

RX en fonction de l’azimut pour les fréquences 2,1 GHz, et 2,2 GHz
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FIG. 4.46: Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le réseau ULA

RX en fonction de l’azimut pour la fréquence 2,3 GHz

4.4 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les moyens et les outils permettant la caractérisation
spatiale en émission et en réception de canal de propagation MIMO. Nous avons choisi l’utili-
sation de l’algorithme à haute résolution ESPRIT permettant une précision d’estimation des pa-
ramètres sous la résolution de Fourier. Cette algorithme a été étendu à sa forme la plus complète,
nous permettant l’extraction des paramètres discrets de TDOA, de DOA en 3D, de DOD en 3D, des
décalages Doppler et de la matrice des attenuations complexes liées à la polarisation. Une autre
extension de cette algorithme, non présentée dans ce document, nous a permis la caractérisation
de la sphéricité des ondes incidentes [256–266], assurant à ESPRIT une plus grande robustesse
lors de l’estimation des atténuations. Cette extension est extrêmement utile lors des mesures en
milieu de type indoor confiné ou bien lorsque des obstacles sont présents dans un environnement
proche de l’antenne de réception.

Dans le seconde partie de ce chapitre, nous avons présenté les différents types d’antennes
réseaux que nous utiliserons lors des campagnes de mesures. Leurs structures ont été décrites et
les antennes ont été caractérisées en chambre anéchoı̈de par le système de mesure que nous avons
développé. Afin de satisfaire, aux hypothèses de validité d’ESPRIT, nous avons du développer un
algorithme de calibrage spatial, nous permettant de nous affranchir des défauts en amplitude et en
phase des antennes réseaux. Après validation théorique de cet algorithme, nous l’avons appliqué
aux mesures faites en chambre anéchoı̈de. Il s’est avéré que notre système de mesure n’était pas
réellement adapté pour effectuer des mesures de qualité (manque de souplesse et de référence de
la configuration mécanique) et que la taille de la chambre anéchoı̈de dont nous disposions ne nous
permettait pas d’être en présence d’onde « quasi » plane au niveau de la réception. L’hypothèse de
champ lointain de Frauhnaufer n’est pas suffisante du fait de l’aspect haute résolution (variations
de la phase inférieures de 1˚ sur la taille de l’antenne à caractérisée dans l’axe). Pour effectuer la
procédure de calibrage, nous avons corrigé géométriquement les mesures. Cette pré-correction et
l’utilisation de l’algorithme de calibrage, nous a permis de valider l’aspect caractérisation spatiale
avec l’algorithme haute résolution du sondeur MIMO.
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Dans le chapitre suivant, nous allons présenter les performances temporelles du sondeur et ses
limites, et nous en déduirons les limites des variables statistiques du sondeur sans les méthodes
hautes résolutions. Puis nous présenterons l’aboutissement de ce travail par l’exploitation du son-
deur, à savoir la réalisation de campagnes de mesures ainsi que l’analyse des premiers résultats.
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5.1 Introduction

Nous abordons maintenant la caractérisation proprement dite de la propagation dans un con-
texte MIMO. Il s’agit d’analyser les premiers résultats obtenus pour différentes configura-

tions d’environnement et de configurations de topologie d’antenne réseau. Les variables statis-
tiques définies dans le premier chapitre sont ici intensément utilisées.

Cependant, avant d’étudier les mesures proprement dites, nous décrivons l’étape de calibrage
du sondeur. Cette étape permet de corriger et d’étalonner en puissance, par la suite, les résultats
bruts de mesures.

Notons dès à présent que ces travaux ne représentent qu’un aperçu des mesures réalisables
avec le sondeur. Bien que la quantité de mesures soit importante sur le site de Vitré, des cam-
pagnes plus approfondies et sur d’autres sites, sont nécessaires pour aboutir à des modèles de
canaux de propagation complets. Ces campagnes sortent du contexte de cette thèse.

5.2 Étude des performances

Le premier souci, après avoir vérifié le fonctionnement global du sondeur, est de contrôler
les performances qu’il peut atteindre par rapport aux performances théoriques. La mesure de ces
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performances passe par l’analyse de la fonction d’autocorrélation des code PA ψ (t) (c.f. chapitre
2) réelle que nous notons ψr (t). Pour cela, il faut être capable de s’affranchir du canal de propa-
gation. La solution consiste à relier l’émetteur et le récepteur par un câble de très bonne qualité.
Lors de la mesure des composants RF et FI, nous avons constaté que les atténuateurs et l’amplifi-
cateur variables présentaient sur leur fonction de transfert des variations importantes notamment
sur la phase. Ces variations sur la phase sont critiques car lors d’une mesure en dynamique avec
le contrôle de gain activé, la configuration de l’organe de CAG est elle aussi dynamique et crée
des sauts de phase à la vitesse de la CAG. Ce phénomène, si aucune correction n’est appliquée,
limitera la dynamique dans le domaine Doppler. Afin de fournir un outil performant dans tous les
domaines, nous effectuerons un calibrage pour tous les pas de CAG.

Les fonctions ψr (t) en linéaire et en dB sont données par les figures (5.1) et (5.2).
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FIG. 5.1: Fonction ψr (t) mesurée en linéaire
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FIG. 5.2: Fonction ψr (t) mesurée en dB

Défauts du système de mesure :
Le premier est l’apparition de pics secondaires très proches du pic principal et d’amplitude

inférieure à -36 dB. L’analyse des parties réelle et imaginaire de ψr (t) (figure 5.1) permet d’isoler
un pic parasite supplémentaire présent dans la partie imaginaire. Ceci est la preuve qu’il existe
un déséquilibre entre les deux parties du spectre : ψr (t) n’est pas réel pur. Nous verrons, dans le
paragraphe suivant, que ces deux derniers défauts peuvent être supprimés par post-traitement

Ensuite, un léger élargissement du pic (11,9 ns à mi-hauteur au lieu de 11.2 ns théorique) est
constaté, ce qui conduit à une baisse de résolution temporelle.

5.2.1 Principe de calibrage

Ces méthodes consistent à compenser les défauts de la génération des codes PA, qui se tra-
duisent par l’apparition de pics secondaires autour du pic principal. Les différences entre ψr (t) et
le gabarit ψ (t) étant suffisamment faibles, il est possible de corriger ce défaut par une égalisation
directe. Des modules de post-traitement ont été spécialement développés pour réaliser cette cor-
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FIG. 5.3: Fonction ψr (t) mesurée et égalisée

rection, formalisés par :.

ECAG (f) =
Ψ (f)

Ψr,CAG (f)
(5.1)

avec : {
Ψr,CAG (f) = TF [ψr,CAG (t)]
Ψ (f) = TF [ψ (t)]

(5.2)

Afin d’éviter la remontée du bruit, cette inversion sera limitée sur une bande de fréquence
centrée sur 0 Hz et de largeur 160 MHz. Un exemple de résultat de calibrage est présenté par la
figure (5.3). Après calibrage, nous constatons que les lobes secondaires au pied du pic principal
ont disparu. La résolution est restée inchangée (11,9 ns), mais la dynamique de mesure est forte-
ment améliorée avec un gain de l’ordre de 14 dB et atteint une valeur de 50 dB. Ce calibrage a
été effectué pour toutes les valeurs de CAG. Notons que cette égalisation peut être effectuée grâce
aux bonnes performances initiales du sondeur. Dans le cas inverse, des méthodes de régularisation
peuvent être mises en œuvre [39].

5.2.2 Linéarité de la chaı̂ne de réception

Nous cherchons ici à vérifier le comportement linéaire du sondeur de canal en faisant varier
l’amplitude du signal reçu. Le réglage de l’amplitude se fait en modifiant la valeur de l’atténuateur
entre le récepteur et l’émetteur. Pour chaque atténuation, nous fixons un mot de CAG et nous
effectuons la mesure. Nous utilisons plusieurs atténuateurs larges bandes permettant de couvrir
une plage d’atténuation de 0 à 120 dB. La mesure de la plage de linéarité s’effectuera en utilisant
un pas de 5 dB jusqu’a 105 dB d’atténuation puis nous utiliserons un pas de 1 dB pour avoir une
meilleure précision de mesure pour les faibles niveaux de puissance. Afin d’avoir une procédure
de mesure correcte, le récepteur est enfermé dans un chambre faradisée permettant d’annuler
toutes les fuites du système. La courbe d’atténuation et l’erreur de linéarité sont présentées sur
les figures (5.4) et (5.5).
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FIG. 5.5: Incertitude sur l’estimation de puissance

Nous constatons que le sondeur offre un comportement linéaire avec un incertitude sur l’es-
timation de puissance de ± 1 dBm pour les faibles niveaux de puissance.

5.2.3 Mesures de stabilité de la synchronisation du sondeur

Après différentes manipulations pour valider les différents organes du sondeur, nous nous
sommes aperçu que comme tout appareil de mesure, il nécessitait un temps de chauffe d’environ
une heure afin que sa fonction de transfert soit stabilisée et que les synthétiseurs de fréquence
travaillent à température de fonctionnement. Nous avons validé l’aspect résolution pour la mesure
des retards, l’aspect linéarité pour la bonne estimation des amplitudes des trajets, la dernière étape
est de valider le laps de temps de maintien de la synchronisation. Pour mesurer le glissement des
retards, nous utiliserons la carte d’acquisition au maximum de ses possibilités, nous offrant une
résolution de 500 ps sur la position du trajet principal. Pour obtenir une vision globale, nous
avons effectué une mesure sur 11 heures, toutes les acquisitions étant séparées de 10 secondes.
Les variations du maintien de la synchronisation au cours du temps sont présentées sur la figure
(5.6).

Au cours des 11 heures, la différence de synchronisation a varié de moins de 500 ps. Cela
nous semble un peu faible et doit être sans doute dû à la synchronisation GPS des sources rubi-
dium (estimation de 3h28mn théoriquement c.f. chapitre 3). En effet, les deux sources rubidium
sont verrouillées et « voient » les mêmes satellites et donc doivent recevoir les même correc-
tions. Malgré cela, nous pouvons être sûr du maintien à au moins un bit code (10 ns) près de la
synchronisation durant une campagne de mesures.
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FIG. 5.6: Variations du maintien de la synchronisation

5.3 Campagnes de mesures

Dans ce paragraphe, nous allons présenter l’aboutissement de ce travail par l’étude des cam-
pagnes de mesure dans un contexte SIMO et MIMO. Ces campagnes de mesures furent menées
dans la ville de Vitré (Ille-et-Vilaine). Nous avons retenu trois types de mesure :

– Les mesures en environnement urbain variant dans le temps en SIMO,
– les mesures en environnement suburbain variant rapidement dans le temps en SIMO,
– les mesures en environnement urbain variant dans le temps en MIMO.

Ce sont les résultats des premières campagne de mesures. Ils on pour but de valider le
système de mesure et les traitement développés. Ces résultats forment uniquement une étude
statistique globale des campagnes sans se focaliser sur des phénomènes locaux très intéressants,
qui nécessiteront une étude sur des secteurs des parcours de mesure (coin de rue, perte de visi-
bilité, effet de la végétation ...). Une étude complémentaire devra être menée afin d’étudier plus
finement ces campagnes. Ces différentes campagnes de mesures vont être présentées dans les
paragraphes suivants.

5.3.1 Environnement urbain variant dans le temps en SIMO

5.3.1.1 Description des sites de mesures

Pour la caractérisation en environnement urbain dense, nous avons préféré effectuer des me-
sures sur un long parcours, nous permettant de caractériser la majorité des phénomènes de pro-
pagation tels que :

– la visibilité directe (LOS),
– la non visibilité (NLOS),



162 RÉSULTATS DE MESURES

– le guidage dans les rues,
– le glissement des trajets,
– le passage de coin de rue,
– les atténuations à moyenne et grande échelle, ...

Pour pouvoir mettre en évidence l’effet de la position du site de réception sur les différents
paramètres de propagation, nous avons effectué trois mesures distinctes sur un même parcours,
d’une longueur de 1520 m, présenté par la figure (5.7). Les points numérotés sur la figure seront
utilisés pour aider le lecteur à localiser rapidement un secteur de mesure sur la carte. Ces trois
sites permettront de caractériser, pour ce parcours, les phénomènes de propagation d’un point de
vue micro-cellulaire et macro-cellulaire.
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FIG. 5.7: Parcours de mesures en configuration SIMO

Le premier site de réception, nommé par la suite dans ce document « site Place de la Vic-
toire », est un site sur les hauteurs de Vitré, surplombant le centre ville, permettant d’effectuer une
mesure de type macro-cellulaire. La particularité de ce site est que certaines zones du parcours
sont en visibilité directe (Place de la gare). La vue au niveau du site de réception est présentée
par la figure (5.8). L’antenne de réception est placée à 3 mètres de hauteur et orientée vers le site
« site Place de la gare » (49˚ Nord).

Le second site de réception, nommé par la suite dans ce document « site Place de la gare »,
nous permettra de caractériser le canal de propagation d’un point de vue micro-cellulaire. En
effet, ce site se situe sur une Place centrale en contre-bas du parcours de mesure et est entièrement
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FIG. 5.8: Site de réception Place de la victoire

entouré de bâtiments (figures 5.9 et 5.10). Pour ce site, afin de couvrir le parcours de l’émetteur,
L’antenne d’émission est placée à 3 mètres de hauteur et orientée plein Nord (0˚ Nord). [htpb]

� � � � 	 � � � 	 �

FIG. 5.9: Site de réception Place de la gare

Le troisième site, nommé « Lycée JMF », permettant une caractérisation macro-cellulaire,
contrairement au premier n’offre aucune visibilité directe. Contrairement au site « Place de la
victoire » qui est fortement dégagé, le site « Lycée JMF » est situé en hauteur au niveau des
toits. Les différentes vues en fonction du nord magnétique sont présentées sur les figures (5.11)
et (5.12). L’orientation de l’antenne d’émission est identique à celle du « site Place de la gare ».

Pour avoir une meilleure compréhension des localisations des sites, le tableau (5.1) présente
les distances point à point entre les différents sites de réception et certains points de passage de
l’émetteur (figure 5.7).

5.3.1.2 Description de la configuration de mesure

Les sites de mesures étant définis, nous présentons maintenant la configuration du sondeur.
Afin d’éviter le sur-échantillonnage du canal et d’obtenir des informations redondantes, nous
fixons la période de répétition à 4 ms pour une fenêtre d’observation de 10.23 µs , permettant
de quantifier des décalages Doppler maximum de ± 125 Hz pour des vitesses maximales de
déplacement dans le canal de 62 km/h. La puissance d’émission est de 10 Watts (40 dBm) sur
une antenne omni-directionnelle de gain 2 dBi. L’échantillonnage spatial au niveau de la réception
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FIG. 5.10: Site de réception Place de la gare

� � � � 	 � � � 	 �

FIG. 5.11: Site de réception Lycée JMF

� � � 	 � � � � 	 �

FIG. 5.12: Site de réception Lycée JMF
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Position TX
Site

Victoire
Site Gare Site JMF

00 281 m 48 m 397 m

01 588 m 356 m 442 m

02 544 m 315 m 518 m

03-09 390 m 155 m 451 m

04 263 m 44 m 425 m

05 374 m 225 m 607 m

06 352 m 266 m 654 m

07 303 m 250 m 626 m

08 448 m 228 m 544 m

TAB. 5.1: Distance point à point en mètre entre RX et les positions décrites sur la carte

s’effectuera avec le réseau ULA de 8 éléments présenté dans le paragraphe (4.3.2.1) et d’une
antenne omni-directionnelle placée sur le radôme de celui-ci.

Afin de prendre en compte les aléas de la circulation et obtenir une caractérisation complète
du parcours, le temps de mesure est fixé à 360 secondes soit 90 000 réponses du réseau ULA et
de l’antenne omni-directionnelle. En complément de ces données de mesure, nous récupérons les
données de position GPS du véhicule faisant office d’émetteur, ainsi que les données de vitesse
grâce au système de mesure développé par nos soins.

Tous les résultats de caractérisation aux ordres 1 et 2 présentés par la suite exploitent les
données d’angles, de retards, de Doppler et d’amplitudes fournies par l’algorithme ESPRIT. Les
amplitudes des trajets ainsi obtenues sont des amplitudes hors antennes (correction du diagramme
de rayonnement pour une direction donnée).

5.3.1.3 Exploitation des résultats de mesure

Comme nous l’avons présenté dans le chapitre 1, le canal de propagation peut être étudié soit
de façon déterministe, soit de façon stochastique. L’exploitation succincte de cette campagne de
mesures, nous permettra de caractériser, sur le parcours commun, l’effet de la position du site de
réception. Cette exploitation des données de mesures se fera globalement sur tout le parcours.
L’analyse stochastique de la campagne de mesure nous permettra de quantifier les dispersions et
les valeurs moyennes des paramètres tels que l’atténuation, les retards, les angles d’arrivée et le
Doppler. Notons que l’étude sur la distance de cohérence au niveau du mobile en SIMO s’effec-
tue en exploitant le Doppler. Il faudra néanmoins faire attention à ce genre d’interprétation puis-
qu’elle nécessite que l’influence des diffuseurs en mouvement sur le Doppler soit négligeables.
Dans le paragraphe suivant, nous verrons que dans certaines zones du parcours de mesure cette
hypothèse n’est pas valide.
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Pour tous les sites de mesure, la variation de la distance émetteur-récepteur est minime et n’est
jamais supérieur à une décade (250 m pour le site « Lycée JMF »). Nous considérons donc que
l’effet de l’atténuation dû à la distance est négligeable. La figure (5.13) présente les variations de
l’atténuation en fonction de la distance parcourue. Nous constatons que le phénomène de guidage
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FIG. 5.13: Atténuation en fonction de la dis-
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FIG. 5.14: Retard moyen en fonction de la dis-
tance parcourue

dans les rues est présent dans la zone 2-4 (c.f. figure 5.7) pour le site « Place de la victoire » de
500 à 800 m de la distance parcourue et dans la zone 4-5 pour le site « Place de la gare ». Pour
le site « Lycée JMF », nous constatons que l’atténuation moyenne est quasiment constante de
l’ordre de 118 dB avec un écart-type de 5.61 dB. Sur les deux autres sites, l’atténuation moyenne
constatée sur le parcours est de l’ordre de 100 dB, mais avec des variations plus prononcées pour
le site « Place de la gare » d’un écart type de de 20.43 dB contre 10.98 dB pour le site « Place
de la victoire ». Cette constatation semble évidente du fait de la position encaissée du site de
la « Place de la gare ». Le retard moyen, l’angle moyen et le Doppler normalisé sont présentés
respectivement dans les figures (5.14) à (5.16). Les constatations évoquées précédemment sont
confirmées au vu de ces figures et plus particulièrement pour le site « Place de la victoire »,
où nous observons que la situation géographique permet une bonne couverture du parcours. Le
phénomène de guidage est clairement identifié car l’angle moyen ne varie que très légèrement
sur la zone 2-4. La discontinuité à la fin de ce secteur du parcours s’explique par l’obstruction du
mobile par un bâtiment sur la Place de la gare.

Généralement, le modèle lognormal est utilisé pour modéliser la répartition des dispersions
dans les domaines retard, angulaire, Doppler et atténuation [267]. Pour avoir une idée sur la vali-
dité de ce modèle, nous avons essayé de l’appliquer à nos mesures. Les répartitions des différents
paramètres et les modèles associés sont présentés par les figures (5.17) à (5.20). Dans la majorité
des cas, ce modèle est rejeté par le test de Kolmogorov-Smirnov sauf dans deux cas que sont
la répartition des atténuations et la répartition des dispersions pour le site « Lycée JMF ». Cette
constatation nous montre qu’un effort devra être fourni pour proposer des meilleurs modèles de
répartition des paramètres de dispersion.
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FIG. 5.15: Angle moyen en fonction de la dis-
tance parcourue
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FIG. 5.16: Doppler moyen en fonction de la
distance parcourue
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FIG. 5.17: Répartition des atténuations
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FIG. 5.18: Répartition des retards
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FIG. 5.19: Répartition des angles d’arrivée
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Les dispersions de retard, d’angle et de Doppler normalisé sont présentées respectivement
dans les figures (5.21) à (5.23). Les moyennes et les écarts-types des différents paramètres de
dispersions sont résumés dans le tableau (5.2).
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FIG. 5.21: Dispersion des retards en fonction
de la distance parcourue
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FIG. 5.22: Dispersion angulaire en fonction de
la distance parcourue

Site
Att. en dB Retards en ns Angle en deg. Doppler en Hz

m σ m σ m σ m σ

Place de la
Victoire

97,5 10,98 145 82 8,8 3,36 0,68 0,26

Place de la
gare

101 20,43 136 122 28,04 17,26 0,72 0,47

Lycée
JMF

118 5,61 227 143 21,76 11,14 0,63 0,25

TAB. 5.2: Moyennes et écarts-types des paramètres de dispersion

Au vu de ces figures, nous comprenons mieux l’importance du positionnement du site de
réception. Nous constatons que pour le site « Place de gare », nous sommes bien en configuration
micro-cellulaire où les dispersions angulaires et retards sont importantes. Pour le site « Lycée
JMF », sa position en hauteur et l’obstruction de la visibilité par les toits engendrent lorsque le
mobile descend vers la gare (secteur 1-4), des dispersions de retards très importantes de l’ordre
de 700 ns. En observant la figure (5.24), nous constatons que le Doppler normalisé en fonction
de la vitesse de déplacement du mobile présente des pics supérieurs à 1 surtout dans le cas de
la mesure de type micro-cellulaire. Cette constatation démontre que l’influence des diffuseurs
en mouvement dans le canal n’est pas négligeable et que l’étude angulaire au niveau du mobile
est dans ce cas impossible. Afin de confirmer ce fait, nous présentons sur la figure (5.24), les
variations de la dispersion Doppler normalisé et la vitesse du mobile en fonction de la distance
parcourue. La présence de pics de dispersion Doppler coı̈ncide parfaitement au ralentissement
du mobile, ce qui signifie que lorsque la vitesse de déplacement du mobile diminue (inférieure à
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5 km/h), l’influence des diffuseurs n’est plus négligeable, surtout pour le site « place de la gare ».
Il est vrai que, lors de la campagne de mesure, il y avait une forte circulation.
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FIG. 5.23: Dispersion Doppler en fonction de la distance parcourue

L’analyse stochastique permet d’extraire les propriétés statistiques d’ordre 2 du canal de pro-
pagation étudié et de nous fournir des paramètres très importants pour les aspects systèmes tels
que la bande de cohérence, les distances de cohérence d’émission et de réception. Ces différents
paramètres de cohérence sont définis à n%, les valeurs de 90%, 70% et 50% étant les plus com-
munément utilisées. Par exemple, la bande de cohérence à 90% permet de connaı̂tre la largeur
de bande sur laquelle le canal reste approximativement constant et la bande de cohérence à 50%
permet de connaı̂tre l’écart en fréquence permettant d’obtenir une diversité fréquentielle. Les
variations de la bande de cohérence à 50% et à 90% en fonction de la distance parcourue sont
présentées par les figures (5.25) et (5.26). Les variations de la distance de cohérence à 50% et à
90% pour les sites d’émission et de réception en fonction de la distance parcourue sont présentées
respectivement par les figures (5.27) à (5.30).

Afin de synthétiser toutes ces données, nous présentons dans le tableau (5.3) les moyennes
et écart-types des distances de cohérence des sites d’émission et de réception et des bandes de
cohérence à 90% et à 50%.

Les figures (5.31) à (5.34) présentent les répartitions des bandes de cohérence à 50 et 90% et
les répartitions des distances de cohérence à 50 et 90% pour les sites d’émission et de réception.
Comme notre étude est faite pour les applications UMTS, nous allons présenter les différents
paramètres à prendre en compte pour un système de type UMTS avec 5 MHz de bande. Pour
les trois campagnes de mesure, nous allons préciser pour le domaine fréquentiel, la probabilité
d’avoir une diversité approximativement d’ordre 2 (Div. 2) et celle d’avoir un canal non sélectif
(NS) pour une largeur de bande de 5 MHz (c.f. tableau 5.4). De la même manière, pour le domaine
spatial et pour une probabilité de 0,9, nous définissons les distances de diversité et les zones où
le canal est plat spatialement.



170 RÉSULTATS DE MESURES

0 500 1000 1500
0

10

20

30

40

50

Distance parcourue en m

Vitesse de déplacement en km/h

Victoire
Gare
Lycée JMF 1

0 500 1000 1500
0

1

2

3

4

Distance parcourue en m

Dispersion Doppler normalisée

Victoire
Gare
Lycée JMF 1

FIG. 5.24: Dispersion Doppler et vitesse du mobile en fonction de la distance parcourue
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FIG. 5.25: Bande de cohérence à 50% en fonc-
tion de la distance parcourue
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FIG. 5.26: Bande de cohérence à 90% en fonc-
tion de la distance parcourue
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FIG. 5.27: Distance de cohérence à 50% en
fonction de la distance parcourue
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FIG. 5.28: Distance de cohérence à 90% en
fonction de la distance parcourue
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FIG. 5.29: Distance de cohérence à 50% au ni-
veau du mobile en fonction de la distance par-
courue
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FIG. 5.30: Distance de cohérence à 90% au ni-
veau du mobile en fonction de la distance par-
courue

Site

Bande de coh. en MHz Dist. de coh. RX en λ Dist. de coh. TX en λ

50% 90% 50% 90% 50% 90%

m σ m σ m σ m σ m σ m σ

Place de la
Victoire

37,7 28,3 13,3 18,4 9,73 6,03 1,8 1,8 0,23 0,10 0,06 0,03

Place de la
gare

32,8 27 9 13,9 5,7 4,3 0,7 0,9 0,22 0,12 0,05 0,03

Lycée
JMF

24,7 18,6 4,6 6,9 6,34 5,21 1 1,6 0,29 0,12 0,07 0,03

TAB. 5.3: Moyennes et écarts-types des paramètres de cohérence
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Div. 2 P[Bc 50%] < 5 MHz

NS P[Bc 90% ] > 5 MHz

Div. 2 TX ou RX P[Dc 50% < x ] = 90 %

NS TX ou RX P[Dc 90% > x ] = 90 %

TAB. 5.4: Paramètres système de diversité et de non sélectivité

Nous obtenons ainsi les paramètres système résumés dans les tableaux (5.5) à (5.7).
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à 50%

0 1 2 3 4 5 6 7 8 9

x 10
7

0

10

20

30

40

50

60

70

80

90

100
Répartition des bandes de cohérence à 90 %

Largeur de bande  en Hz

P
ro

ba
bi

lit
é 

en
 %

Victoire
Gare
Lycée JMF 1

FIG. 5.32: Répartition de la bande de cohérence
à 90%

Domaine fréquentiel Domaine spatial à 90%

Div. 2 NS Div. 2 RX NS RX Div. 2TX NS TX

8% 50% 18.5 λ 4.1 λ 0.36 λ 0.11 λ

TAB. 5.5: Paramètres système pour l’ UMTS pour le site « Place de la victoire »

En étudiant ces résultats, nous pouvons dire que pour un système de type UMTS, les canaux
que nous avons étudiés n’offrent pas de diversité (plus de 90% des cas). Donc dans 10% des
cas, l’utilisation d’un système d’égalisation serait fortement recommandé. En ce qui concerne le
domaine spatial, au niveau de la station de base, afin d’obtenir un ordre de diversité de 2 dans
90% des cas, il faudrait avoir une distance d’environ 11 λ (1,65 m à 2 GHz) entre les antennes.
Au niveau du mobile, l’utilisation de deux antennes est actuellement envisagée et d’après les
résultats de nos mesures, cela apparaı̂t tout à fait réaliste. En effet une distance de 0,36 λ (5.4 cm
à 2 GHz) sans considérer le mouvement des diffuseurs est une distance suffisamment petite afin
d’intégrer les deux antennes sur un téléphone portable. Dans une configuration d’un mobile ou
d’un piéton, le mouvement des diffuseurs environnement tend à diminuer cette distance.
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FIG. 5.33: Répartition de la distance de
cohérence à 50%
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FIG. 5.34: Répartition distance de cohérence à
90%
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FIG. 5.35: Répartition de la distance de
cohérence à 50% au niveau du mobile
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FIG. 5.36: Répartition distance de cohérence à
90% au niveau du mobile

Domaine fréquentiel Domaine spatial à 90%

Div. 2 NS Div. 2 RX NS RX Div. 2 TX NS TX

10% 38% 11 λ 1,4λ 0,33 λ 0,09 λ

TAB. 5.6: Paramètres système pour l’ UMTS pour le site « Place de la gare »

Domaine fréquentiel Domaine spatial à 90%

Div. 2 NS Div. 2 RX NS RX Div. 2 TX NS TX

14% 31% 11,5 λ 1,7 λ 0.43 λ 0.13 λ

TAB. 5.7: Paramètres système pour l’ UMTS pour le site « Lycée JMF »
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5.3.2 Environnement suburbain variant rapidement dans le temps en SIMO

5.3.2.1 Description du site de mesure

Ce type d’environnement de mesure a été choisi afin d’effectuer tout d’abord une mesure avec
des vitesses de déplacement élevées, puis de valider notre système de mesure sur un canal avec de
forts décalages Doppler, et enfin de présenter les variations de la puissance reçue en fonction de
la distance. Ce site de mesure peut être scindé en deux environnements distincts. Le premier peut
être décrit comme un environnement totalement dégagé avec une visibilité sur tout le parcours
et le second un environnement de type zone commerciale ou zone d’activités. Le parcours de
mesure est présenté sur la figure (5.37) et est d’une longueur de 1,8 km avec une distance RX-TX

maximale de 1,1 km.

� � � � � �

� � � � � � �


 �

 � � 	 �

FIG. 5.37: Parcours de mesure en environnement suburbain
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5.3.2.2 Description de la configuration de mesure

Pour ce type de mesure, comme la vitesse du mobile atteindra des valeurs de l’ordre de
80 km/h, nous devons configurer la vitesse de balayage du réseau d’antennes suffisamment ra-
pide afin d’éviter le repliement du spectre Doppler. Nous fixons la période de répétition à 3 ms
pour une fenêtre d’observation de 10,23 µs , permettant de caractériser des décalages Doppler
maxima de ± 167 Hz pour des vitesses maximales de déplacement dans le canal de 81 km/h.
La puissance d’émission est de 10 Watts (40 dBm) sur une antenne omni-directionnelle de gain
2 dBi. L’échantillonnage spatial au niveau de la réception s’effectuera, comme pour la campagne
précédente, avec le réseau ULA de 8 éléments présenté dans le paragraphe (4.3.2.1) et d’une
antenne omni-directionnelle placée sur le radôme de celui-ci.

5.3.2.3 Exploitation des résultats de mesure

En examinant de plus près la figure (5.38), représentant l’atténuation en fonction de la dis-
tance parcourue, et en la confrontant à la configuration de l’environnement du site de mesure,
nous pouvons faire quatre types de remarque :

– La mesure peut être séparée en deux mesures distinctes en fonction de la distance RX-TX

(figure 5.39),
– En isolant un des deux secteurs du parcours, nous pouvons déduire le coefficient α de la

loi d’atténuation par régression linéaire (figure 5.40),
– Une zone de 250 m est obstruée par des arbres (zone bornée par les pointillés rouges), qui

malgré leur dénuement, ajoutent une atténuation complémentaire de 15 dB,
– Nous observons une forte discontinuité du niveau d’atténuation engendrée par une perte de

visibilité (zone bornée par les pointillés verts).
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FIG. 5.38: Atténuation en fonction de la dis-
tance parcourue
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FIG. 5.39: Atténuation en fonction de la dis-
tance émetteur-récepteur

Ce type d’environnement, n’ayant un intérêt que pour la caractérisation des phénomènes à
grande et moyenne échelle, il nous permet néanmoins de finaliser la validation du fonctionnement
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FIG. 5.40: Atténuation en fonction de la dis-
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FIG. 5.41: Retard moyen en fonction de la dis-
tance parcourue

du sondeur et de l’algorithme haute résolution. En effet, en environnement dégagé et en présence
d’un trajet prépondérant, nous avons pu confronter la mesure de l’angle moyen (figure 5.42), qui
est en réalité l’angle du trajet direct, avec celui calculé entre les coordonnées GPS du déplacement
du mobile et la position du récepteur.
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FIG. 5.42: Angle moyen en fonction de la dis-
tance parcourue

0 200 400 600 800 1000 1200 1400 1600 1800
−1.5

−1

−0.5

0

0.5

1

1.5

Distance parcourue en m

Doppler normalisé moyen

FIG. 5.43: Doppler moyen en fonction de la
distance parcourue

Les paramètres de dispersion et de valeurs moyennes présentés par les figures (5.41) à (5.45)
confirment, que sur le début du parcours nous ne sommes en présence que d’un seul trajet
prépondérant aux vues de la faible dispersion des retards et de l’angle. La présence de la zone
obstruée est elle aussi bien localisée (centrée sur 600 m de distance parcourue) par un « bond »
des dispersions dans les trois domaines. Lors de la transition entre les environnements, nous ob-
servons que nous sommes en présence d’un canal totalement différent avec des dispersions des
retards augmentant de près de 50 ns à plus de 250 ns, et des angles d’arrivée de 10 à 50 degrés.
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FIG. 5.44: Dispersion des retards en fonction
de la distance parcourue
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FIG. 5.45: Dispersion des angles en fonction de
la distance parcourue
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FIG. 5.46: Dispersion du Doppler en fonction
de la distance parcourue
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FIG. 5.47: Dispersion du Doppler et vitesse du
mobile en fonction de la distance parcourue
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Comme précédemment, nous pouvons effectuer l’analyse des angles au niveau de l’émetteur
sous la seule condition que l’effet des diffuseurs est négligeable. En comparant la dispersion
Doppler avec la vitesse de déplacement du mobile (figures 5.46 et 5.47), nous identifions les
zones où cette hypothèse est valide, et nous pouvons constater que celle-ci est vérifiée sur la
majorité du parcours.

En considérant le type d’environnement, l’analyse de la répartition des bandes de cohérence
et des distances de cohérence au niveau de RX et TX, présentée par les figures (5.48) à (5.50)
est relativement simple. Nous sommes en présence d’un canal plat en fréquence et en espace au
niveau du récepteur.
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FIG. 5.48: Répartition des bandes de cohérence
à 50 et 90 %
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FIG. 5.49: Répartition des distances de
cohérence à 50 et 90 %
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FIG. 5.50: Répartition des distances de cohérence à 50 et 90 % au niveau du mobile



5.3 CAMPAGNES DE MESURES 179

5.3.3 Environnement urbain variant dans le temps en MIMO

5.3.3.1 Description des sites de mesure

Cette campagne de mesures s’est effectuée en liaison point à point. Afin de caractériser le ca-
nal d’une manière globale, nous avons effectué 9 mesures sur chaque site RX-TX. Ces 9 mesures
permettent d’obtenir le canal de propagation sur 360˚ en émission et en réception. Pour cela, après
deux rotations de 120˚ du site de réception, nous tournons l’antenne d’émission de 120˚, et ainsi
de suite. Pour plus de commodité et afin de faciliter les traitements avec ESPRIT, nous prenons
pour toutes les mesures, comme référence le Nord comme orientation initiale. Nous avons choisi
sept sites de mesure présentés par la figure (5.51).

�  � 	 �

FIG. 5.51: Site de mesure de la campagne MIMO

Nous nous sommes fixé 4 sites de réception où nous effectuerons les mesures MIMO :

– le site Place de la victoire présenté dans la campagne précédente,
– le site Place de la gare,
– le site Place de la république,
– le site Lycée JMF

Pour chacun de ces sites, nous déplaçons l’émetteur sur les autres sites et effectuons une
mesure sur 360˚ sur les deux sites. Pour cette campagne, nous avons effectué 216 mesures pour
ne recueillir que 20 réponses du canal MIMO (après fusion des secteurs de 120˚ et élimination
des mesures à bilan de liaison trop faible).
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5.3.3.2 Description de la configuration de mesure

Pour cette campagne, nous utilisons les réseaux ULA à l’émission et à la réception présentés
dans le paragraphe (4.3.2.1), tous les deux comportant une antenne omni-directionnelle. La puis-
sance d’émission est de 35 dBm en prenant en compte du gain de l’antenne (PIRE1), la fenêtre
d’observation est de 10,23 µs avec une période de balayage de 6 ms pour le balayage de la ma-
trice MIMO. Cette période de balayage nous permettra de caractériser l’effet du mouvement des
diffuseurs dans le canal, s’il existe.

5.3.3.3 Exploitation des résultats de mesure

Dans ce paragraphe, nous présentons trois types de mesures :
– La première (LOS) est une sorte de validation du système afin de vérifier la cohérence du

système de mesure et des algorithmes associés. L’émetteur et le récepteur sont tous les
deux placés sur la place de la gare à une distance d’environ 20 m. Les réponses angulaires
sur les deux sites sont présentées par les figures (5.52) et (5.53). Les réponses spatiales
après étude de l’environnement, nous semblent correctes.

– La seconde mesure (NLOS) est une liaison entre la Place de la victoire et la Place de
la république. Les réponses spatiales sont présentées par les figures (5.54) et (5.55). Cette
mesures est plus facilement interprétable, car l’émetteur et le récepteur étant en hauteur, les
angles de départ sont principalement orientés dans un cône vers la Place de la république,
la propagation se fait plutôt par les toits. Au niveau du récepteur, comme la Place est
entourée de bâtiments, il est compréhensible que les trajets arrivent sur 360˚, néanmoins
nous distinguons deux cônes angulaires distincts orientés dans l’axe des rues arrivant sur
la Place.

– La dernière mesure (NLOS) est un site atypique avec l’émetteur en contre-bas du récepteur.
L’émetteur est positionné sur la Place de la gare et le récepteur sur la Place de la république.
La forme des réponses spatiales en émission et en réception est relativement complexe et
difficile à interpréter. Nous pouvons penser que, dans cette configuration atypique, la pro-
pagation s’effectue essentiellement par guidage dans les rues, dont les axes se distinguent
assez nettement sur les réponses angulaires.

Comme dit précédemment, après reconstruction des réponses spatiales sur 360˚, nous n’ob-
tenons que 24 réponses du canal MIMO. Cela s’avère insuffisant pour une étude statistique
représentative et nécessitera une campagne de mesure complémentaire. Malgré tout, nous présen-
tons une esquisse de résultats. Les fonctions de répartition sont présentées par les figures (5.58)
et (5.59). Les répartitions des paramètres de distance de cohérence à l’émission et à la réception
sont présentées sur la même figure.

L’interprétation des répartitions des distances de cohérence nous donne, pour une probabilité
de 0,9 une distance permettant une diversité de l’ordre 2 de 15 λ et 12 λ respectivement pour
l’émission et la réception et une distance de non sélectivité en espace de 0,65 λ et 0,5 λ respec-
tivement pour l’émission et la réception. Ces résultats en raison du faible nombre de mesures ne
sont pas représentatifs, mais donnent un ordre d’idée tout de même.

1Puissance Isotrope Rayonnée Équivalente
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FIG. 5.52: Réponse angulaire pour la liaison
Gare-Gare en réception
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FIG. 5.53: Réponse angulaire pour la liaison
Gare-Gare en émission
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FIG. 5.54: Réponse angulaire pour la liaison
Victoire-République en émission
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FIG. 5.55: Réponse angulaire pour la liaison
Victoire-République en réception
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FIG. 5.56: Réponse angulaire pour la liaison
Gare-République en émission
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FIG. 5.57: Réponse angulaire pour la liaison
Gare-République en réception
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FIG. 5.58: Répartition des distances de
cohérence à 90% pour l’émission et à la
réception
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FIG. 5.59: Répartition des distances de
cohérence à 90% pour l’émission et à la
réception

5.4 Conclusion

Ce dernier chapitre a permis de tester puis d’exploiter le sondeur de canal réalisé. Plusieurs
points sont à constater.

Tout d’abord, les étapes de calibrage ont montré que le sondeur dispose d’une bonne précision
de mesure. Plus particulièrement, la résolution temporelle est très proche de l’objectif de départ
(11,9 ns), une bonne dynamique de mesure est également atteinte (50 dB) et le transfert des LNA

sur les antennes, nous a permis d’obtenir une dynamique permettant de mesurer des atténuations
de 150 dB. L’apport des sources Rubidium permet de réaliser des campagnes de mesures s’étalant
dans le temps sans qu’il faille re-synchroniser l’émetteur et le récepteur. Cet outil avec ses trai-
tements associés permet donc une caractérisation précise et fine des phénomènes de propagation
dans le domaine spatio-temporel en émission et en réception.

Par la suite, les premières mesures en SIMO effectuées ont donné des résultats intéressants
sur des canaux variant dans le temps et nous avons pu donner les différents paramètres pour
dimensionner l’extension multi-antennes de l’UMTS. Lors de l’analyse des résultats, nous avons
soulevé quelques phénomènes de propagation qu’il serait intéressant d’étudier plus finement. Les
mesures en SIMO nous ont permis lors de la première campagne de comparer, pour un parcours
commun, trois localisations différentes de réception pour des environnements micro et macro-
cellulaires. La seconde campagne nous a permis de donner un aperçu des possibilités du sondeur
pour la caractérisation à moyenne et à grande échelle. Sur un environnement dégagé, nous avons
obtenu sur une mesure de plus d’une décade un coefficient α = 3, 4 pour la loi d’atténuation en
fonction de la distance.

Pour la campagne de mesure en configuration MIMO, nous n’avons pas eu le temps d’effec-
tuer une campagne de grande ampleur afin d’affiner l’analyse statistique. Toutefois, les premiers
résultats sont encourageants et montrent le bon comportement du système de mesure et des trai-
tements haute résolution.



Conclusion et perspectives

Ce travail de thèse a porté sur l’étude et la réalisation d’un sondeur de canal MIMO, et sur
la caractérisation du canal de propagation radioélectrique d’un point de vue directionnel et

doublement directionnel.

La première étape consistait à choisir une technique de sondage de canal. Elle a demandé une
maı̂trise de la modélisation des phénomènes de propagation (chapitre 1) et une bonne compré-
hension des techniques de mesure (chapitre 2). Dans le chapitre 2, les techniques de sondage
spatio-temporelles de canal ont été présentées. Pour la dimension temporelle et spatiale, les avan-
tages et inconvénients de chacune des différents couples de techniques ont été alors dégagés et
une comparaison de leurs performances respectives ont été donnée. Il est apparu que pour notre
application, la combinaison de l’étalement de spectre, de l’acquisition large bande, et des tech-
niques de commutation, présentait le compromis idéal.

A partir de ce choix, l’étape suivante (chapitre 3) consistait à concevoir et à réaliser le sondeur
de canal. Elle s’est déroulée en trois parties.

Dans la première, nous avons expliqué le choix des paramètres essentiels du sondeur dont les
paramètres de bande d’analyse et dynamique de mesure étaient préalablement fixés, la technique
de démodulation et les diverses contraintes liées au choix des composants.

Cette opération nous a fournit un cahier des charges pour la réalisation du sondeur, qui consti-
tue la deuxième partie de ce chapitre. Les principales difficultés furent de concevoir un système
hautement linéaire en module et phase et ayant une grande dynamique en puissance et gestion du
transfert des données acquises. Ces difficultés techniques d’un point de vue électronique furent
surmontées par le choix d’une démodulation numérique permettant l’obtention d’une quadrature
parfaite, par la qualité de conception et de réalisation des parties RF et FI et par l’intégration des
LNA sur les antennes réseaux. Le transfert des données de la carte d’acquisition vers le PC étant
la principale limitation de l’étude Doppler, un logiciel temps réel a été réalisé afin d’exploiter
au maximum les capacités de transfert de la carte. Organisé de façon modulaire, il est composé
de quatre entités physiques : les antennes avec l’électronique RF déportée, le PC d’acquisition et
l’entité “sondeur”. Ce dernier élément, entièrement développé durant la thèse, regroupe toutes les
cartes en bande de base et en FI et RF. Une application logicielle permet de le contrôler à partir
du PC.

Dans la troisième partie, les évolutions possibles du sondeur ont été abordées. Le premier est
l’augmentation des performances du sondeur en terme de résolution et de dynamique. Nous avons
constaté que les modules numériques étaient sous exploités en terme de fréquence de fonction-
nement et qu’une bande d’analyse de 250 MHz impliquerait seulement l’adaptation des bandes
passantes des filtres de code, de FI et RF, et de la synthèse de fréquence des horloges des codes.
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Le deuxième point consisterait à diminuer le temps mort durant la phase de commutation entre
antennes en agissant sur une remise à zéro des codes.

Dans le chapitre 4, nous avons présenté les moyens et les outils permettant la caractérisation
spatiale en émission et en réception du canal de propagation MIMO. Nous avons choisi l’uti-
lisation d’un algorithme à haute résolution, ESPRIT, permettant une résolution des paramètres
inférieurs à la résolution de Fourier. Cette algorithme a été étendu à sa forme la plus complète,
nous permettant l’extraction des paramètres discrets de TDOA, de DOA en 3D, de DOD en 3D, de
décalage Doppler et de la matrice des atténuations complexes liées à la polarisation. Une autre ex-
tension de cet algorithme nous a permis de caractériser la sphéricité des ondes incidentes assurant
à ESPRIT une plus grande robustesse lors de l’estimation des atténuations.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous avons présenté les différents types d’antennes
réseaux utilisés lors des campagnes de mesures. Leurs structures ont été décrites et les antennes
ont été caractérisées en chambre anéchoı̈de par le système de mesure que nous avons développé.
Afin de satisfaire, aux hypothèses de validité d’ESPRIT, nous avons du développer un algorithme
de calibrage spatial, nous permettant de nous affranchir des défauts en amplitude et en phase des
antennes réseaux.

La dernière étape (chapitre 5) a constitué à exploiter le sondeur de canal. L’analyse des per-
formances et l’établissement des méthodes de correction, nous a permis de vérifier le bon com-
portement du sondeur et nous montre que notre système de mesure est un outil performant.

La concrétisation de ce travail fut la mise en œuvre de campagnes de mesures. Les premières
mesures furent des mesures de type SIMO avec quatre types de configurations de liaison diffé-
rentes sur des parcours de plus de 1,5 km. Les trois premières mesures dans un environnement ur-
bain dense furent effectuées sur un parcours identiques mettant en évidence la grande importance
du choix du site de réception. Pour ce type d’environnement, nous avons constaté que le canal
pour des systèmes de type UMTS n’offrait que dans 10% des cas de la diversité de multi-trajets
et que le choix d’une diversité spatiale utilisant deux antennes au niveau du mobile était totale-
ment justifiée. Les deuxièmes mesures furent des mesures de type MIMO avec un caractérisation
spatiale sur 360˚ sur les deux sites.

Perspectives

Les perspectives de cette étude sont multiples.

Nous avons réalisé des campagnes de mesures en SIMO et en MIMO dans des environnements
urbains de type micro et macro-cellulaire et effectué une étude statistique globale. L’application
des approches développées dans le cadre du travail de Julien GUILLET [11] pourra être étendue
à ces campagnes de mesures afin d’en extraire des modèles.
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Des mesures en pénétration et à l’intérieur des bâtiments devront être menées en utilisant
l’antenne URA permettant la caractérisation des angles d’élévation et d’azimut, et l’extension de
l’algorithme ESPRIT aux ondes sphériques.

Nous avons constaté que lors des mesures de type MIMO, le temps nécessaire pour effec-
tuer une mesure complète sur 360˚ était excessivement long. L’utilisation de réseau circulaire au
niveau d’un émetteur mobile permettrait d’effectuer des campagnes de grande ampleur. Au ni-
veau de la réception, l’utilisation de l’antenne ULA peut être maintenue car elle correspond à une
configuration réaliste pour le récepteur de type station de base. Dans ce type de configuration,
l’utilisation de l’algorithme ESPRIT est sous optimal, il serait préférable d’utiliser un algorithme
de type maximum de vraisemblance de type SAGE plus adapté pour ce type de réseau.

Notre système de mesure a été conçu à l’origine pour couvrir la bande 2 à 4 GHz. En raison de
cette plage de fonctionnement, le sondeur pourrait explorer les canaux d’autres applications tels
les BLR, les WLAN et les bandes ISM en modifiant uniquement les filtres RF et les oscillateurs
locaux. Une extension à 3,5 GHz du sondeur est déjà intégrée (filtres RF et synthétiseurs de
fréquence) et est en état de fonctionnement. Des campagnes de mesures de type MIMO pour les
applications sans fil WLAN pourraient aussi être menées.

La solution visant de diminuer le temps mort durant la phase de commutation entre antennes
pourrait être mise en œuvre, et permettra de presque doubler la vitesse de balayage et par la même
occasion de prendre en compte des vitesses de déplacement deux fois plus grandes. Cette solution
pourra être mis en œuvre uniquement en substituant notre carte d’acquisition à un modèle existant
du même type assurant des transferts 10 fois plus rapides.

A plus long terme, afin de rendre les modèles de propagation plus complets, il serait intéressant
de pouvoir considérer conjointement la polarisation et la direction des ondes sur les deux sites
d’émission et de réception. Pour cela, la conception ou l’achat de réseaux d’antennes de type
cylindrique ou sphérique à double polarisation permettrait cette caractérisation complète. Ainsi,
il serait possible d’exclure complètement l’effet des antennes du milieu de transmission.

Ces travaux s’inscrivent et pourront être poursuivis dans le cadre du projet régional CPER

intitulé « PALMYRE » et portant sur la réalisation d’une plate-forme expérimentale de dévelop-
pement de systèmes radioélectriques MIMO.

Par ailleurs, ce travail pourra aider aux développements de simulateurs MIMO logiciels et
matériels qui seront d’une grande utilité pour les études systèmes (codage et modulation temps-
espace). Dans cette optique, un projet régional PRIRE intitulé « SIMPAA2 » vient de démarrer et
a pour but de compléter le projet SIMPAA et de l’étendre aux réseaux locaux sans fil WLAN.
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Cas général . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
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en fonction des différentes techniques de démodulation numérique pour FI = 200
MHz . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 86
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3.18 Électroniques embarqués sur le réseaux URA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 102
3.19 Variation de la puissance de bruit en fonction de la puissance reçue – Variation
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simulé à 2,2 GHz en fonction de l’azimut . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 148
4.29 Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le
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RX en fonction de l’azimut pour les fréquence 2,3 GHz . . . . . . . . . . . . . . 150



192 LISTE DES FIGURES

4.36 Erreurs entre la phase corrigée et la phase du modèle des antennes composant le
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rivés des multi-trajets. 4ème Journées d’études - Propagation Electromagnétique dans
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Reduction of DOA estimations errors caused bu array imperfection. Proc . IEEE 29th
European Microwave Conference, 2 :287–290, Octobre 1999.

[255] J. Smith, Y Leung, and A. Cantoni. Broadband eigenvector methods for towad array shape
estimation with single source. Proc.IEEE ICASSP, pages 232–235, Juin 1996.

[256] E. ¸Cekli and H. A. ¸Cirpan. Unconditional maximum likelihood approach for localization
of near-field sources : Algorithm and performance analysis. AEÜ International Journal of
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Résumé

Depuis l’apparition des premiers réseaux radiomobiles cellulaires analogiques au début des
années 70, nous avons assisté à une explosion de la demande en systèmes de communication
sans fil. Les services concernés par les télécommunications sans fil se sont depuis étendus à la
transmission de données et aux applications multimédia. Devant la nécessité d’avoir des débits
élevés tout en garantissant une certaine qualité de service, les techniques MIMO (Multiple Input
- Multiple Output) apparaissent comme très prometteuses. En utilisant plusieurs antennes si-
multanément en émission et en réception, ces systèmes exploitent la dimension spatiale pour
la transmission de l’information. Ainsi la mise en œuvre de ces techniques permet d’abou-
tir à une amélioration substantielle des débits et/ou des performances des liaisons numériques.
Comme dans toutes les études systèmes, une analyse approfondie du canal de transmission et des
mécanismes de propagation associés s’avère indispensable. Si dans un contexte classique, la ca-
ractérisation et la modélisation du canal peuvent se limiter au domaine temporel, il est nécessaire
pour les systèmes MIMO de considérer la dimension spatiale au même niveau que la dimension
temporelle. Une modélisation précise et réaliste du canal dans le domaine spatial est d’autant plus
importante dans un contexte MIMO, puisque le gain par rapport à un système classique en terme
de débit et/ou de performance est largement tributaire des propriétés spatiales du canal. C’est
dans ce contexte que s’inscrit le travail présenté dans ce document. Cette thèse a pour objectif
la conception d’un système de mesure performant permettant d’approfondir la connaissance du
canal de propagation MIMO pour la bande UMTS.

Abstract

Since the appearance of the first analogue cellular radiomobile networks at the beginning of
the 70s, the demand for wireless communication systems has boomed. The services concerned
by the wireless telecommunications have then been extended to data transmission and multime-
dia applications. Regarding the necessity of high rates transmission while guaranteeing a certain
quality of service, MIMO systems (Multiple Input - Multiple Output) seem very promising. By
using several antennas simultaneously at the both sites of communication link, these systems ex-
ploit the spatial dimension to transmit information. Thus, the implementation of these techniques
permits to achieve a substantial improvement of data rates and digital link performances. As in all
system studies, a thorough analysis of the transmission channel and the associated propagation
mechanisms proves to be essential. If in a classical context, the channel characterization and mo-
delling can be limited to the time domain, it is then necessary for the MIMO systems to consider
the spatial dimension at the same level as the time dimension. A precise and realistic channel
modelling in the spatial domain is essential in the MIMO context, because the gain with regard
to a classical system in term of rate and/or performance is widely dependent on spatial chan-
nel properties. This is the context in which the work is presented in this document. This thesis
deals with the design and the realisation of a powerful measurement system allowing a precise
characterization of the MIMO propagation channel knowledge for the UMTS application.
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