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Introduction

Contexte de I’étude

Tout au long de la fin du XX*™¢ siecle, le domaine des communications a été mar-
qué par des progres significatifs. L’avenement de nouvelles technologies de radio com-
munication a permis le passage de la téléphonie d’un support de transmission filaire a
un support de transmission radio. Ces dernieres années, les vitesses de traitement et
les tailles de stockage des ordinateurs ont considérablement augmenté. Ceci explique
I’engouement du grand public pour les objets communicants, lesquels requierent le
transfert rapide d’une importante quantité d’information.

L’un des challenges scientifiques actuel, sur lequel sont engagés d’importants efforts
de recherche, repose sur 'emploi de techniques de transmissions radio a tres haut
débit sur des portées relativement courtes. Pour ce faire, deux possibilités peuvent
étre envisagées.

La premiere possibilité concerne 'adoption de techniques de transmission consi-
dérant des bandes de fréquence actuellement peu utilisées. C’est le cas des bandes
millimétriques autour de 60 GHz pour lesquelles les contraintes de régulation sont
inexistantes. Les éventuelles limitations portent ici sur des contraintes technologiques
et sur les conditions de propagation pénalisantes liées aux situations de liaison en non
visibilité.

La seconde possibilité est 1'utilisation de signaux impulsionnels recouvrant des
parties du spectre fréquentiel déja occupées. C’est le cas des signaux Ultra Wide Band
(UWB) qui nécessitent une régulation spécifique afin d’assurer leur cohabitation avec
les services radio existants.

En février 2002, 'organisme américain de régulation des fréquences a autorisé
I'utilisation de signaux UWB dans le domaine des communications [1]. Afin d’évaluer
les performances de la technique de transmission UWB, au regard de I'impact du
canal sur les liaisons, la création de modeles de canaux a été nécessaire. Des lors, les
premieres campagnes de mesures [2] [3] [4] disponibles ont été utilisées pour produire
rapidement les modeles de canaux indispensables au dimensionnement des systemes.

Au lancement de la these, nous avons décidé d’évaluer I'apport de la modélisation
déterministe pour I'étude du canal UWB. Ce type de modélisation pourrait en effet
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2 INTRODUCTION

servir a I’évaluation de I'impact des mécanismes de propagation sur les signaux UWB,
a linterprétation et a la compréhension des données de mesures effectuées sur les
bandes couvertes par ces signaux, ainsi qu’a l’établissement de modeles de canaux
correspondant a des situations de propagation spécifiques avec des colts moindres
comparativement a des campagnes de mesures.

Objectif et plan du manuscrit

Le sujet de I’étude menée porte sur la modélisation déterministe du canal de pro-
pagation UWB dans un contexte indoor. Cette étude a été réalisée au sein du groupe
Communications Propagation Radar de I'Institut d’Electronique et de Télécommuni-
cations de Rennes (IETR). Ce groupe a acquis une solide expérience dans les domaines
de la caractérisation et de la modélisation du canal de propagation radio. Depuis peu,
une partie des activités du groupe se concentre sur I’étude de la technologie UWB.

Le travail de these réalisé concerne 1’étude de I'impact des mécanismes de pro-
pagation sur les signaux UWB, la réalisation d’un logiciel de simulation du canal de
propagation indoor, et la réalisation de campagnes de mesures a des fins de validation
du simulateur développé.

Ce mémoire se divise en quatre chapitres.

Le chapitre [1| porte sur la présentation de la technologie UWB. Les premieres
sections présentent les principes généraux de cette technologie ainsi que les applica-
tions envisagées. Les avantages intrinseques aux systemes UWB sont ensuite exposés.
Quelques éléments expliquant ’absence actuelle de normalisation en UWB sont dé-
veloppés. Enfin, les domaines d’activités liés a la mise en place future de systemes
utilisant cette technologie sont répertoriés. Dans cet objectif de déploiement, I'impor-
tance de la connaissance du canal est ainsi nécessaire.

Le chapitre [2] présente le canal de propagation UWB. Il aborde dans sa premiere
section les caractéristiques générales du canal en prenant le parti d’en considérer I’an-
tenne comme partie intégrante. La section suivante est consacrée a une description
des techniques de mesures et de simulation qui permettent d’approcher les caractéris-
tiques du canal. La derniere section particularise I’étude du canal au cas de 'UWB.
Les modeles statistiques IEEE utilisés pour 1’évaluation des performances des sys-
temes UWB sont détaillés. Un état de I'art sur les techniques de mesures et les outils
de modélisation déterministe en UWB est effectué. Il met en perspective les travaux
détaillés dans les chapitres suivants.

Le chapitre [3| décrit le modele déterministe UWB que nous proposons. Ce modele
exploite une méthode originale de détermination des rayons développée dans le cadre
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de la these. La partie électromagnétique du traitement repose sur une application
de I'Optique Géométrique et de la Théorie Uniforme de la Diffraction. La section
détaille les formulations retenues pour 'expression de la contribution de chacun des
rayons au champ total recu. La section [3.3] présente le modele proposé dont 'une des
particularités porte sur la prise en compte vectorielle des caractéristiques des antennes.
Dans le cas de la modélisation d’une liaison UWB, le signal impulsionnel émis devrait
pouvoir étre dimensionné par rapport a un niveau d’émission maximal conforme a la
régulation. La section [3.4] présente le dimensionnement du signal adopté et fait res-
sortir les parametres principaux qui influent sur son niveau et sa forme. A partir du
modele présenté, un outil de modélisation PulsRay est développé. Dans la section [3.5]
des études portant sur la mise en évidence de l'influence des caractéristiques d’an-
tennes et des propriétés des matériaux sur les signaux UWB regus sont menées. Ces
études permettent d’appréhender la difficulté de paramétrisation d’un outil de ce type
par rapport a sa validation avec des campagnes de mesures.

Le chapitre [] présente 1’évaluation, a partir de campagnes de mesures, de Poutil
développé. La section 4.2l porte sur la description de la plate-forme mise en place pour
la réalisation des campagnes de mesures et sur la présentation des quatre environne-
ments choisis. Dans les deux sections suivantes, des comparaisons sont menées entre
les résultats des mesures et ceux des simulations, obtenus pour des situations de vi-
sibilité (LOS) et de non visibilité (NLOS) entre émetteur et récepteur. La section [4.3]
évalue le mode de prise en compte des antennes adopté dans le modele proposé, le
niveau et la forme des réponses impulsionnelles prédites ainsi que la pertinence et
le nombre de rayons utilisés dans la simulation. Dans la section 4], les parametres
temporels et fréquentiels caractéristiques du canal de propagation sont extraits. Les
évaluations faites dans ce chapitre permettent de conclure sur la validité de 1’outil
développé et d’identifier les différents points susceptibles d’étre améliorés.






Chapitre 1
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6 PRE,)SENTATION DE LA TECHNOLOGIE UWB
1.1 Introduction

Avant de rentrer dans le vif du sujet, il paralt important de dresser un apercu
du contexte global dans lequel s’inscrit cette these. Ce chapitre permet au lecteur de
cerner rapidement les éléments clés de la technologie UWBM. Aussi, il est volontai-
rement succinct et n’a pas la prétention de donner une présentation exhaustive de la
technologie UWB qui a pris un essor tres important ces dernieres années.

Dans cette logique, ce chapitre commence par une présentation des principes
généraux de la technologie UWB ainsi que des applications envisagées.

Puis une analyse de I’évolution des systemes sans fil est menée afin de faire ressortir
les avantages intrinseques a l'utilisation de systemes UWB.

L’établissement d’une couche physique pour la mise en ceuvre de cette technolo-
gie étant en cours de discussion dans les instances de standardisation IEEE 802.15,
quelques éléments explicatifs de ce statu quo sont développés par la suite.

Enfin, les différentes activités de recherche en lien direct avec le développement de
la technologie UWB sont mentionnées.

1.2 Généralités

Le terme UWB (Ultra Wide Band en anglais) ou ULB® (Ultra Large Bande en
frangais) a pendant longtemps désigné uniquement des formes d’onde sans porteuse,
c’est-a~dire des signaux impulsionnels dont la durée est de 'ordre de la nanoseconde.
Dans la premiere littérature sur le domaine, de nombreux termes sont souvent utilisés
pour désigner ce que l'on regroupe aujourd’hui sous I'appélation UWB (monocycle,
mono pulse, time domain, impulse radio, ... ).

Historiquement, c’est vers 1960 que les radars a impulsion ont été développés par
les armées américaine et soviétique. Les systemes a impulsion ont en effet de bonnes
propriétés de résolution® spatiale. Car la résolution en distance d’un systeme est
inversement proportionnelle a sa largeur de bande ; la brieveté d’un signal impulsionnel
détermine la largeur de son spectre.

Vers 1975, cette technologie a été adoptée dans le domaine civil avec des appli-
cations de type GPRW[5] et reste trés répandue dans ce type d’applications [6] [7]
[3].

(M Ultra Wide Band

(2)Ultra Large Bande

()La résolution d’un systéme est sa capacité & séparer des trajets d’énergie trés proches
(4)Ground Penetrating Radar
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Dans le domaine des communications, ce n’est qu’en 1990 que la définition d’un
signal UWB est établie par la DARPA®) [9]. Un signal UWB est alors défini comme
un signal dont la bande fractionnelle By a -10 dB vérifie la relation :

A Ju— i
Bf_sz‘i' L

> 0.25 (1.1)

avec fy et f; représentant respectivement les fréquences haute et basse de la bande.

Des 1998, le domaine des systemes de communication subit une évolution consi-
dérable avec ’explosion de ’économie de l'internet et des télécommunications. Cette
évolution est motivée par le souhait du monde industriel de fournir au grand public
des débits toujours plus élevés avec une qualité de service améliorée. Aujourd’hui,
le développement de ce secteur est mondial, et les enjeux pour le grand public et le
monde des télécommunications sont tres importants [10] [11] [12].

En février 2002, I'organisme américain de régulation des fréquences, la FCC©), au-
torise ’émission sans license des systemes radio UWB [I]. La FCC fixe des masques de
densité spectrale de puissance réglementant les conditions d’émission de ces systemes.
De plus, elle introduit une nouvelle définition d’un signal UWB. Désormais, c’est un
signal dont la bande fractionnelle a -10 dB est > 500 MHz et est donnée par :

_Ju— It
By =2 =02 (1.2)

Ceci a permis d’englober sous le vocable UWB des solutions qui ne sont plus
nécessairement impulsionnelles, mais toutes les modulations présentant une bande
instantanée supérieure ou égale a 500 MHz.

Actuellement, ni spécification ni autorisation d’émission de signaux UWB n’ont
été établies en Asie et en Europe. La recherche menée sur cette technologie considere
comme masques de densité spectrale de puissance d’émission pour les systemes UWB
ceux reportés sur les figures[I.1]et [I.2] correspondant aux spécifications de la FCC. Ces
masques portent principalement sur la réglementation de I'utilisation de la technologie
UWB pour des applications WPAN() (Fig. .

En Asie, une démarche favorable a 'UWB est adoptée par 'autorité de régula-
tion des fréquences, 'IDA®). Une zone libre d’étude et d’émission est mise en place
a Singapour. Au sein de cette zone, les masques d’émission imposés par la FCC sont
augmentés de 10 dB afin de permettre aux laboratoires travaillant sur les futurs sys-
temes de communication utilisant cette technologie de mener leurs investigations avec
des contraintes spectrales relevées.

®)Defence Advanced Research Project Agency (USA)
(6)Federal Communication Commission

(MWireless Personal Area Network

(®)Infocom Development Authority
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En ce qui concerne 'Europe, 'ETSI®) est préoccupé par les possibles nuisances
que peut entrainer l'utilisation de systemes UWB sur les systemes a bande étroite
existants. Les premieres propositions de spécification pourraient étre plus restrictives
et seront a priori d’'un niveau maximal situé a 20 dB en dessous des spécifications
indoor de la FCC [13]; ceci dans le but de protéger les services existants.

En tout état de cause, les réflexions et décisions évoluent rapidement dans ces do-
maines et toutes informations sur ces questions sont suceptibles de devenir rapidement
caduques.

,.J"-"\—F

1 Broadbard serices: f_h"
Cabe, xD3L Satelite,
Teregrial Home Gat evyay

4

#
\‘ Deskop

/ tfanitor % CUTFJQ[E[
o M
/Carnrclorder 4 A Priner
*"‘i“’

y

Letop Cigital
commpter
m Zamera

@ i .

Fic. 1.3 — Exemples d’applications WPAN des systemes UWB dans un cas indoor

1.3 Caractéristiques de la technologie UWB

Face a la nécessité d’accroitre le débit des systemes sans fil, la technologiec UWB
se présente comme une candidate idéale pour les futurs systemes de communication
(Home Network, Office Network, Machine Network, ITS(? AdHoc Network, ... ).

La relation de Shannon (|1.3) permet d’exprimer la capacité C d'un systeme de
communication en fonction du SNR™) et de la bande.

C = Wlog, (1 + SNR) (1.3)

®)European Telecommunication Standard Institute
(19 Intelligent Transport Systems ou Systémes de Transport Intelligent
(1D Signal to noise ratio ou rapport signal & bruit
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P
NR = — 1.4
SNR N (1.4)

A SNR constant, la capacité augmente avec la bande W, cette augmentation atteint
une limite maximale théorique lorsque la bande devient infinie. Cependant, en UWB,
le SNR ne peut étre maintenu constant lorsque la distance augmente, en raison des
limitations du niveau d’émission. Les systemes UWB, avec leur bande ouverte de 7.5
GHz, permettent donc d’envisager des débits nettement supérieurs comparativement
a d’autres systemes a bande étroite.

Les propriétés annoncées pour les systemes UWB sont intéressantes. Parmi ces
dernieres, nous pouvons citer :

e Une faible susceptibilité a I’évanouissement liée a la propagation par
trajets multiples
Dans les canaux de propagation habituels, les systemes a bande étroite souffrent
de I’évanouissement lié aux trajets multiples qui se combinent de maniere des-
tructive. Dans le cas de signaux impulsionnels, la forme d’onde émise peut dis-
poser d’une grande largeur de bande. Aussi, les trajets multiples, avec des re-
tards inférieurs a la nanoseconde, peuvent étre résolus et additionnés de maniere
constructive. Cette recombinaison n’est pas sans causer des complications au ni-
veau implémentation, car elle entraine la mise en place de récepteurs rake avec
un grand nombre de branches de diversité.

e Une sensibilité moindre au brouillage

Les systemes UWB offrent un gain de traitement élevé. Le gain de traitement
d’un systeme est un parametre qui donne une indication de la résistance de
ce systeme par rapport au brouillage qu’il occasionne sur les autres systemes.
La nuisance des systemes UWDB sur les autres systemes est réduite grace au
niveau bas de la densité de puissance d’émission autorisée par la FCC (PIRE(*?)
maximale par MHz : —41.3 dBm). A l'inverse, la nuisance occasionnée par les
systemes a bande étroite sur ceux utilisant la technologie UWB est minimisée
par la largeur de bande couverte par les signaux impulsionnels.

e Des communications protégées
Les signaux UWB sont des signaux par nature difficiles a détecter. En effet, ils
sont étalés sur une large bande et transmis a des niveaux de densité spectrale de
puissance proches du plancher du bruit de fond des récepteurs de radiocommu-
nication classiques. Ces caractéristiques permettent 1’établissement de transmis-
sions protégées avec une faible probabilité de détection (LDPU3) et une faible
probabilité d’interception (LPII4).

(12) Pyissance Isotrope Rayonnée Equivalente
(13)Low Dectection Probability
(4 Low Probability of Interception
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e Une relative simplicité des systéemes

Dans certains systemes envisagés pour ’'UWB;, en 'occurrence ceux impulsion-
nels, 'information en bande de base peut moduler directement des impulsions
courtes (de l'ordre de quelques nanosecondes) au lieu d’une onde sinusoidale.
Cette forme de mise en ceuvre permet de concevoir des émetteurs-récepteurs
UWB ne comprenant aucun synthétiseur a boucle de verrouillage de phase, ni
VCOU® | ni mélangeur, ni amplificateur de puissance & I’émission. Aussi, I’archi-
tecture d’un tel émetteur-récepteur semble relativement simple en comparaison
avec un émetteur superhétérodyne. On peut donc s’attendre pour cette techno-
logie a la réalisation de récepteurs avec des couts de fabrication et incidemment
de commercialisation réduits.

De bonnes propriétés de pénétration des obstacles

Les signaux UWB offrent de bonnes capacités de pénétration dans les murs et
les obstacles, en particulier pour les fréquences basses du spectre. Ceci permet
de bénéficier d'une bonne précision en terme de localisation et de poursuite [14].
L’entreprise américaine Time Domain, pionniere de 'UWB, développe aujour-
d’hui une large activité autour de systemes radar de vision au travers des murs
[15].

1.4 Applications envisagées

Au regard des caractéristiques présentées par les signaux UWB, on peut envisager

un nombre considérable de systemes sans fil basés sur 'UWB. Les applications visées
peuvent étre classées selon trois catégories [9] [13] [16] :

e Systémes de communication (WPAN, WLAN(9, WLL(7, .. .) et cap-

teurs

Les systemes sans fil prennent une part de plus en plus importante dans le
déploiement des réseaux. Les améliorations et enrichissements envisageables avec
I'utilisation de 'UWB sont tres importants.

Cette catégorie d’applications regroupe essentiellement les systemes de commu-
nication a courte distance, notamment les réseaux personnels et les systemes de
mesure. La bande de fréquences identifiée s’étend de 3.1 GHz a 10.6 GHz.

Ces systemes seront a prior: les plus utilisés. Toutefois, le risque de brouillage
sera limité par le niveau réduit de densité spectrale de puissance d’émission des
systemes.

e Systemes de localisation et de poursuite

(15
(16)

)Voltage Control Oscillator ou Oscillateur Commandé en Tension
Wireless Local Area Network

(M) Wireless Local Loop
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La localisation et la poursuite & grande échelle, par exemple avec le GPS™®) | ont
changé les modes de déplacement. A petite échelle, I'organisation et la recherche
d’objets seront nécessairement modifiées par 'utilisation de systemes UWB. Ces
applications permettront de savoir en permanence ou se trouvent nos clés de
voitures, nos enfants lorsqu’ils sont a 'extérieur, au voisinage d’une piscine ou
dans une foule.

e Systemes radar de véhicule et d’imagerie radar

Les systemes radar de véhicules envisagés actuellement couvrent des fréquences
autour de 24 GHz. Ils serviront essentiellement pour des applications de type
avertissement de collision ou activation des coussins gonflables.

Ces systemes seront en majorité utilisés dans des conditions de mobilité et le plus
souvent en extérieur. Aussi, ils constituent un risque plus important de brouillage
des services existants. Cependant, ce risque doit étre limité par 1'utilisation du
masque proposé par la FCC, lequel préconise 1'utilisation d’une faible densité
de puissance d’émission.

D’autre part, les systemes d’imagerie radar ont principalement un usage lié aux
applications militaires. Les systemes d’imagerie a travers les murs introduisent
une nouvelle gestion des détections d’intrusion ou encore une gestion d’unité
tactique, ce qui accroit nécessairement 'efficacité et la sécurité des interventions.

1.5 Evolution des systemes sans fil

En bande étroite, on considere le plus souvent la capacité spectrale (bits/s/Hz) des
systemes comme 'un des parametres déterminant pour une transmission. Beaucoup
d’éléments (modulation, codage, implémentation, ...) permettent de 'améliorer. En
augmentant uniquement la puissance d’émission ou la bande du signal, on fait croitre
la capacité (cf. . Toutefois, la ressource spectrale pour ces systemes est limitée. La
puissance, quant a elle, ne peut pas étre augmentée indéfiniment. Elle est limitée par
des considérations sanitaires ou commerciales, par exemple la pollution du spectre ou
la durée de vie des batteries.

Pour les systemes UWB, le niveau d’émission doit étre maintenu suffisamment
bas car ces systemes operent dans des bandes déja occupées. Ces faibles niveaux sont
compensés par 'utilisation d’une large bande. Aussi, comparativement aux systeémes
sans fil existants (Tab. , I’'UWB présente une faible capacité spectrale. Il est donc
plus adéquat de parler de la capacité spatiale [I7]. La capacité spatiale étant un
parametre qui correspond au débit maximal d’un systeme divisé par la surface couverte
par ce systeme.

La figure illustre 1’évolution comparative de 'UWB par rapport aux systemes
conventionnels en terme de débit et de mobilité. On constate qu’avec 'UWB, des

(18)Global Positionning System
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Capacité Capacité

Débit Distance spatiale spectrale
(Mbits/s) (0) ) (bits s /Ha)
UWB 100 10 318.3 0.013
IEEE 802.11a 54 50 6.9 2.7
Bluetooth 1 10 3.2 0.012
IEEE 802.11b 11 100 0.350 0.1317

TAB. 1.1 — Comparatif des capacités spatiale et spectrale de quelques systémes sans fil

débits de I'ordre de 100 Mbits/s peuvent étre atteints dans des environnements indoor.
Ceci constitue une évolution significative des débits de transmission au regard des
systemes classiques 4G et méme des systemes plus récents a 5 GHz. Avec 'UWB,

on peut également introduire de la mobilité en conservant des débits supérieurs a
10 Mbits/s.

Une étude comparative des caractéristiques de quelques technologies sans fil est
reportée sur le tableau [I.2] Au regard d’autres systeémes sans fil comme le Bluetooth
ou le WiFi® I"UWB affiche un niveau d’émission trés bas. Toutefois, on arrive & des
débits de transmission nettement supérieurs aux deux autres technologies.

1.6 Etat d’avancement de la normalisation

Actuellement, par 'intermédiaire de 'IEEE®Y | des standards sont en cours d’éla-
boration pour les systemes de communication utilisant la technologie UWB. Deux
standards sont actuellement a 1’étude :

e le standard IEEE 802.15.3a
Ce standard est le premier a avoir été considéré pour la couche physique des
systemes UWB. Il concerne des applications de type haut débit pour des appli-

cations WPAN. 11 a été établi dans le cas de liaisons point a point et pour du
tres haut débit (> 100 Mbits/s).

e le standard IEEE 802.15.4a WLAN

(19 Wireless Fidelity
(20)Institute of Electrical and Electronics Engineers
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Technologie Débit/de B;}nde de PIRE Modulation Spécification
données fréquence
PPM,
. OFDM IEEE
> S .1 -10. -41. / ’
> 100 Mbits/s 3.1 -10.6 GHz -41.3 dBm /MHz CDMA. 802,15 35
UWB
PPM,
. OFDM IEEE
> 500 kbits/s .1 -10. H -41.3 dBm /MH ’
= its/s  3.1-10.6 GHz 3dBm /MHz VAL 802.15.4a
. lasse 1 : 20 dBm IEEE
Bluetooth <700 kbits/s  ISM 2.4 GHz ~ ©
HOTOOR = its/s 1S GHZ - asse2:0dBm  OMSK 802.15.1
BPSK,
. 16-QAM, IEEE
< 54 Mbits/s 5 GHz 02-1W QPSK, 802.11a
64-QAM
WiFi <11 Mbi ISM 2.4 GH i IEEE
< bits/s S GHz 01-2W CCK 802.11b
BPSK,
. 16-QAM, IEEE
< 54 Mbits/s  ISM 2.4 GHz 0.1-1W QPSK, 802.11g
64-QAM

TaB. 1.2 — Comparaison de quelques technologies de communication sans fil
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UuwB
Sy stems

Pigton

Mobilité

débit (bfs)

Fic. 1.4 — Evolution du débit en fonction de la mobilité des systemes de
communication

Cette norme est beaucoup plus récente que la norme 802.15.3a. Elle n’a été
élaborée qu’en 2004 [13]. Au regard des potentialités de 'UWB en terme de
positionnement et de localisation, des applications avec des débits plus faibles
mais offrant des portées plus importantes sont envisagées. C’est dans ce contexte
que ce nouveau standard UWB a émergé.

Concernant ces deux normes, la réglementation concernant la couche physique
est en cours de discussion. Pour l'instant, aucune solution de modulation n’a été
adoptée. Trois solutions sont & I’étude au niveau des instances de normalisation [13].
Des implémentations possibles de ces solutions sont présentées dans le tableau [1.3

La premiere solution, proposée par Freescale Inc., utilise les techniques de type
DS-CDMA®Y [18] [19][20])[21]. Cette solution est aussi appelée multi-bande impul-
sionnelle.

La seconde solution, annoncée par I'alliance MBOA®?) [22][23][24] se propose de
découper le spectre disponible en sous-bandes d’environ 500 MHz. Cette solution n’est

pas impulsionnelle, elle combine 1'utilisation de plusieurs canaux dans la bande spéci-
fiée avec la technique de multiplexage fréquentiel OFDM®3) et de saut de fréquence.

La troisieme solution qui est étudiée dans les instances de normalisation est la

TD/FDMA®Y [13].

(21)
(22)
(23)
(24)

Direct Sequence Code Division Multiple Access
Multi Band OFDM Alliance

Orthogonal Frequency Division Multiplex

Time Domain/Frequency Division Multiple Access
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Technologie DS-UWB OFDM TD/FDMA
Nombre de bandes 2 3-13 3-13
3 x 528 MHz 3 x 550 MHz
Largeur de bandes 1.5 & 3.6 GHz
13 x 528 MHz 13 x 550 MHz
3.1-5.15 3.1-48 3.1-5
Plage de fréquences (GHz)
5.825 - 10.6 4.8 - 10.6 49 -10.6
Modulation M-BOK, QPSK OFDM-QPSK M-BOK, QPSK
Efficacité de modula-
tion : 103 BER 4.1-6.8 dB 6.8 dB 6.1-6.8 dB
codes codes
Correction d’erreur convolutifs et codes convolutifs et
codes Reed convolutifs codes Reed
Salomon Salomon
Débit & 10 6 dB a 112 6 dB a 110 6 dB a 108
ebiba o Mbits/s Mbits/s Mbits/s
Débit & 4 11 dB a 224 6 dB a 200 8 dB a 288
ebtba s Mbits/s Mbits/s Mbits/s
Débit 3 4 6 dB a 448 6 dB a 480 4 dB a 577
ebiba s m Mbits/s Mbits/s Mbits /s

TaB. 1.3 — Implémentations possibles des solutions en cours de discussion au sein des

instances de normalisation
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Récemment, une solution [25], basée sur des considérations énergétiques, a vu le
jour. Elle a été proposée par le centre de recherche francais de Mitsubishi a Rennes.

Parmi cette multitude de solutions de modulation possibles, il est difficile d’identi-
fier au niveau normalisation celle sur laquelle le concensus portera, d’autant plus que
chacune de ces solutions annonce des performances satisfaisantes.

Cette inertie au niveau de la normalisation entraine I’émergence d’autres bandes
pour les systemes de communication UWB. En l'occurrence, le centre de recherche
rennais de France Telecom R&D explore les possibilités d’établissement de systemes
UWRB dans les bandes millimétriques, autour de 60 GHz [26], basés sur une technologie
OFDM.

1.7 Domaines d’activité liés a cette nouvelle tech-
nologie

Le passage de la technologie UWB de ’étude a la conception nécessite 'implica-
tion d’un nombre important d’activités et de compétences, d’autant plus qu’elle a la
particularité de chercher a concilier la montée en débit et la mobilité. Ceci devra né-
cessiter la mise en place de nouveaux concepts technologiques sur chacun des éléments
de la chaine de transmission. Ici, 'obstacle majeur reste la couche physique dont il
est impératif d’exprimer les potentialités ultimes.

Pour que se développe cette technologie, la recherche se déploie sur chacun des
niveaux de la transmission de signaux UWB :

e La génération de signaux UWB

En absence de toute contrainte sur I’attribution de la ressource spectrale, 'UWB
prendrait un caractere exclusivement impulsionnel avec 1’énergie du signal étalée
sur une vaste étendue spectrale. Le spectre fréquentiel est actuellement large-
ment occupé. Aussi, les instances de régulation ont souhaité réduire 1’émission
des systemes UWB a un niveau de puissance relativement bas, lequel est jugé
sans conséquence pour les systemes radio existants.

Les investigations menées dans ce domaine concernent la génération de signaux
adaptés qui respectent les spécifications des organismes de régulation. Pour ce
faire, des réponses doivent étre apportées aux questions suivantes :

— Qu’est-il permis de faire au regard des regles et du gabarit spectral imposé ?

— Quel niveau de coexistence souhaite-t-on avoir avec les systemes occupant la
méme bande que 'UWB?

— Quelles sont les contraintes de faisabilité, de cout et de commercialisation de
cette nouvelle technologie ?

Diverses solutions de modulation et de formation d’une impulsion sont étu-

diées et semblent prometteuses pour la technologie UWB. Certains envisagent
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la construction du signal émis & I'aide de diodes SRD®® [27] [28] ou encore une
utilisation de circuits logiques [29].

L’utilisation de dispositifs antennaires pour ’émission et la réception
des signaux

La forme d’un signal UWB dépend de l'endroit a partir duquel il est observé
dans la chaine de transmission tandis que les signaux a bande étroite sont sinu-
soidaux en tout point de la chaine. De plus, le champ rayonné par une antenne
en UWB sera considéré en régime transitoire contrairement aux considérations
harmoniques classiquement adoptées.

En UWB, les antennes présentent un défi particulier lié a la nécessité d'un
compromis largeur de bande, taille, rendement et cotit. De telles antennes sont
nécessairement de performances limitées sur un ou plusieurs de ces criteres [30].
Il importe donc de disposer d’outils quantitatifs pour évaluer les performances
des antennes. La conception optimale des antennes n’est pas indifférente de la
nature de la modulation et du type de récepteur a implémenter. Si la stratégie de
réception porte sur une connaissance a priori du signal recu, le couple d’antennes
a utiliser doit apporter le minimum de distorsions sur la forme d’onde a ’entrée
du récepteur. Par exemple, des antennes comme la log-périodique créent des os-
cillations dispersives sur le signal alors que les antennes de type dipole elliptique
n’en créent quasiment pas [31].

Plusieurs formes d’antennes sont envisagées pour les systemes UWB. On peut
ainsi noter dans la littérature des antennes a gain constant comme les dipoles
circulaires, les antennes discone ou bowtie, ou encore des antennes a ouverture
constante comme la log-périodique et la Vivaldi [32] [33] [34] [35] [36].

L’impact du canal sur la propagation de signaux UWB

Le canal est le support de propagation du signal émis. Il agit le plus souvent diffé-
remment sur chaque fréquence du spectre. Pour un signal UWB; le canal modifie
différemment chacune des composantes du spectre, ce qui a nécessairement de
I'influence sur les performances du systeme. L’objectif du travail de these vise a
mieux cerner 'impact du canal sur la transmission de signaux UWB pour une
meilleure compréhension et prise en compte de ce dernier dans la conception des
récepteurs. Les prochains chapitres s’inscrivent dans cette logique et porteront
sur cette thématique.

La réalisation de récepteurs intégrant des fonctions de localisation et
de poursuite

L’'une des spécificités de 'UWB est sa capacité a fournir conjointement des
fonctions de localisation et de communication. Il est donc nécessaire d’élaborer
des algorithmes de localisation performants adaptés a cette technologie [37] [3§].

(25)Step Recovery Diode



1.8 CONCLUSION 19

¢ La mise en place d’un protocole réseau au niveau de la couche M AC?%

Quelle que soit la technologie, elle utilise une couche MAC pour la définition
du protocole de transmission entre les différents récepteurs. Pour 'UWB, deux
principaux protocoles sont envisagés : I'un pseudo-distribué et ’autre totalement
distribué [39]. Le protocole pseudo-distribué consiste en la gestion, 1’allocation
et la synchronisation des ressources du réseau par un coordinateur. Le protocole
totalement distribué est principalement orienté récepteur. Dans ce protocole,
chacun des récepteurs choisit son interlocuteur et décide de la ressource néces-
saire & allouer : c’est le cas du protocole SEBROMA 27 [40].

1.8 Conclusion

Dans ce chapitre, une présentation générale et succincte de la technologie UWB a
été effectuée afin de préciser le contexte dans lequel le sujet de cette these s’est inscrit.

La présentation a débuté par un bref historique de cette technologie jusqu’a la défi-
nition et 'adoption de 'UWB par I'organisme américain de régulation des fréquences,
la FCC. Puis, quelques raisons ont été avancées permettant d’envisager 'UWB comme
une candidate pour les futurs systemes de transmission sans fil.

Ensuite, les caractéristiques générales de la technologie, les applications visées,
ainsi qu'une comparaison avec des systemes de transmission sans fil en 'occurrence
les standards Bluetooth, 802.11a et 802.11b, ont été présentées.

Enfin, quelques précisions ont été données sur ’état d’avancement de la norma-
lisation de la technologie UWB. Les différents axes de recherche directement liés a
la standardisation et la mise en service de futurs systemes de transmission WPAN
utilisant cette technologie ont également été évoqués.

Dans la suite du document, nous nous intéressons plus spécialement a une meilleure
connaissance du canal de propagation. Cette connaissance du canal pourra servir a
I’évaluation des performances des systemes de transmission UWB, au choix des modu-
lations préssenties pour ces systemes et a I’élaboration des algorithmes de localisation.

La suite du document porte sur 1’étude du comportement du canal de propagation en
UWB.

(26) Media Access Control ou Contrdle d’acces au support
(27)Self Balanced Receiver Oriented MAC
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2.1 Introduction

Dans un systeme de communication, le canal de propagation joue un role majeur
car il est I'un des obstacles a la transmission fiable de I'information. L’étude de la
propagation des signaux se fait généralement a partir de la modélisation du canal de
propagation. Ce chapitre met I'accent sur les particularités propres a la technologie
UWRB. Une autre utilité de ce chapitre est I'introduction d’éléments nécessaires a la
compréhension du chapitre 4] dans lequel sont présentées des mesures.

La section de ce chapitre rappelle les principales caractéristiques d’un canal de
propagation.

La section présente les techniques traditionnelles utilisées pour modéliser un
canal de propagation et la description des principaux éléments qui permettent de le
caractériser. Une précision est apportée ici sur les spécificités des deux principales
modélisations utilisées : celle statistique portant sur I'extraction et la définition de
modeles statistiques pour évaluer I'impact d’un canal sur une transmission, et celle
déterministe liée a 'utilisation d’un outil de simulation.

Enfin, la section porte sur la modélisation du canal de propagation UWB.
L’accent est mis sur les différents modeles proposés et sur leur mise en ceuvre.

2.2 Généralités sur le canal de propagation radio

2.2.1 Définitions et parametres caractéristiques du canal de
propagation

2.2.1.1 Stationnarité d’un canal de propagation

Lors de sa transmission, le signal radio transite a travers le canal qui agit comme un
filtre linéaire. Le canal étant variant dans le temps, le filtre équivalent varie également
dans le temps. Les signaux en entrée et sortie de ce filtre peuvent étre représentés dans
le domaine temporel ou fréquentiel. Le filtre représentant le canal peut étre modélisé
selon quatre fonctions initiallement proposées par Bello [41].

e Fonction temporelle h(t,1)
Cette fonction est la réponse impulsionnelle du canal. 7 désigne la variable retard
et t la variable temporelle. Le signal de sortie y(¢) est obtenu en appliquant sur
un signal émis x(f) 'opérateur linéaire suivant :

y(t) = f c><)x(t—T) h(t,t)dt (2.1)

o0

avec h(t,t) la réponse du canal a I'instant 7 et a une excitation a l'instant T dans
le passé. Un canal réel étant nécessairement causal, h(t,t) est nulle pour 7 < 0.
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e Fonction fréquentielle T(f,v)
Une autre maniere d’illustrer la réponse du canal est d’utiliser le dual de h(t, )
qui est T(f,v). Cette fonction permet de relier le spectre du signal recu Y(f) a
celui du signal émis X(f) par :

Y(f) = f X(f =) T(f,v) du (2.2)

(o)

T(f,v) est une fonction bi-fréquentielle qui permet de caractériser 1’étalement
Doppler du canal. On l'obtient en appliquant une double transformation de
Fourier sur A(t,1) :

+00 +00
T(f,v) = f f h(t, t) e 72T e 2™ dr dt (2.3)

e Fonction tempo-fréquentielle H(f,1)
Cette fonction correspond a la réponse fréquentielle du canal variant dans le
temps. Elle permet de relier le signal temporel y(f) en sortie du filtre au spectre
du signal en entrée X(f) par :

Y(1) = f mX(f) H(f,n) e df (2.4)
H(f,1) est liée a h(t,t) et T(f,v) par :
H(f,1) = f wh(r, e T dr = f ) T(f,v)e™™ du (2.5)

e Fonction retard-Doppler S(t,v)
S (7, v) est une fonction qui traduit les variations du canal. Elle illustre I’évolution
du canal en fonction du retard et du Doppler. D’aprés la relation ([2.6)), le signal
recu peut étre représenté comme une somme des versions décalées du signal
émis, chacune subissant un effet Doppler.

y(t) = f - x(t— 1) { f - S(z,v) ™ dv} dr (2.6)

S (1,v) est reliée a la réponse impulsionnelle et a la fonction bi-fréquentielle du
canal par :

S(t,v) = f ooh(r,t)e‘ﬂ”“’dt: f OOT(f,v)efz”def (2.7)

La figure [2.1]illustre la détermination de chacune des fonctions caractéristiques du
canal a partir de 'une des trois autres.
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h(t, 1)

TF(t) TF(7)
Aj ") TF‘:(f\
S(r,v) H(f, 1)

Yﬂm TF(7)
TF'(f) T(f,v) TF'(v)

FiG. 2.1 — Diagramme de Bello avec les quatre fonctions décrivant le canal

Lorsque le canal de transmission varie aléatoirement dans le temps, les quatre
fonctions qui le décrivent sont aléatoires. La variation temporelle d’un canal est gé-
néralement extraite par 1’étude des moments des processus aléatoires correspondant
aux autocorrélations des quatre fonctions du canal [42].

Dans le cas d'un canal pour lequel 'effet de la mobilité est considéré comme négli-
geable, on applique une hypothese de stationnarité au sens large (WSSUS) [43]. Dans
ce cas, les quatre fonctions précédemment décrites se résument aux deux fonctions
duales : A(1) (la réponse impulsionnelle du canal) et H(f) (la fonction de transfert du
canal).

2.2.1.2 Pertes de propagation

Les pertes de propagation ou Power Loss PL traduisent 'atténuation moyenne
subie par un signal transmis lorsqu’il arrive au niveau du récepteur [44]. On les définit
en dB par :

P
PLg = 10 log,, (FZ) (2.8)

avec P, la puissance transmise et P, la puissance recue.

En bande étroite, la puissance regue par 'antenne de réception en fonction de la
distance d est donnée en espace libre par :

P.(f) G(f) G(NHA
(4m)* d? L(f)

Pr(f’ d) = (29)

ou,
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e G,(f) et G,(f) sont respectivement les gains des antennes de transmission et de
réception.

e L(f) correspond aux pertes supplémentaires de propagation autres que ’espace

libre.

e A est la longueur d’onde du signal (en metres).

Le plus souvent, on ne considere pas de puissance recue a une distance nulle. Pour
cette valeur, P,(0) est indéfinie. Aussi, on choisit une distance proche qui est considérée
comme une distance de référence dy. Elle est généralement choisie a 1m.

Dans un canal radio réel, 'atténuation en fonction de la distance peut s’écarter
de la situation en espace libre. On introduit le parametre n, pour traduire la loi
d’atténuation de la puissance en fonction de la distance séparant ’émetteur et le
récepteur (12.10)). n est appelé le facteur d’atténuation [45].

d
PLdB(d) = PLdB(dO) + 10nlog10 d_ + Xo (210)
0

Pour n = 2, on se retrouve dans la configuration d’une propagation en espace libre.

Dans la relation (2.10]), y, correspond & une variable aléatoire gaussienne centrée

d’écart-type o. Elle donne une indication de la variation moyenne de la puissance
regue.

2.2.1.3 Profil de retard en puissance ou Power Delay Profile

La propagation par trajets multiples peut causer de séveres dispersions sur le signal
recu. Le degré de dispersion est déterminé a partir du profil des retards. Ce dernier
fournit une indication de la distribution des trajets multiples liés a la propagation
dans le canal considéré.

Le profil des retards P(r) est la normalisation de la moyenne spatiale |h(t)]* au
dessus d’un secteur donné de la réponse impulsionnelle du canal. Lors de la mesure
de h(t), on a un retard 7, entre I'instant d’émission et I'instant de réception du signal.
Le profil de retard est recalé par rapport a cette durée comme lillustre la figure

(D)

P -
© [ \n(r)Pdr

(2.11)

2.2.1.4 Etalement des retards

Les dispersions temporelles évoluent largement d’un canal a 'autre. Cette évolu-
tion est due a I’apparition aléatoire de trajets multiples. Aussi, I’étalement des retards
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1
1
1
1
:
0 Tm Tmax T

FiG. 2.2 — Tllustration dun profil de retard en puissance en dB

dépend de la géométrie de 'environnement de propagation, des positions de I’émetteur
(Tx) et du récepteur (Rx), et des obstacles physiques contenus dans I'environnement
de propagation. Pour quantifier I’étalement des retards d’un canal, on utilise les pa-
rametres décrits ci-apres [46].

Temps d’arrivée du premier trajet 7,

7, correspond au retard du premier signal arrivant au niveau du récepteur (Fig.
. Ce retard est déterminé par la distance de propagation minimale séparant les
points d’émission et de réception en espace libre. Il est utilisé comme référence et tous
les autres retards sont exprimés en relatif. Comme tous les autres trajets arrivent
nécessairement avec un retard supérieur a 7,, leurs retards respectifs sont considérés
comme excédentaires.

Retard excessif moyen 7,

T, correspond au moment d’ordre 1 du profil des retards en puissance P(7). Il est
obtenu a partir des retards excédentaires par rapport a 7, :

T = f oo(7' - 1)P(t)dr (2.12)
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Si la réponse impulsionnelle du canal est exprimée en discret en fonction du retard
correspondant a chacun des trajets 7, rephasés par rapport a 7, et leurs poids respectifs

ay (2.13)), Pexpression de 7, est donnée par ([2.14)).

h(r) = ) acdr - ) (2.13)
k
_ 2k Tk ai
b s (2.14)

Ecart-type du retard excessif 7,,,;
Tms €st 'écart-type du moment d’ordre 2 du profil des retards en puissance P(7). Il

correspond a I’écart-type du retard excessif moyen (Fig.[2.2) et s’exprime généralement
a partir de la relation (2.15)) et dans le cas discret par la relation ([2.16)).

oo 12
Trms = [f (T =T — Ta)* P(T)d‘l'] (2.15)

N2 2112
Tos = [Zk(Tk Tm) ak] (216)

2
Zk ak

Le parametre 7,,, est un bon indicateur de I'étalement des trajets multiples. Il
permet de dimensionner 'impact des interférences intersymboles. Les trajets excessifs
de fort niveau influent fortement sur le 7,,,;.

Retard excessif maximal 7,,,,

Ce parametre est obtenu en fonction d’un seuil minimal d’atténuation du niveau
du signal (Fig. . Les valeurs de P(t) inférieures au seuil fixé sont considérées
comme étant du bruit. Généralement, 7,,, est déterminé comme le retard excessif
maximal pour lequel P(t) passe en dessous d'un seuil de —30 dB par rapport a sa
valeur maximale [44].

2.2.1.5 Bande de cohérence B,

La bande de cohérence, B., est une quantité fréquentielle qui traduit I'écart fré-
quentiel pour lequel on peut considérer les variations du canal comme indépendantes.
Dans [46], elle correspond a la plage fréquentielle sur laquelle la variation moyenne du
signal est de l'ordre de 10%. On peut montrer que B, peut étre approximée par :

1
50 Trms

(2.17)

¢~
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La bande de cohérence réelle d'un canal dépend exclusivement des réponses im-
pulsionnelles obtenues dans ce canal. Ces réponses sont issues des mesures ou des
simulations réalisées, lesquelles permettent de déterminer I'impact réel de la variabi-
lité temporelle du canal sur un signal transmis.

2.2.1.6 Etalement Doppler B, et Cohérence temporelle T.

L’étalement des retards et la bande de cohérence sont des parametres qui décrivent
la dispersion temporelle du canal. Toutefois, ils n’offrent aucune information sur la
variation du canal dans le temps causée par le déplacement des éléments du canal ou
celui de ’émetteur et du récepteur. Ce type de variation est décrit a travers I’étalement
Doppler et la cohérence temporelle.

L’étalement Doppler est un parametre qui donne la plage fréquentielle pour la-
quelle le Doppler du signal recu est non nul. Quand une sinusoide de fréquence f. est
transmise, les composantes du spectre du signal recu se trouvent autour de f. — f; et
de f.+ fy. fa est la fréquence Doppler et dépend de la vitesse relative de I’émetteur ou
du récepteur. Si la bande du signal est plus grande que Bp = 2f; (I’étalement Doppler
autour de f,) alors les effets de ’étalement Doppler sont négligeables au niveau du
récepteur.

La cohérence temporelle T, est le parametre dual de 1’étalement Doppler dans le
domaine temporel. Elle caractérise la variation temporelle des dispersions fréquen-
tielles du canal. T, indique la durée pour laquelle la réponse impulsionnelle du canal
peut étre considérée comme invariante. Ce parametre permet également de quantifier
les similarités des réponses du canal a différents instants. T, est donc la durée pendant
laquelle deux réponses impulsionnelles sont fortement corrélées.

2.2.1.7 Différents types d’évanouissements

Le type d’évanouissement (ou fading) affectant un signal qui se propage dans
un canal radio dépend de la nature du signal et des caractéristiques du canal. Les
mécanismes de dispersions temporelle et fréquentielle dans un canal radio peuvent
entrainer deux grands types d’effets [46] [47].

Fading a grande échelle ou large scale fading

Le phénomene de fading a grande échelle est introduit en outdoor par la présence
de batiments ou de foréts entre I’émetteur et le récepteur. La loi d’apparition du fading
a grande échelle donne une indication sur le moyen d’estimer les pertes de propagation
comme une fonction de la distance ou d’autres facteurs.
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Fading a petite échelle ou small scale fading

Un canal est considéré comme présentant un fading sélectif en fréquence lorsque
I’étalement des retards est supérieur a la période de répétition des symboles. Cette
condition se produit lorsque les composantes des multitrajets recus d’un symbole
s’étendent au-dela de la durée des symboles. Ces évanouissements causés par les mul-
titrajets entrainent de l'interférence inter-symboles. Lorsque 1’étalement des retards
est inférieur a la période de répétition des symboles, on dit que le canal présente du flat
fading. 11 n’y a donc pas de distorsion liée aux interférences inter-symboles. Toutefois,
il peut apparaitre des dégradations sur les performances du systeme subissant ce type
de fading. Ces dégradations sont induites par la fluctuation de la phase du signal et
entrainent généralement une diminution du rapport signal a bruit de la liaison.

Les fading rapides et lents sont classés en fonction de la rapidité avec laquelle le
signal transmis change comparativement aux fluctuations des parametres du canal.
Si la réponse impulsionnelle du canal change plus rapidement que le signal transmis,
le canal est considéré comme présentant du fading rapide. Dans le cas contraire, il
présente du fading lent.

Ce sont les vitesses de déplacement de 1’émetteur ou du récepteur (ou celles des
objets constitutifs du canal) comparativement au rythme de transmission du signal,
qui fixent la nature du fading (rapide ou lent) affectant la transmission.

2.2.2 Phénomenes physiques liés a la propagation en espace
libre

2.2.2.1 Meécanismes de propagation

Le canal de propagation affecte les signaux émis en introduisant des atténuations et
déphasages sur ces derniers. Les principaux mécanismes intervenant lors de la propa-
gation d’une onde dans un environnement sont la réflexion, la réfraction, la diffraction

et la diffusion (Fig. [48].

La réflexion et la réfraction

On parle de réflexion et de réfraction lorsqu’une onde interagit avec une interface
entre deux milieux, que les dimensions de cette interface sont grandes et ses irrégu-
larités tres petites devant la longueur d’onde. Généralement, ces deux phénomenes
interviennent simultanément. L’obstacle rencontré réfléchit partiellement (ou totale-
ment) 1'énergie de I'onde incidente et réfracte le reste. La quantité d’énergie issue de
chacun de ces phénomenes est directement liée aux propriétés diélectriques du maté-
riau, a I’angle d’incidence sur 'interface et a la polarisation. Si la surface de 'obstacle
n’est pas plane et qu’elle présente d’importantes irrégularités au regard de la longueur
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d’onde, on dit qu’elle est rugueuse. Ceci va entrainer une dispersion de 1’énergie dans
plusieurs directions. Dans ce cas, on parlera d'une réflexion diffuse.

La diffusion

On parle de diffusion de 1'onde lorsqu’elle rencontre, lors de sa propagation, un
nombre trés important d’obstacles de dimensions du méme ordre de grandeur (ou
inférieures) a sa longueur d’onde. C’est le phénomeéne que l'on observe lors de la
réflexion d'une onde par une surface rugueuse. Il existe deux types de diffuseurs :

e Les diffuseurs locaux : ces diffuseurs sont des obtacles qui se trouvent a proxi-
mité de ’émetteur ou du récepteur. Lorsqu’un diffuseur se trouve au voisinage
du récepteur, il peut occasionner sur le signal recu un faible étalement temporel
et un fort étalement angulaire des échos.

e Les diffuseurs lointains : il s’agit des obstacles éloignés de quelques longueurs
d’onde de ’émetteur et du récepteur. Ils sont caractérisés par des trajets spécu-
laires qui introduisent de forts étalements temporels du signal recu.

La diffraction

Lorsqu’une onde se propage et qu’elle rencontre ’aréte ou la pointe d'un obstacle,
elle subit une diffraction. Selon le principe de Huyghens, toute aréte ou pointe diffrac-
tante se comporte comme une nouvelle source qui re-rayonne ’énergie incidente dans
presque toutes les directions de 1’espace. Ce phénomene contribue significativement
au niveau du signal recu par un récepteur en absence de visibilité avec ’émetteur.

Quelle que soit l'interaction, son influence sur la propagation de 1'onde dépend
principalement des propriétés diélectriques des milieux en présence a l'interface, des
dimensions de la surface rencontrée par rapport a la longueur d’onde, et de la situation
de l'interaction par rapport aux positions de I’émetteur et du récepteur.

2.2.2.2 Trajets multiples

Lors de sa propagation dans un milieu, une onde interagit avec les différents obs-
tacles constituant ce milieu. Aussi, elle emprunte plusieurs trajets avant d’atteindre
le récepteur. On dit qu’il y a des trajets multiples.

Dans le cas d'une communication en visibilité directe, un trajet relie directement
I’émetteur au récepteur. Généralement, d’autres trajets issus de réflexions, de réfrac-
tions, de diffractions ou de diffuseurs constitués par les différents obstacles rencontrés
viennent s’ajouter a ce trajet direct (Fig. [2.3). Chaque trajet emprunte un chemin
différent avant d’arriver au récepteur. Il est caractérisé par un retard, une direction
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F1G. 2.3 — Mécanismes intervenant lors de la propagation d’une onde
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de départ et d’arrivée, une amplitude et une phase différents. Le signal recu est une
somme de tous les trajets arrivant au récepteur. Cette somme peut entrainer des inter-
férences destructrices ou constructrices et est responsable des fluctuations observées
sur le signal recu.

Pour les signaux a bande étroite, les trajets multiples sont souvent responsables
de fortes pertubations. Ils sont intéressants dans le cas de liaison en situation de non
visibilité pour accroitre le gain de traitement d’un systeme.

2.2.3 Les antennes

Un canal radio ne peut étre dissocié des antennes a I’émission et a la réception. Le
signal issu de I’antenne d’émission supposée omnidirectionnelle est rayonné dans toutes
les directions de l'espace sous la forme d'un champ électromagnétique. L’antenne
de réception integre les champs provenant de toutes les directions de 'espace pour
donner en sortie un signal correspondant a la somme des signaux issus de chacune des
directions.

Pour caractériser un canal dans une bande donnée, il faut choisir des antennes
présentant de bonnes propriétés de rayonnement sur cette bande :

e Une bonne adaptation sur la bande
L’adaptation de 'antenne traduit le fait que I’énergie avec laquelle on I'excite est
presque totalement rayonnée dans l’espace. Aussi, une antenne désadaptée sur
une bande de fréquences rayonnera partiellement ’énergie du signal excitateur
avec une relative variabilité sur la bande.

e Un gain suffisamment grand
Le gain d'une antenne est la faculté de celle-ci a concentrer au rayonnement
(ou apres intégration) le signal présent sur son acces. Ainsi, une antenne ayant
un gain conséquent favorisera le bilan de liaison et augmentera la portée de la
transmission.

e Une directivité correspondant au type de caractérisation a réaliser
La directivité d’une antenne traduit sa capacité en émission a focaliser de ’éner-
gie dans l'espace. Aussi, la réalisation d’'une transmission dans un canal, faite
a partir d’'un couple d’antennes omnidirectionnelles ou d’un couple d’antennes
directives, donnera des visions différentes du canal. Pour avoir une vision globale
du canal, on utilisera préférentiellement une antenne omnidirectionnelle. Dans
ce cas, il n’est pas possible d’évaluer les directions d’arrivée des rayons. Pour
évaluer la variation spatiale du canal, on préconisera l'utilisation d’antennes
directives comme les antennes cornets.

e Une polarisation bien choisie
Le champ rayonné est un vecteur défini dans un plan transverse a la direction
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de propagation. Dans ce plan, deux vecteurs, formant un triedre direct avec la
direction de propagation, définissent les deux composantes du champ. Ce champ
peut subir une fluctuation liée a I’évolution de la polarisation de I'antenne [49).
Dans le cas de polarisation circulaire ou elliptique, le champ peut tourner et
subir d’importantes modifications d’orientation et d’amplitude (cas elliptique).
Pour une polarisation quelconque, aucune supposition ne peut étre faite sur
I’allure de l'orientation du champ rayonné.

En fonction des phénomenes physiques rencontrés, le canal peut conserver (ou
modifier) I’état de polarisation du champ incident. Il est donc important d’utili-
ser un couple d’antennes aux polarisations adéquates et en accord avec les phé-
nomenes a mettre en évidence. Si I'intérét se porte vers I'influence du canal sur
I'une ou l'autre des polarisations, les dispositifs antennaires doivent présenter
le méme état de polarisation. A l'inverse, la mise en évidence de la dépolari-
sation du canal nécessite 1'utilisation d’un couple d’antennes sur des états de
polarisation orthogonaux.

2.3 Techniques de modélisation du canal de pro-
pagation

2.3.1 Différents types de modélisation

La description réaliste du canal de propagation en environnement complexe néces-
site I'utilisation de modélisations adaptées. Les méthodes de modélisation du canal
peuvent étre regroupées sous deux grands ensembles : les modélisations statistiques
et les modélisations déterministes.

2.3.1.1 Modélisation statistique

La modélisation statistique du canal de propagation consiste a extraire le com-
portement moyen du canal, a partir de signaux généralement issus de campagnes de
mesures. On traduit ainsi 'influence du canal sur une liaison, a I'aide d’outils statis-
tiques.

Cette méthode permet de résumer le comportement du canal a travers quelques
variables correctement choisies et des lois statistiques adéquates. Par exemple, on
considere le plus souvent que la variation temporelle du canal dans le cas de fading de
type plat suit une distribution de Rayleigh. Par contre, la distribution de Rice permet
de décrire le fading a petite échelle sur le niveau du signal [46].

La validité d'un modele statistique dépend de la quantité et surtout de la fiabilité
des données initiales qui ont servi a I’établir. Un modele statistique est d’autant plus
fiable qu’un nombre important de données initiales auront été utilisées pour 1’obtenir.



34 LE CANAL DE PROPAGATION UWB

Les modeles statistiques sont utilisés pour tester les performances des systemes de
communication. L’évaluation des performances en terme de débit atteignable et de
probabilité d’erreur est réalisée a partir d’'un modele de canal prédéfini associé a un
scénario donné.

2.3.1.2 Modélisation déterministe

La modélisation déterministe est le plus souvent assimilée a 1'utilisation d’un ou-
til de simulation qui permet de prédire le signal re¢u pour une liaison donnée. La
modélisation faite est spécifique a I’environnement simulé.

Parfois, les signaux utilisés pour la modélisation statistique sont issus de la mo-
délisation déterministe. Toutefois, ceux-ci doivent étre suffisamment représentatifs de
la réalité car une modélisation déterministe est une opération qui consiste a imiter
une campagne de mesures. Ici, on s’affranchit des infrastructures et des conditions
expérimentales qui peuvent parfois étre des facteurs limitants.

Le plus souvent, on a recours aux outils de modélisation déterministe pour le
déploiement d’infrastructures, en particulier pour ’étude de la couverture radio d'un
systeme [50]. On peut noter une dépendance mutuelle entre les outils de simulation
et les campagnes de mesures réalisées. En effet, les outils de simulation doivent étre
validés afin de s’assurer de la pertinence des signaux générés et des résultats obtenus.
La validation est donc faite a partir de campagnes de mesures. A 'inverse, les mesures
constituent une globalisation d’un ensemble de phénomenes modifiant le signal lors
de son passage a travers le canal. Les outils de modélisation déterministe peuvent
donc étre utilisés pour mieux extraire les différents phénomeénes intervenant dans le
cas d'une mesure.

Contrairement a la modélisation statistique pour laquelle les campagnes de me-
sures sont les données de départ du modele, la modélisation déterministe utilise les
mesures comme élément de validation principal. Un outil de simulation du canal de
propagation sera considéré comme fiable si les signaux prédits sont assez proches de
ceux obtenus en mesure. Quelle que soit la modélisation réalisée, la validation avec
les mesures peut aussi étre faite a partir d’'une comparaison des parametres du second
ordre caractérisant le canal tels que 7,,, T, n et PL.

2.3.2 Techniques de mesures

L’objectif d’'un sondage de canal par la mesure est d’extraire l'une des quatre
fonctions définies par Bello. Comme mentionné précédemment, les mesures réalisées
servent ensuite a I'extraction des parametres caractéristiques du canal. Ces parametres
sont nécessaires a la classification et a la modélisation du canal de propagation.

La réalisation de mesures pour la caractérisation du canal de propagation se fait
en utilisant des techniques classées suivant deux grandes catégories : les techniques
temporelles et les techniques fréquentielles.
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2.3.2.1 Techniques temporelles

Les techniques temporelles permettent d’accéder directement a la réponse impul-
sionnelle du canal h(t,t). Les deux approches les plus utilisées sont I'utilisation d’im-
pulsions et la mise en ceuvre d’un sondeur de canal a séquence pseudo-aléatoire de
longueur maximale [51].

Utilisation d’impulsions

En théorie, la réponse impulsionnelle d'un canal est sa réponse a une excitation
par un Dirac 8. Pour approcher physiquement 8, le canal est excité par une fonction de
nature impulsionnelle qui s’approche d’autant mieux de la situation idéale (I'impulsion
de Dirac) que son support 7, est bref. 7,, défini a 90 % de I'énergie contenue dans
I'impulsion, fixe la résolution maximale laquelle est définie comme la capacité d'un
systeme a distinguer deux trajets proches en temps.

Le signal est émis apres transposition autour de la fréquence d’intérét. En réception,
une démodulation cohérente permet d’extraire les voies en phase et en quadrature
(I et Q). Ces deux voies permettent d’accéder a la réponse impulsionnelle du canal.

Cette méthode permet d’observer les variations temporelles du canal. En effet, le
signal est émis avec une périodicité T, (Fig. . Cette périodicité d’émission des im-
pulsions est choisie suffisamment grande pour couvrir la durée utile 7,,,, de la réponse
impulsionnelle du canal. Ceci permet d’éviter le recouvrement entre les réponses adja-
centes. De plus, T, doit étre suffisamment courte pour éviter un sous-échantillonnage
des variations temporelles du canal.
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F1G. 2.4 — Mesure a 'aide d’un train d’impulsions
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Bien que sa mise en ceuvre soit simple, cette approche présente l'inconvénient
d’avoir un faible rapport signal a bruit en réception. La puissance du signal est pro-
portionnelle a la durée de I'impulsion et le niveau de bruit inversement proportionnel
a celle-ci. Cette méthode est donc peu adaptée pour des campagnes de mesures sur
de grandes distances. De plus, I'obtention des signaux des voies I et () nécessite 1'uti-
lisation d’un systeme d’acquisition suffisamment rapide pour suivre les signaux. Ceci
est aussi le cas lorsqu’on réduit la largeur de I'impulsion afin d’améliorer la résolution
du systeme de mesure.

Utilisation de séquences pseudo-aléatoires a longueur maximale

Cette approche repose sur I’émission d’une porteuse de fréquence f, modulée en
phase par un code (séquence) pseudo-aléatoire (Fig. [2.5). On utilise les propriétés
d’autocorrélation de la séquence choisie, laquelle se rapproche d’'un Dirac ¢ lorsque
sa longueur L est maximale. Le code étant généré a l'aide de n bascules, la longueur
maximale est obtenue pour L =2" - 1.

Pour accéder aux variations temporelles du canal, le code est émis périodiquement.
Sa fonction d’autocorrélation ¢(r) est ainsi périodique. Si T, est la durée d’un bit code,
la période est de LT.. ¢(1) est ainsi caractérisée par un pic de corrélation de largeur
a mi-hauteur 7,. Cette largeur définit la résolution du systeme de caractérisation du
canal mis en place. Ainsi, deux trajets séparés d’une durée inférieure a T, ne seront
pas résolus et la bande caractérisée correspond a 2/T,.

Tx

fe

Générateur de séquence
pseudo-aléatoire

Fi1G. 2.5 — Structure de la partie émission d’un systeme de mesure a l’aide de séquences
pseudo-aléatoires

Cette technique, identiquement a la premiere, nécessite I'utilisation d’un systéeme
d’acquisition pour la reconstitution de la réponse impulsionnelle. Cette reconstitution
peut etre faite en utilisant une batterie de corrélateurs. La corrélation consiste ici
en une multiplication suivie d’une intégration qui est remise a zéro toutes les LT.
secondes. Apres corrélation, on a un échantillon de la réponse impulsionnelle au retard
7. Ce retard correspond a celui du code local. La totalité de la réponse impulsionnelle
est obtenue avec un pas d’échantillonnage T, en mettant en parallele L corrélateurs
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avec des codes locaux décalés successivement d’un bit code. Si I'on souhaite réduire le
pas d’échantillonnage de la réponse impulsionnelle d'un facteur N, il suffit d’utiliser
N fois plus de corrélateurs. En pratique, afin de limiter le nombre de corrélateurs,
on utilise en réception soit un ensemble de corrélateurs glissants, soit un ensemble de

filtres adaptés (Fig. [43].

La corrélation glissante consiste a décaler la séquence pseudo-aléatoire en récep-
tion par rapport a la séquence dans la fenétre d’observation souhaitée de la réponse
impulsionnelle du canal [46]. Cette technique permet de réduire le nombre de corré-
lateurs utilisés mais aussi de limiter la bande passante du signal apres corrélation, ce
qui facilite 'acquisition des données. L’inconvénient majeur de cette mise en ceuvre
est qu’elle ne permet pas une bonne caractérisation en temps réel du canal.

Il est également possible de mettre en place un filtrage adapté en réception. Cette
méthode ne nécessite pas une regénération parfaite de la séquence pseudo-aléatoire
utilisée a I’émission. En ce sens, elle peut étre qualifiée de technique asynchrone et
présente beaucoup d’avantages en terme de cout et de complexité. Lorsqu’on utilise
un filtre adapté en réception, il est beaucoup plus aisé de faire une caractérisation du
canal en temps réel. Toutefois, la limitation apparait au niveau de l'acquisition des
données.

2.3.2.2 Techniques fréquentielles

Les techniques fréquentielles permettent d’accéder a la fonction de transfert com-
plexe du canal H(f,t) définie par la relation ([2.5)). Classiquement, le systéme de mesure
utilisé est analyseur de réseau (VNA(1)) [52]. Les mesures consistent alors en extrac-
tion du parametre S,; de la chaine de caractérisation séparant les antennes d’émission
et de réception sur une plage de fréquences donnée. Ces mesures permettent d’accéder
a la fonction de transfert H(f) du canal (Fig. . Cette pratique nécessite la mise en
ceuvre préalable d’une phase de calibration. La calibration permet de soustraire de la
caractérisation du canal les éléments qui n’en font pas partie (Ex : les cables).

La réponse impulsionnelle A(7) du canal est obtenue par transformation de Fourier
inverse sur H(f) mesurée. On obtient ainsi une version a bande limitée de la réponse
impulsionnelle. Un parametre important pour cette technique est le pas fréquentiel Af
choisi. Il est inversement proportionnel au retard maximum auquel on peut accéder en
temporel. Aussi, il faut choisir Af suffisamment petit pour améliorer la détermination
des parametres d’étalement des retards du canal.

Généralement, lorsqu’on réalise des mesures fréquentielles du canal de propaga-
tion, on considere que le canal est stationnaire pendant la durée d'une mesure. Il
est difficile d’accéder a la fluctuation du canal en utilisant un analyseur de réseau.
Il est donc important de choisir une durée de balayage suffisamment courte pendant
laquelle I'hypothese de stationnarité est valable. Ceci se fait toutefois au détriment de
la résolution temporelle obtenue avec cette technique de caractérisation.

(MVector Network Analyser
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Rx
Amplificateur ®_> filtre
IF passe—bam+ (@)
Filtre > Diviseur Ta
passe bande b »® ’D de puissance
Amplificateur Géne filt —p

RF énerateur 4>®—> ltre (1)

de code pseudaq passe-bas

aléatoire
t b
fe Synthétiseur <7Générateur *Synthétiseur —» a
de fréquence de fréquence| * |de fréquence —p
(a) Utilisation de la corrélation glissante
cos(2n f, 1)
Rx Amplificateur Amplificateur I(7)
Filtre p/ Diviseur de
adapté puissance
fe L. o)
Oscillateur
local

(b) Utilisation d’un filtre adapté

sin(2x f,7)

F1G. 2.6 — Principe des deux structures de réception réalisées pour une caractérisation
du canal a ’aide de séquences pseudo-aléatoires

Ix Analyseur de réseau vectoriel
VNA
X(f) (VNA) Y(f)
> Test set <
Port 1 Parametres S Port 2
Sa1(f) « H(f) = 5

Obtention de A(t)

par DFT inverse

DFT : Discrete Fourier Transform

\—> h(t) = F'[H()]

Fi1aG. 2.7 — Synoptique d’un sondeur de canal fréquentiel
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2.3.3 Techniques de simulation du canal

Les modeles de propagation de type déterministe sont obtenus a partir de simula-
tions réalisées dans des environnements de propagation simplifiés. Ils sont basés sur
la théorie de la propagation des ondes électromagnétiques. Leur utilisation repose sur
une bonne connaissance de l’environnement de propagation et permet de produire de
fines prédictions de la propagation des signaux dans le canal considéré.

En théorie, les caractéristiques de propagation des ondes électromagnétiques peuvent
étre calculées de fagon exacte a partir de la résolution des équations de Maxwell. Ce-
pendant, ceci nécessite la réalisation d’opérations mathématiques complexes et des
puissances de calcul informatique considérables sont nécessaires. Les approches les
plus utilisées sont basées sur la FDTD® 1la MoM®) et les techniques & base de rayons.

Approche a base de FDTD

L’approche a base de FDTD permet d’obtenir une cartographie complete du champ
sur tous les points d'une carte et est généralement utilisée pour fournir des informa-
tions de couverture électromagnétique du champ [53] [54] [55].

Ces approches nécessitent des espaces mémoire importants pour la détermination
des solutions en tout point de l'espace considéré mais également pour la mise a jour
des calculs successifs du champ aux différents instants. Cette approche est le plus
souvent utilisée sur des structures réduites ou en complément d’autres approches [56].

Approche a base de MoM

Identiquement a I’approche utilisant la FDTD, celle a base de MoM est une mé-
thode numérique qui nécessite beaucoup de ressources mémoire pour le calcul du
champ et 'obtention de la couverture d’un espace donné [57] [58], car I'exactitude des
solutions obtenues dépend de la taille des maillages adoptés.

Cette approche est retenue lorsque la taille de la structure est de quelques lon-
gueurs d’onde. Elle peut également étre retenue en complément d’autres approches
comme celle a base de rayons pour donner lieu a des modeles hybrides. Toutefois, cette
approche est essentiellement utilisée pour la prédiction de la propagation du champ
comme élément de validation des résultats obtenus a partir d’autres approches comme
celle & base de rayons [59].

(@) Finite-Difference Time-Domain
(3)Method of Moments
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Approche a base de rayons

Basée sur 'OG® combinée a la TUD®) TI’approche & base de rayons se préte
bien aux problemes d’étude de la propagation des ondes radio. ’OG considere que
I’énergie est rayonnée a travers des tubes infinitésimaux qu’on appelle des rayons. Ces
rayons définissent les directions de propagation et peuvent se réfléchir ou se réfracter
sur les surfaces qu’ils rencontrent. L’utilisation de la TUD permet de compléter I'OG.
Elle introduit les rayons diffractés et permet d’assurer la continuité du champ dans
les régions pour lesquelles 'OG prédit une non-existence du champ.

Avant de déterminer le champ propagé, il faut trouver les rayons a partir desquels
on va appliquer I'OG et la TUD. Cette phase de détermination des rayons peut faire
appel a des techniques algorithmiques variées. On distingue généralement les tech-
niques dites « vers 'avant » ou lancer de rayons et les techniques « vers 'arriere »
ou tracé de rayons [44]. La connaissance des rayons permet ensuite de construire le
champ propagé du point d’émission jusqu’au point de réception.

Contrairement aux approches précédentes, les approches a base de rayons néces-
sitent beaucoup moins de ressources mémoire pour la prédiction de la propagation
des ondes. Aussi, elles sont tres utilisées pour la modélisation déterministe de la pro-
pagation [60] [61] [62] [63] [64] [65] [66] [67] [68]. Elles ne sont pas valides pour des
fréquences basses (typiquement inférieures a 100 MHz), lorsque la taille des objets in-
teragissant avec les rayons devient petite (ou du méme ordre de grandeur) au regard
de la longueur d’onde.

L’amélioration de la prédiction de la propagation en utilisant cette approche peut
etre apportée en la combinant aux approches exactes a base de FDTD ou de MoM.

2.4 Modélisation du canal en UWB

La propagation des signaux UWB en environnement indoor ou outdoor constitue
I'une des questions importantes et a un impact non négligeable sur le développement
de la technologie UWB. Une bonne connaissance des caractéristiques du canal de
propagation permettrait d’inférer sur les effets qu’il présente au niveau du systeme.
Ceci donne des indications importantes au niveau de la conception des systemes de
transmission utilisant cette technologie.

La spécifité du canal de propagation en UWB est sa largeur de bande. Aussi, des
dispositifs de caractérisation du canal appropriés doivent étre utilisés. Par exemple,
les antennes retenues pour la caractérisation du canal doivent étre suffisamment large
bande et avoir des parametres relativement constants sur la bande d’étude.

) Optique Géométrique
(®)Théorie Uniforme de la Diffraction
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L’UWB présente la capacité de résoudre des trajets tres proches. Ceci entraine
un étalement relativement plus important des retards, car peu de trajets sont suscep-
tibles de se recombiner destructivement. Aussi, les modeles adoptés qui permettent
de décrire a partir de quelques parametres le comportement du canal doivent tenir
compte de cet élément.

Suite aux travaux de caractérisation du canal de propagation qu’ils ont menés,
Hashemi [69] et Foerster [70] ont proposé comme parametres principaux nécessaires a
la caractérisation d'un canal large bande :

e Le nombre de trajets multiples résolvables par le canal : NP, 4.
a dB correspond au seuil d’atténuation maximal. Les NP4 trajets sont ceux
dont 'atténuation par rapport au trajet le plus fort est inférieure a @ dB.

e Le nombre de trajets permettant d’avoir X % d’énergie : NP (X %)
e Les parametres traduisant 1’étalement temporel

Parmi ces parametres nous pouvons citer :
- T, : le retard moyen mis par les différents trajets pour atteindre le récepteur.

- Tms - Iécart-type des retards moyens 7,,.

- Tpax - la durée maximale de I’étalement du canal. On peut ’associer au
retard relatif du dernier trajet résolu par le canal.

e La loi d’atténuation du canal
Elle permet d’accéder au niveau de puissance qui peut étre regu apres propa-
gation du signal a travers le canal. Ceci revient principalement a déterminer le
parametre n et la variance de la loi centrée y,, (2.10).

2.4.1 Modeles de canaux statistiques proposés pour ’'UWB

Dans le but d’accéder aux caractéristiques du canal et de les résumer, un nombre
important de modeles statistiques ont été établis. Nous allons nous intéresser aux
modeles IEEE qui ont été retenus pour 1’évaluation des performances respectivement
pour les standards 802.15.3a et 802.15.4a [71]. Ces deux modeles sont inspirés du
modele proposé par Saleh et Valenzuela [72] permettant de décrire les canaux a trajets
multiples.

2.4.1.1 Modele IEEE 802.15.3a

Ce modele a été établi a partir de plusieurs contributions et travaux réalisés par
différents organismes de recherche [73]. Ces travaux sont issus de campagnes de me-
sures du canal de propagation UWB et de I'extraction des différents comportements



42 LE CANAL DE PROPAGATION UWB

moyens des canaux de propagation. Le tableau 2.Ilrésume les différentes contributions
utilisées pour extraire le modele IEEE 802.15.3a.

Bande Fréquence .
Type Distance couverte
Source couverte centrale @ . (m)
(GHz) (GHz) environnement
Indoor,
IEEE P802.15-02/278-SG3a [74] 1.25 5 résidence, LOS, 1-15
NLOS
Indoor,
IEEE P802.15-02/240-SG3a [75 résidence, 1
/ a [79] 2 4 bureau, LOS, <10
NLOS
Indoor,
IEEE P802.15-02/279-SG3a [76] G 5 résidence, LOS, < 10
NLOS
IEEE P802.15-02/281-SG3a [77] 10 6 Indoor, bureau, 3-10
- LOS, NLOS i
[EEE P802.15-02/284-SG3a [78] 0 1 Indoor, bureau, 13.5
0 o LOS, NLOS <
IEEE P802.15-02/280-SG3a [79] G 5 Indoor, bureau, <10

LOS, NLOS

TaB. 2.1 — Campagnes de mesures ayant servi pour l’établissement du modele
802.15.3a

A partir des phénomenes observés a partir des différentes campagnes de mesures,
le modele IEEE 802.15.3a a été proposé [80]. Ce modele dérive de celui de Saleh-
Valenzuela avec quelques modifications pour tenir compte de 'aspect clustering du
canal. Le modele multitrajets proposé représente la réponse impulsionnelle discrete
du canal h;(7) a partir de la relation (Fig. . Dans cette relation, i correspond
a la réalisation d’une liaison émetteur-récepteur.

L K
()= A; ) 6= T] -7} (2.18)
=0 k=0

N

ou,

e A; est une variable aléatoire d’amplitude qui suit une loi de type log-normale.

e L et K sont respectivement le nombre de trajets par cluster et le nombre de
clusters identifiés (Fig. [2.8)).
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o T} traduit le retard lié au [eme clyster. 11 traduit directement le retard du premier
trajet de ce cluster. Les distributions des clusters et du retard des trajets sur
chacun des clusters sont données par :

P(T1|T1—1) = Aexp [—A(Tl - T[—l)] pour [>1 (219)

avec A le taux d’apparition des clusters.
P(Trilto-n) ) = Aexp [-A(Tey — Ta-11)] pour k> 1 (2.20)

avec A le taux d’apparition des trajets dans un cluster.
Par souci de lisibilité, les indices i ont été omis dans les relations et [2.20]

° T;.(’l correspond au retard du k'€ trajet du ™ cluster. Il est a noter que Ty = 70,0
sur la figure 2.8

o o est le coefficient pondérateur du K™ trajet sur le /™ cluster. Ce coefficient
est défini par :

0‘2,1 = p;.c,l ff ﬁ;.c,l (2.21)
avec,

- p}, fixant la polarité équiprobable de (+/-1) du signal

- & et B, correspondant respectivement aux fadings du [eme clyster et du
kmetrajet de ce cluster. Le produit & B, est obtenu & partir des relations

suivantes :
|§l ﬁk,ll — lo(vk,1+n1+n2)/20 (222)
20 log, (¢ Bry) « Normal(vy, o7 + 03) (2.23)
101n(Q) — 107,/T — 10 2+ o) 1n(10
Ve = n(£) 1/ Ti/y (07 +073)In(10) (2.24)
’ In(10) 20
E[I61Bil] = Qoe T el (2.25)

n; « Normal(0, 0'%) et n, « Normal(0, 0'%) sont des variables indépendantes
qui traduisent respectivement la fluctuation du fading sur chacun des tra-
jets et clusters. Qg est ’énergie contenue dans le premier trajet du cluster.
I' et y, correspondant respectivement au facteur d’atténuation des clusters
et au facteur d’atténuation des trajets par clusters, sont déterminés a par-
tir de l'espérance de |&; Byl . o et 0, sont exprimés en dB et sont
respectivement 1’écart-type de la fluctuation en log-normal de I'atténuation
en puissance par cluster et ’écart-type de la fluctuation en log-normal de
I’atténuation en puissance par trajet dans un cluster.
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hi(T)

el oy

TO,O T 0 Tk,() .......
Ty T,

F1G. 2.8 — Illustration d’un modele de réponse impulsionnelle A;(7) en forme de clusters

Les variables permettant de modéliser la réponse impulsionnelle du canal dans le
cas du 802.15.3a sont donc A, A, I', y, oy, 0 définies auparavant et la variable 7,
définie par :

2010g,,(A;) « Normal(0, o2) (2.26)

qui est l'écart-type de la fluctuation du niveau de puissance total A; pour une
réalisation (dB).

Ces variables sont estimées a partir des principaux parametres caractéristiques du
canal. Ce sont les parametres proposés par Foerster [70] et Hashemi [69] résumant un
canal large bande.

En utilisant ce modele et en générant suffisamment de réalisations en concordance
avec des campagnes de mesures [76] [75], quatre types de canaux ont été proposés.
Le tableau résume pour chacun de ces canaux les parametres considérés par le
modele.

Le canal CM1 couvre une distance de propagation de 0 a 4 m en configuration
de visibilité entre émetteur et récepteur (LOS®). Le canal CM2 correspond & la
meéme distance que le canal CM1. Cependant, il est spécifique au cas de non visibilité
entre émetteur et récepteur (NLOS(). Le canal CM3 représente également le cas
NLOS, avec des distances de propagation comprises entre 4 m et 10 m. Le canal CM4
représente un cas d’extréme NLOS. Ici, le trajet direct entre I’émetteur et le récepteur
est séverement atténué.

(®)Line Of Sight
(M Non Line Of Sight
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CM1 CM2 CM3 CM4
Caractéristiques
mesurées
T [108] 5.05 10.38 14.18
Trms (18] 5.28 8.03 14.28 25
NPioas 35
NP (85%) 24 36.1 61.54
Parameétres
du modele
A [ns7!] 0.0233 0.4 0.0667 0.0667
A [ns™] 2.5 0.5 2.1 2.1
r 7.1 5.5 14 24
Y 4.3 6.7 7.9 12
oy [dB] 3.3941 3.3941 3.3941 3.3941
o [dB] 3.3941 3.3941 3.3941 3.3941
o, [dB] 3 3 3 3
Caractéristiques
modélisées
Ty [118] 4.9 9.4 13.8 26.8
Tyms[13] 5 8 14 26
NPioas 13.3 18.2 25.3 414
NP (85%) 21.4 37.2 62.7 122.8
Irlfyilziin[ch] 0.5 0.1 0.2 0.1
Bcart-type de la 2.9 3.3 3.4 3.2

puissance [dB]

TAB. 2.2 — Classification des canaux en fonction des parametres caractéristiques du

modele 802.15.3a
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2.4.1.2 Modele IEEE 802.15.4a

La premiere question qu’on peut se poser est : pourquoi établir un nouveau modele

de canal UWB?

Pour répondre a cette question, il faut noter que le modele 802.15.3a a montré
certaines limites, principalement pour des distances de propagation importantes (> 10
m). De plus, lors de I’établissement du modele 802.15.3a, un nombre peu important
de mesures, comparativement a la situation actuelle, avait été réalisée.

Le modele 802.15.4a est une évolution du modele 802.15.3a établi afin de mieux
considérer les différents effets de ’environnement de propagation et aussi de considérer
le canal UWB outdoor [81].

Les modifications apportées par ce nouveau modele concernent les fluctuations des
pertes de puissance en propagation, des nombres de clusters L, I'apparition des trajets
par cluster 1, et les fluctuations des amplitudes des trajets oy, [82].

Le modele 802.15.3a considérait essentiellement la dépendance des pertes en pro-
pagation PL en fonction de la distance par la relation (2.10)). Avec ce nouveau modele,
la dépendance fréquentielle de PL est mise en évidence et modélisée par la loi :

VPL(f) « f* (2.27)

avec k facteur traduisant la décroissance exponentielle de la racine de 'amplitude de
PL en fonction de la fréquence.

Avec le modele précédent, aucune précision n’était donnée sur la fluctuation du
nombre moyen de clusters. Avec ce nouveau modele, le nombre moyen de clusters L
est considéré comme fluctuant selon une distribution de Poisson caractérisée par une
moyenne donnée par L telle que :

(L)* exp(-L)

pde(L) = Iz

(2.28)

La loi d’apparition des clusters pour le modele 802.15.4a suit la méme distribution
que le modele 802.15.3a. Concernant les instants d’apparition des trajets par cluster,
ils ne sont plus traduits par une loi de Poisson simple mais par une combinaison de
deux lois de Poisson :

P(Trilta-n) = BArexp [—A1(Thy — Tg-1)1)]

+(8 — DAz exp [- (T — To-1y)]» k=1 (2:29)

avec B un coefficient permettant de combiner les deux probabilités, et 4; et A, les taux
d’apparition des trajets par clusters respectivement pour chacune des lois de Poisson.
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Une modification majeure est aussi faite sur la valeur moyenne que peut prendre
'amplitude des trajets par cluster. Pour ce modele, |a,[* suit dans le cas LOS une
évolution exponentielle :

1

Ql YA =B+ +1] exp(=Tx1/¥1) (2.30)

E{|6Yk,1|2} =

avec Q; la puissance contenue dans le [ cluster et ; une décroissance intra-cluster en
fonction du temps. Il a été montré que vy, dépend linéairement de I'instant d’apparition
des clusters :

Yi<k, T+ (2.31)

ou k, témoigne de I'évolution de la croissance du facteur d’atténuation avec I'instant
d’apparition des clusters. ; suit également une évolution exponentielle dépendant du

nombre de clusters L (2.32)).

10 log(€) = 10 log(exp(~T;/T)) + L (2.32)

Dans le cas NLOS, E {la/k,llz} est donnée par :

Yrise + Yiate Ql
Yiate Yiate + 7rise(1 - X)

E {|a’k,l|2} = [1 + x exp(=7x1/Vrise)] €XD(=Th1/YViare) (2.33)

avec y décrivant 'atténuation des premieres composantes et, v, €t ¥ donnant une
indication sur la rapidité de décroissance des profils d’atténuation en puissance des
retards.

Dans ce nouveau modele, la distribution des variations a petite échelle de 'ampli-
tude est de type Nakagami :

2 (m\" m
f(x) = —2 (_) 2m-1 (__ 2) 234
pdf(x) ESA X" exp| =X (2.34)
avec ( 1y
K, +
= — 2.
M=K 1) (2.35)
et
Koo Ymi-m (2.36)
" m—NmE—m '
ou,

e ['(m) est la fonction d’Euler gamma.
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e m > 1/2 est le facteur m de Nakagami. Il suit une moyenne u,, et un écart-type
o, dépendant du retard.

Un(T) = my — kT (2.37)

~

o u(T) = g — kT (2.38)

e Q est la puissance moyenne. Elle dépend du retard et principalement du profil
d’atténuation des retards.

Ce nouveau modele est donc paramétrable a partir de :

e Pl : les pertes de puissance en propagation pour une distance dy = 1 m,

e n : 'exposant traduisant le facteur d’atténuation du canal en fonction de la
distance,

o 0, : l'écart-type de la fluctuation des pertes de puissance,
e « : la décroissance fréquentielle des pertes de puissance,
e L : le nombre moyen de clusters,

e A : le taux d’apparition des clusters,

e 1y, 1, et B : variables de la double distribution de Poisson caractérisant 1’appa-
rition des trajets dans un cluster,

e [ : le facteur d’atténuation des clusters,
® k, et vy, : facteurs précisant la décroissance intra-cluster,

e my et k, : variables traduisant la moyenne des facteurs de Nakagami donnant
une indication sur la fluctuation en amplitude a petite échelle,

e 7y et lAcm : variables traduisant la variance des facteurs de Nakagami,

® V,ise, YViare €6 x : variables donnant I’évolution du profil d’atténuation en puissance
des retards.

A partir des campagnes de mesures issues du groupe de travail sur le modele
de canal correspondant au standard IEEE 802.15.4a, lesquelles sont résumées dans
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[83], les valeurs des parametres du modele sont proposées. Les tableaux et
récapitulent les parametres du modele 802.15.4a a adopter pour des considérations de
propagation indoor et outdoor respectivement.

Environnement Environnement
résidentiel de bureau
LOS NLOS LOS NLOS

n 1.79 4.58 1.63 3.07

PLy 43.9 48.7 36.6 51.4

k [dB Joctave] 1.12 £ 0.12 1.53 + 0.32 3.5 5.3
L 3 3.5 5.4 1
Ans™] 0.047 0.12 0.016 -
A b [ns', B 154, 0.15, 0.095 1.77, 0.15, 0.045 0%)?612327’ ;
I [ns] 22.61 26.27 14.6 -
ky 0 0 0 -
Yo [ns] 12.53 17.50 6.4 -
Teluster [AB] 2.75 2.93 - -

mg [dB] 0.67 0.69 0.42 0.50
ki 0 0 0 0

ing [dB] 0.28 0.32 0.31 0.25
e 0 0 0 0

X - - - 0.86

Vrise - - - 15.21

Yiate - - - 11.84

TAB. 2.3 — Parametres du modele IEEE 802.15.4a pour des configurations de propa-
gation indoor
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LOS NLOS
n 1.76 2.5
PL, 43.29 43.29
k [dB /octave] 1.6 0.4
L 13.6 10.5
Ans™] 0.0048 0.0243
A A s, B 0.?).76027;117 0.17, 1.13, 0.062
I [ns] 31.7 104.7
k, 0 0
Yo [ns] 3.7 9.3
T cluster [AB] - -
my [dB] 0.77 0.56
Ky 0 0
1o [dB] 0.78 0.25
ko 0 0
% - _
Vrise - -
Yiate - -

TAB. 2.4 — Parametres du modele IEEE 802.15.4a pour des configurations de propa-
gation outdoor
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2.4.2 Campagnes de mesures réalisées en UWB

Nous avons vu précédemment que la modélisation statistique nécessite 'utilisation
de données initiales généralement issues des campagnes de mesures du canal. En UWB,
les campagnes de mesures du canal sont menées soit en temporel soit en fréquentiel.
Ces campagnes permettent d’extraire les caractéristiques du canal de propagation [70].

Les modeles statistiques sont donc ajustés pour se conformer a ces caractéristiques du
canal.

2.4.2.1 Mesures temporelles

Les techniques de mesures temporelles adoptées utilisent une émission d’un train
d’impulsions. Le synoptique de la chaine utilisée pour ce type de sondage de canal

est reporté a la figure 2.9 L’instrument de mesure utilisé en réception est un oscillo-

scope numérique (DSO®). On accede avec cet instrument directement a la réponse
temporelle du signal et aucune transformation n’est nécessaire a posteriori.

Générateur
Générateur d’impulsion d’horloge
Ju (=== -7 "\ ==
NOI® @ Synchrb‘\n--..# @\
17 . \.
ana \
Rx \

Amplification /

'
'
)
EEEE [ ’
o .
smmm

g :

i o smmm|,

npoon

~ PC
Pilotage & Sauvegarde
des données

~ - '-‘-S’ynchro
Oscilloscope Numérique ~“---__--- i
DSO

Fi1G. 2.9 — Synoptique du sondage de canal UWB en temporel

Un nombre trés important de caractérisations temporelles a été publié. Le tableau 2.5
récapitule quelques-unes de ces campagnes de mesures.

Afin d’extraire les parametres caractéristiques du canal, les opérations suivantes
sont réalisées sur les mesures obtenues. Suite a une campagne de mesures temporelles,
on obtient la réponse impulsionnelle A(t, ) du canal. Ce type de caractérisation per-
met d’évaluer directement a partir du signal mesuré les parametres du canal UWB
traduisant les fluctuations temporelles. Toutefois, le canal est généralement considéré
comme invariant dans le temps. On a ainsi directement h(t). Des techniques appro-
priées, permettant une caractérisation dynamique du canal, ont été proposées [87]

(®)Digital Sampling Oscillator
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S Plage fréquentielle Bande Type d’envi- Distance couverte Ant tilisé
ource (GHz) (GHz) ronnement (m) ntennes utilisées
Time-Domain Corp. . indoor (résiden- L .
(75] 3-5(-3dB) 2 tiel /Bureau) 0-10 Omnidirectionnelles
indoor S
Intel R&D [84] 2-8 6 (résidentiel) 1-20 biconiques
Stanford Univ. [85] indoor 0.6 - 10.

(laboratoire)

Time-Domain Corp./ 13 indoor (labora- 3135 dipoles en forme de

Usc® [2] toire/bureau) diamant
Virginia Polytech. 01-12 119 indoor (salle de ' 1-60 biconiques & cornets
[86] cours/bureau/couloir)

TAB. 2.5 = Campagnes de mesures UWB réalisées dans le domaine temporel

[88]. Ces travaux sont les premiers du genre concernant 1’étude dynamique du canal
en UWB.

Pour les différentes configurations émetteur-récepteur, on a PL(d) défini par la
relation (2.39). Ainsi en passant en dB, on peut exprimer n et o a partir de (2.10]).

Ny

1
PLW) = = ) IH()F (2.39)

=

avec Ny le nombre de points fréquentiels correspondant a la bande caractérisée et d
la distance séparant I’émetteur du récepteur pour la mesure faite.

Pour l'extraction des parametres traduisant 1’étalement temporel et les trajets
multiples, la technique de caractérisation utilisée permet d’accéder directement a la
réponse impulsionnelle. Cependant, il faut identifier les instants d’apparition 7, et les
amplitudes a; des différents trajets. Pour ce faire, il est d’usage d’avoir recours aux
algorithmes de haute résolution [89] de type temporel (CLEAN) [90] ou fréquentiel
(MUSIC [91], ESPRIT [92], SAGE[93], ...).

En UWB, ces techniques fréquentielles de haute résolution ne sont pas tres adap-
tées en raison de la largeur de bande a considérer et de la variation du canal sur cette
bande. En effet, généralement 'hypothese faite pour appliquer les techniques fréquen-
tielles de haute résolution est que la fluctuation de la fonction de transfert autour de
la fréquence d’intérét est faible. Aussi, il est d’usage d’utiliser des techniques de type
CLEAN ou leurs équivalents modifiés [94] directement sur A(t). Toutefois, les travaux
de Haneda proposent une adaptation de I’algorithme de SAGE pour des signaux UWB
[95]96].



2.4 MODELISATION DU CANAL EN UWB 53

2.4.2.2 Mesures fréquentielles

En raison de sa facilité de mise en ceuvre, le sondage de canal fréquentiel est souvent
utilisé en UWB. Le synoptique proposé a la figure 2.7 correspond & celui qui est le
plus souvent adopté. Toutefois, les éléments utilisés dans la chaine de caractérisation
doivent étre bien adaptés a la bande fréquentielle a caractériser afin que la mesure
traduise effectivement le comportement du canal dans la bande considérée.

Le tableau recense quelques-unes des caractérisations de canal indoor, en ré-
gime fréquentiel, publiées dans la littérature. A partir des mesures, on obtient la fonc-
tion de transfert du canal H(f) a partir de laquelle les parametres caractéristiques du
canal sont extraits.

Bande Fréquence .
o Type Distance couverte e
Source couverte centrale N Antennes utilisées
cHY) (GHz) d’environnement (m)
AT&T Labs [97)] 4,375 - 5.625 1.25 indoor (résidentiel) 1-15 monopoles coniques
UltraWaves [98] 2-8 6 indoor 1.5-13 coniques
Whyless [99] 1-11 10 indoor (bureau) 3-10 biconiques
France T[il[;‘[()]om R&D 41-6 2 indoor (bureau) 2.6 - 16.6 dipoles
! Lo indoor (labora- ) Lo
UCAN [101] [102} 1—9 8 toire /bureau /couloir) 1-18 biconiques
CEA LETI [103] [104]  4.375 - 5.625 1.25 indoor 1-20 monopoles coniques
’ : : (bureau/laboratoire) o ’
Intel R&D [105] 2 -8 6 indoor (résidentiel) 1-20 biconiques
IKT, ETH Zurich L . .
[106] 2-6 4 chambre anéchoide 0-1 lignes a méandre
NJIT [107] 76 4 indoor (salle de 1-10 monopoles coniques

cours/laboratoire)

et log périodiques

TaB. 2.6 — Campagnes de mesures UWB réalisées dans le domaine fréquentiel

Pour I’évaluation de la fluctuation des pertes de puissance du canal, contrairement
aux techniques temporelles, aucun passage temps-fréquence n’est nécessaire. On ap-
plique directement sur H(f) la relation (2.39). On peut ensuite, par I'intermédiaire de

(2.10]), déterminer n et o.

L’étalement temporel et les trajets multiples ne peuvent pas étre extraits directe-
ment a partir H(f). Il faut passer par la réponse impulsionnelle du canal de propa-
gation A(t). L’opération décrite en Annexe [A] est réalisée. A partir de () obtenue,
on peut extraire identiquement les parametres permettant de caractériser 1’étalement
temporel du canal et la fluctuation des trajets multiples.

Les tableaux 2.7, 2.8 2.9 et résument des parametres caractéristiques du canal
de propagation en UWB obtenus a partir de campagnes de mesures. Les parametres
présentés sont issus de mesures différentes et permettent d’illustrer la variabilité des
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valeurs caractéristiques du canal obtenues, principalement 1’étalement temporel du
canal (Tabs. et 2.8) et les pertes de puissance (Tabs. et 2.10)). Les valeurs

proposées concernent les configurations LOS et NLOS.

Bande Distance T [n5] Trms NPioas
Source (GHz) (m)

H o H o H o

AT&T [108] 4.375 - 5.625 1-15 - - 4.70 2.30 - -

AT&T [109) 2-8 0.8 -10.5 2.15 - 3.55 1.65 - -

CEA LETI [110] 2-6 1-17 6.53 - 11.45 - - -
5.88¢ 1.25¢ 144 1.53¢ 4.04¢ 1.53¢

Se SAIT [111] [112 -1 1-2 0

amsung/ (111} [112] 3-10 o 501 064 1248 187 5977 196"

Time Domain [75] 3-5 1-10 4.95 4.14 5.27 3.37 24.04 -

UCAN [104

[113[] ] 2-6 1-17 7.52 1.94 12.15 1.88 3.82 2.43

(a) . Analyse réalisée sur 3 chambres d’un méme appartement

(b~ Analyse réalisée sur 2 chambres d’'un méme appartement

TaB. 2.7 — Comparaison des parametres traduisant 1’étalement temporel du canal

UWB en LOS

2.4.3 Modeles déterministes proposés

Les modeles déterministes ont été précédemment définis comme des modeles propres
a un environnement donné et permettant de prédire de fagon réaliste la propagation du
signal dans I’environnement choisi a 1’aide d’outil de modélisation. Pour I'instant peu
d’outils de modélisation de ce type ont été proposés en UWB, contrairement aux tech-
niques a bande étroite ot ils sont largement répandus et utilisés pour la détermination
de la couverture radio des systemes. Toute utilisation d’outil de modélisation classique
en UWB nécessite une certaine adaptation de celui-ci pour couvrir toute la bande fré-
quentielle couverte par les signaux impulsionnels. De plus, en UWB, I'information de
phase du signal est importante pour la reconstruction des réponses impulsionnelles.
Il faudrait donc au niveau du calcul du champ total ne pas se limiter aux pertes en
puissance mais conserver également l'information de phase.

Les outils de modélisation déterministes UWB existant dans la littérature sont
ceux proposés par Attiya [115] et Yao [116] [117] et celui que nous avons proposé [118]
[119]. Certains auteurs considerent I’étude de la diffraction subie par un signal UWB
proposé par Qiu [120] comme un modele déterministe UWB. Dans cette étude, il
s'intéresse aux distorsions et dispersions introduites sur une liaison par la diffraction.
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Bande Distance T Lns] Trms [n5] NPioas
Source (GHz) (m)
M o M [oa H o
AT&T [108] 4375-5625  1-15 - - 8.20 3.30 - -
AT&T [109] 2.8 08-105  6.93 - 7.35 345 - -
36.00 1448  38.61¢  803° 1958  7.64
Samsung/SAIT [111] [112 310 1-25
amsung/ 1] 2] 3 2 24.950  847° 2651 5220 23510 10.75°
4 . 10.04°  626° 878 434  36.1¢
T D 75 -5 1-1 _
ime Domain [75] 3-5 0 1424 597 1459¢ 3417  6L6¢
UGAN [104] 113 ) e 7740 227 9.94° 152 16716 9.4d¢

14.48" 3.03/ 12.94/ 1.38/ 31.27/ 16.86/

(a)  Analyse réalisée sur 3 chambres d’'un méme appartement

(b)  Analyse réalisée sur 2 chambres d’un méme appartement

(¢)  Analyse faite sur des configurations NLOS pour des distances de 0 - 4 m

(d)  Analyse faite sur des configurations NLOS pour des distances de 4 - 10 m

(e)  Analyse faite sur 45 points de mesures sur des distance de 9 - 13 m en NLOS
(f)  Analyse faite sur 109 points de mesures sur des distances de 7 - 17 m en NLOS

TaB. 2.8 — Comparaison des parametres traduisant 1’étalement temporel du canal
UWB en NLOS

S Bande Distance " PLo[dB] X
ource (GHZ) (m)
M o H o
AT&T [97] [74] 4.375 - 5.625 1-15 1.7 0.3 47.0 1.6 0.5
AT&T [114) 2-8 0.8 - 10.5 1.82 0.93 47.2 L5 0.6
CEA-LETI [110] 2-6 1-17 1.67 - -
Samsung/SAIT [111] [112] 3-10 1-25 1.187 / 2.48° 50.17 / 49.7° 0.93* / 1.50°
UCAN [104] [113] 216 1-17 1.67 - 4

(a)—-Analyse réalisée sur 3 chambres d'un méme appartement

(b)Analyse réalisée sur 2 chambres d’'un méme appartement

TAB. 2.9 — Comparaison des parametres traduisant les pertes de puissance liées au

canal UWB en LOS
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S Bande Distance " PLo [dB] X
ource (GHz) (m)
H o H o
AT&T [97] [74] 4.375 - 5.625 1-15 3.5 0.97 51.0 2.70 0.98
AT&T 08 -
[114] 2-8 105 3.34 0.73 50.4 2.60 0.90
CEA-LETI [110] 2-6 1-17 4.97¢ ) 7.247 B -
Samsung/SAIT [111] [112] 3-10 1-25 2.18¢ / 2.69" 52.2¢ / 52.7° 1.43% / 4.69°
5.13¢ /
UCAN [104] [113 21 - 2 -
(104] [113] 6 1-17 7.95f 4

Amalyseréalisée sur 3 chambres d’un méme appartement

o
s

Analyse réalisée sur 2 chambres d’'un méme appartement

Analyse faite sur 45 points de mesures sur des distance de 9 - 13 m en NLOS

—~ o~~~
=2
=

- O
NN

Analyse faite sur 109 points de mesures sur des distances de 7 - 17 m en NLOS

TAB. 2.10 — Comparaison des parametres traduisant les pertes de puissance liées au
canal UWB en NLOS

Les trois outils de modélisation déterministes proposés en UWB sont basés sur
I’OG et la TUD combinés avec une utilisation de techniques géométriques de déter-
mination de rayons.

Le modele proposé par Yao a la particularité de considérer des coefficients OG et
TUD dans le domaine temporel pour traduire les effets des interactions présentes dans
le canal de propagation. Ces coefficients temporels permettent d’exprimer directement
la réponse impulsionnelle de toute interaction isolée [121] [122] [123]. Cette approche
peut sembler appropriée pour la modélisation du canal de propagation en UWB, car
le signal reconstruit est une sommation des contributions de chacun des rayons. La
contribution de chacun des rayons au niveau du récepteur correspond a la convolution
successive des réponses impulsionnelles de chacune des interactions du rayon avec le
signal impulsionnel émis.

Toutefois, un outil de modélisation déterministe utilisant cette approche néces-
siterait beaucoup de ressources informatiques. En effet, tout traitement numérique
consistant a effectuer une convolution nécessite de la ressource mémoire. En ce sens,
bien que donnant des résultats satisfaisant, 'utilisation de ce modele peut devenir tres
limitante en terme de temps de calcul.

Le modele déterministe proposé par Attiya [115] considere les coefficients OG et
TUD exprimés dans le domaine fréquentiel. La détermination du signal re¢u en tempo-
rel se fait a travers l'utilisation d’une transformation de Fourier inverse. Ceci permet
d’utiliser directement toutes les formulations classiques traduisant le comportement
fréquentiel relatif aux différents phénomenes de propagation.



2.5 CONCLUSION 57

Une autre différence entre le modele déterministe proposé par Yao et celui proposé
par Attiya se situe au niveau de la prise en compte des antennes, laquelle n’est pas
faite dans celui de Yao. Le modele proposé par Attiya considere les antennes a tra-
vers l'insertion, dans I’expression du signal reconstruit, des formulations analytiques
traduisant leur rayonnement. Il s’intéresse principalement au cas d’antennes cornets
pour lesquelles il propose une technique de caractérisation temporelle [124].

La méme réponse impulsionnelle entre I’antenne d’émission et celle de réception ob-
tenue apres mesure dans une chambre anéchoique est appliquée sur chacun des rayons
directement dans le domaine temporel. Pour chacun des rayons, la fonction traduisant
I'effet des interactions apparaissant le long du rayon est obtenue apres transformation
de Fourier inverse. Ainsi, la détermination du signal requ apres les antennes se fait
par sommation de I’ensemble des contributions de chacun des rayons. Chacune de ces
contributions est obtenue par convolution de la réponse impulsionnelle entre antennes
avec la fonction traduisant l'effet du canal sans les antennes. Il apparait donc que
cette méthode présente I'inconvénient de considérer une réponse impulsionnelle d’an-
tennes pour insérer leur comportement dans le modele et d’appliquer la méme réponse
impulsionnelle pour tous les rayons.

Le modele déterministe élaboré pendant la these est le premier proposé pour
I'UWB [118]. La premiére contribution sur ce modele mettait principalement en évi-
dence la synthese du signal recu en adoptant un formalisme qui permet de traiter le
canal rayon par rayon [I1§]. Par la suite, une description plus complete a été faite
[119] [125]. L’évolution apportée par rapport a la premiére proposition a consisté en
une meilleure description de la prise en compte de chacun des éléments constitutifs
du canal.

Ce modele est assez proche de celui proposé par Attiya [I15]. Contrairement a
ce dernier, les antennes sont mieux prises en compte dans le modele proposé. Aussi,
chaque rayon est pondéré par la fonction d’antennes, définie dans le domaine fréquen-
tiel, qui correspond aux bonnes directions de départ et d’arrivée du rayon.

2.5 Conclusion

Ce chapitre a porté sur la description générale du canal de propagation. A partir
d’une présentation des méthodes classiques liées a ’étude du canal de propagation,
I’accent a été mis sur la caractérisation du canal de propagation en UWB.

Tout d’abord, des généralités relatives au canal de propagation radio ont été pré-
sentées. Elles ont porté sur la présentation des parametres caractéristiques du canal,
sur la description des phénomenes physiques liés a la propagation en espace libre, et
sur la considération des antennes comme éléments indissociables du canal radio.

Ensuite, les techniques traditionnelles permettant de modéliser le canal de propa-
gation ont été décrites. La description a porté sur une définition des deux principaux
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types de modélisation utilisés : la modélisation déterministe et la modélisation statis-
tique. Une présentation des techniques de mesure et de simulation du canal couram-
ment utilisées a également été détaillée.

Enfin, la présentation de la modélisation du canal de propagation UWB a été
exposée. On s’est attardé sur une description de deux modeles statistiques proposés
pour 'UWB : le modele IEEE 802.15.3a et le modele IEEE 802.15.4a. Puis, les cam-
pagnes de mesures temporelles et fréquentielles réalisées en UWB ont été présentées.
Cette section s’est achevée par une description des modeles déterministes proposés
pour 'UWB en faisant ressortir les particularités de chacun de ces modeles.

Le chapitre suivant décrit le modele déterministe que nous proposons pour 1’étude
du canal UWB.
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3.1 Introduction

Comme énoncé dans le chapitre précédent, les modeles déterministes sont basés
sur la théorie de la propagation des ondes électromagnétiques. Ils sont utilisés pour
prédire le signal recu a partir d'une connaissance de I’environnement de propagation.

Il est intéressant de constater qu’avec la technologie UWB, les réponses impul-
sionnelles obtenues font apparaitre des phénomemes physiques partiellement ou to-
talement isolés. Ces derniers peuvent étre associés a des mécanismes de propagation
précis et identifiables. Il y a donc un rapprochement naturel a opérer entre les modeles
déterministes utilisant des approches a base de rayons et la technologie UWB.

Dans la littérature [117] [115] [I19], les modeles déterministes proposés pour 'étude
du canal de propagation UWB sont majoritairement basés sur une utilisation conjointe
de 'OG/TUD et d’une technique de détermination de rayons.

Dans ce chapitre, la modélisation déterministe que nous proposons pour I’étude du
canal de propagation UWB est décrite. Cette modélisation utilise ’'OG/TUD combi-
née a une technique de détermination de rayons. ’OG et la TUD ont été modifiées
pour tenir compte de la possible stratification des matériaux rencontrés en environ-
nement indoor par les signaux UWDB.

La section présente les différentes formulations analytiques retenues pour ex-
primer le champ au niveau du point de réception.

La section décrit le formalisme adopté pour le modele. L’expression du signal
regu, a partir de la forme d’onde et des contributions de chacun des rayons, est dé-
taillée. Cette expression fait ressortir la prise en compte, dans la reconstruction du
signal recu, des caractéristiques des antennes. Ces caractéristiques sont considérées
dans le domaine fréquentiel.

En ce qui concerne la synthese du signal recu, la forme d’onde émise correspond a
un signal UWB. La section porte sur la description de la génération de cette forme
d’onde, laquelle est obtenue de maniere a respecter un gabarit de densité spectrale de
puissance relatif aux spécifications liées a la régulation. La régulation considérée ici

est celle de la FCC (Fig. [1.1]).

La section présente quelques résultats obtenus a partir de I'outil de simulation
developpé dans le cadre de la these. Cet outil repose sur une implémentation du modele
décrit dans les sections précédentes.

3.2 Bases théoriques

Toute méthode utilisée pour le calcul d'une intégrale complexe ou consistant en la
résolution d’une équation différentielle, qui conduit & un résultat d’autant plus précis
qu’'un parametre donné tend rapidement vers une certaine limite, est une méthode
asymptotique [126].
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L’OG et la TUD, présentées dans cette section, sont des méthodes asymptotiques.
Elles sont utilisées comme bases théoriques du modele déterministe décrit dans ce
chapitre.

Cette section présente les techniques électromagnétiques utilisées pour la réalisa-
tion du modele déterministe et se découpe en deux sous-sections. La premiere sous-
section rappelle les fondements de I’'OG moderne et les expressions des champs inci-
dent, réfléchi et transmis. La seconde section introduit la TUD utilisée pour le calcul
du champ diffracté.

L’apport principal de cette section est I'expression des coefficients de réflexion,
transmission et diffraction dans le cas d’interfaces stratifiées. L’épaisseur de ces in-
terfaces ainsi que les bases entrante et sortante des différentes interactions sont aussi
prises en compte dans les différentes formulations développées.

3.2.1 Optique Géométrique moderne
3.2.1.1 Généralités
Historique

Initialement, ’'OG a été développée pour I'analyse de la propagation des ondes
lumineuses, qui correspondent a des fréquences élevées. Dans les problemes de propa-
gation, elle n’est valable que pour des fréquences supérieures a 100 MHz.

Avant les travaux de Luneberg et Kline [127], 'OG ne tenait pas compte des no-
tions de phase et de polarisation. Au 201™¢ si¢cle, une connexion rigoureuse entre ’'OG
et les équations de Maxwell a été établie, donnant naissance a I’Optique Géométrique
moderne.

Propriétés des ondes électromagnétiques monochromatiques

Considérons une onde électromagnétique monochromatique de pulsation w, les
champs électrique E(5, w) et magnétique H (3, w) correspondant & cette onde, au point
d’observation P dont la position spatiale est définie par le vecteur §, satisfont aux
équations de Maxwell exprimées dans un milieu inhomogene libre de charges de per-
mittivité e(5) et de perméabilité u(s) [128].

Les équations de Maxwell , , et (3.4) sous entendent une dépendance

temporelle en e*/“' des champs.

V X E(5,w) + jou(H)H(S, w) = 0 (3.1)

V x H, w) - jwe(HES,w) =0 (3.2)
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V- |[eDEGF w)| =0 (3.3)

V- [u®HE w)] =0 (3.4)

Pour un milieu diélectrique homogene, la permittivité et la perméabilité sont in-
dépendantes de la position (e(5) = € et u(5) = p). Dans la suite, nous considérons donc
le cas simplifié ou tous les milieux sont homogenes.

Pour I'étude des problemes de propagation dans des milieux homogenes, les équa-
tions de Maxwell peuvent se réarranger et conduire a 1’équation de Helmholtz vecto-

rielle (3.5)) :

VU (S, w) + KU w) =0 (3.5)
ou

o U (5, w) représente le champ électrique ou magnétique.

e k correspond au nombre d’onde du milieu de propagation. Il peut s’exprimer

par :
2 2
k=wA\fep = Z=-= VAT (3.6)
A A
avec,
(a) Aet A : les longueurs d’onde respectivement dans le milieu de propagation

et dans le vide,

(b) € et p, : les permittivité et perméabilité relatives du milieu par rapport au
vide, lesquelles sont définies par :

€ = €. — j60oA (3.7)

Hr = 1, = i, (3.8)
(¢) o :la conductivité du milieu.

Dans la suite du document, les milieux sont supposés de perméabilité relative égale a
l'unité (u, = 1).

A partir des équations de Maxwell et de Helmholtz, on peut établir certaines
propriétés des ondes électromagnétiques :

e Dans un milieu homogene, I'énergie se propage le long de trajectoires rectilignes,
orthogonales au front d’onde. Les fronts d’onde sont définis par les surfaces
d’onde (amplitude et/ou phase constante) qui peuvent étre planes, sphériques,
cylindriques ou quelconques. Un ensemble de rayons constitue un faisceau ou
tube qui s’appuie sur deux segments caustiques (AB et CD sur la figure .
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e [’énergie transportée par un rayon est continue dans le temps et dans ’espace,
en amplitude et en phase.

e Les rayons vérifient le principe de Fermat, qui établit que la longueur optique du
chemin parcouru par un rayon constitue un extremum. On retrouve ainsi dans un
milieu homogene le résultat classique selon lequel les ondes électromagnétiques
se propagent en ligne droite.

Caustiques

0
§ direction

-
0\ P(s) de propagation

P(0) —_—

F1a. 3.1 — Tube de rayons, caustiques et base locale

Principe de localité du champ

Il existe toujours une échelle pour laquelle une onde peut étre considérée comme
localement plane. Ce qui permet de généraliser les propriétés des ondes planes trans-
verses électromagnétiques a toutes les ondes électromagnétiques [129]. C’est le principe
de localité des ondes électromagnétiques. Les champs électrique et magnétique sont
strictement transversaux a la direction de propagation §. Le vecteur champ électrique
est donc contenu dans un plan perpendiculaire a la direction de propagation. Le triedre
(ﬁ H ,8) est orthonormé direct et respecte la relation :

E = \/g(ﬁ X ) (3.9)

Ainsi, on peut limiter I’étude au champ électrique E , lequel s’exprime dans une
base locale B = (8,0, ¢) dépendant de la direction de propagation (Fig. .
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Dans la suite du document, il est fait usage d’un abus de notation consistant a
confondre le vecteur E avec sa représentation vectorielle E.

Expression du champ en Optique Géométrique

L’expression du champ électrique en OG est issue des travaux de Luneberg et
Kline sur les équations de Maxwell [50] par :

E(s) = A(s, p1, p2) E(0) e ¥ (3.10)
0 0
E(s) = | Eo(s) | =A(s,p1,02)| Eg0) | e0 (3.11)
Ey(s) B E4(0) B

avec,

o A(s,p1,p2) : le rapport entre les amplitudes des champs E(s) et E(0). Il est encore
appelé facteur de divergence :

P1P2
(o1 + )2 + )

A(s,p1,p2) = (3.12)

s : la distance parcourue entre P(0) et P(s) (Fig. [3.1)),

W(s) = s : une fonction de phase au point d’observation P(s),

E(0) : le champ électrique au point P(0),

1 et py 1 les deux rayons de courbure principaux du front d’onde, mesurés sur
le rayon central au point de référence P(0). Ce point correspond & la position
de la source ou d'un point d’interaction entre 'onde et une surface.

Le champ électrique étant transversal a la direction de propagation §, la compo-
sante selon § est donc nulle. Par la suite, le champ sera donc exprimé dans sa base B
sans sa composante selon § tel que :

| Eo(s) | _ Ey(0) ks
E(s) = [ Ey(s) ]B = A(S,Pl,pZ)[ E,(0) ]Be J (3.13)

Les rayons de courbure, p; et p,, varient le long de la trajectoire du rayon. Ils
doivent étre recalculés a chaque fois qu'un rayon rencontre un obstacle, car les inter-
actions modifient les trajectoires. En fonction de I'obstacle rencontré, interviennent
différents phénomenes : réflexion, réfraction, multiple réfraction (ou transmission) et
diffraction. Chacun de ces phénomenes fait intervenir des rayons de courbure et une
expression du champ spécifiques.
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3.2.1.2 Changement de base locale

Soit un champ électrique exprimé dans une base donnée By, si 'onde correspondant
a ce champ subit une interaction, le champ doit étre exprimé dans une nouvelle base
locale correspondant a la base d’entrée B, de l'interaction. Pour cela, on utilise la
matrice de changement de base MBi1—8:

_ E(xz (0) _ B,—-B; qu (O)
E(0) = l £y (0) L =M [ Ey (0) Ll (3.14)

avec,

e B, = (5,,a1,51) : la base orthonormée directe dans laquelle est exprimé le champ
incident,

e B, = (8,,,6,) : la base orthonormée directe correspondant a la base locale
d’entrée de l'interaction,

o MBi=B2 . |a matrice de passage permettant d’exprimer le champ incident dans
la nouvelle base. Elle correspond a une projection des vecteurs @, et 5; dans la

base B, :
MPBi—B: = 6:Y2'6:Y1 @ - 315
[ Ba-ar B2-Ph ( )

3.2.1.3 Champ incident

On désigne par champ incident, le champ rayonné par une source S en direction
d’un point d’observation P situé & une distance s'. L’expression de ce champ se déduit
de la relation 1) avec application de la matrice de passage M®~® par :

Ei(s)

£ (3.16)

E'(s)) = [

i e | Ej0) —jks
:| = A(S’p]7p2) MB B [ I :| e W
B" B!

E' (0)
avec,

o p} et p) : les deux rayons de courbure principaux du front d’onde incident au
point de référence S,

e B = (§,¢,2)) : une base locale orthonormée directe a '’émission. Elle correspond
a la base décrite par la direction §. Si on considére un repere sphérique, élil et
¢, peuvent étre assimilés aux vecteurs &y et é, qui forment avec § une base

orthonormée directe.
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Al AP AP

e B =(-§,¢/,¢)) : une base locale orthonormée directe a la réception. Elle corres-
> =L

pond a la base décrite par la direction —s'. Si on considere un repere sphérique,
e, et &' peuvent étre assimilés aux vecteurs &, et —¢4 qui forment avec —s' une
base orthonormée directe.

e MB—B: la matrice de passage qui permet d’exprimer le champ incident au point
P dans la bonne base. Cette matrice correspond a une projection des vecteurs
¢ et & dans la base B

BB _ | €€ e”-é’.+ 10
M _[éi-él’l e e | |0 -1 (3.17)

En fonction de la nature des rayons de courbure principaux au point S, on distingue

trois types d’onde incidente (Tab. .

, Valeur de  Valeur de Expression du Front d’onde
Type de 'onde .
01 02 champ incident
Plane p1 — Py — 0 E/(s') = MB=B" Ei(0)e/* Plan caustique
ca P1— X p2—0 reiy — L nABIoB i kst . .
Cylindrique o1 — 0 7 — oo E'(s") = e M E'(0)e Ligne caustique
Sphérique p1—0 p2— 0 E'(s) =+ MB =P Ei(0)e*  Point caustique

TAB. 3.1 — Les principaux types d’onde
Dans la suite du document, nous ne considérerons que des fronts d’onde sphériques.

3.2.1.4 Champ réfléchi

Le champ recu au point P apres réflexion d’un faisceau de rayons en un point Q,
situé a une distance s' du point source S et a une distance s” du point P constitue le
champ réfléchi.

Expression du champ réfléchi en Optique Géométrique

L’expression du champ réfléchi E'(s") au point d’observation P, situé a une distance
s" du point de réflexion Q,, découle de I'expression fondamentale du champ de 'OG
(13.13)).
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base locale B"

base locale B

r

F1G. 3.2 — Définition des bases locales d’incidence et de réflexion

La loi de la réflexion, issue du principe de Fermat, définit de fagon unique le point
de réflexion Q,. Les directions de propagation des rayons incident et réfléchi, § et §,
sont conditionnées par la normale a la surface selon la relation (3.18)) [130].

ax(s§-5)=0 (3.18)

Ici, les plans d’incidence et de réflexion sont confondus et les angles d’incidence 6;
et de réflexion 6, sont égaux (Fig. . Le plan d’incidence est défini par la normale
i et le rayon incident donné par le vecteur §. Le plan de réflexion est défini par la
normale 71 et le rayon réfléchi donné par le vecteur §".

Le principe de localité stipule que si la surface réfléchissante a des rayons de
courbure principaux grands devant la longueur d’onde, la réflexion apparait comme
un phénomene localisé provenant des points de phases stationnaires de 1'objet. Ces
régions sont appelées les points spéculaires. Pour I'expression du champ réfléchi, le

principe de localité revient & introduire une dyade de réflexion R, laquelle s’exprime
en fonction des coefficients de réflexion R et R, par :

=l

_ [ 18“ I?L ] (3.19)

Ainsi, le champ réfléchi E"(0) au point Q,, défini dans la base Bi, dépend unique-
ment de la dyade R et du champ incident E(s") défini dans la base B au niveau de ce

"l ’\l Al

point. Aussi, un passage du champ dans la bonne base locale d’incidence B = e el
est nécessaire.

E’(0) = R M*~F Ei(s) (3.20)
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Dans la relation 1} B = (§', &, B) correspond & la base orthonormée dans laquelle
le champ incident E'(s) est défini. & et B désignent un couple arbitraire de vecteurs
orthonormés tel que B est directe. La matrice de passage MB~® permet de décrire le
champ E/(s") dans la base B'.

™

i,
Il

1
1

Y Gt [ N

ﬁ) e

] (3.21)

(o
'_

>

Q>

Le champ réfléchi E’(s") au point d’observation P s’exprime dans la base locale
réfléchie B" = (§", éﬁ, e') par :

E'(s) = A(s", 0}, p}) R MP~B Ei(s') e (3.22)
Les rayons de courbure principaux p| et p5 de I'onde refléchie dépendent de ceux

de l'onde incidente. Dans le cas d’une surface plane, on a p] = p! et p) = pb.

Bases des rayons incident et réfléchi

La connaissance de la direction de propagation du rayon incident § et de la normale
A permet de définir les bases locales B’ et B”. En effet, élil et ¢ sont paralleles aux plans

d’incidence et de réflexion, et &, = & sont perpendiculaires & ces mémes plans (Fig.

3-2).

¢ =§xn (3.23)
e =2, x§ (3.24)
=2 x§ (3.25)

Coefficients de réflexion

Dans l'expression de la dyade de réflexion R, les deux éléments R et R, sont les
coefficients de réflexion parallele et orthogonal au plan d’incidence. Ils traduisent les
modifications en phase et en amplitude introduites par le phénomene de réflexion sur
chacune des composantes du champ.

Généralement, en indoor, les interfaces rencontrées présentent une épaisseur. Aussi,
les coefficients de réflexion utilisés dans le calcul de champ doivent prendre en compte
cette épaisseur. Nous introduisons donc dans le cas d’une réflexion sur une surface de
permittivité €, et d’épaisseur e les coefficients parallele et orthogonal suivants :
2j8

1 — e 2P

1- FﬁLe‘zf‘Sezf‘S

e =
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ol,
e I, sont les coefficients donnés par les formules de Fresnel dans le cas d'une
surface plane et infinie de permittivité e, :

.cosb; — Ve, — sin® 6,

I =2 5 (3.27)
€ cosO; + Ve — sin” 6,
cosf; — Ve — sin” 6;

T, = & (3.28)

cosf; + Ve — sin 6;

Dans le cas d’une surface parfaitement conductrice (o0 — o), les coefficients de
réflexion s’expriment a un déphasage de & pres par :

M=+1 T,=-1 (3.29)

e § et § sont les termes de phase associés aux retards introduits par chacun des
champs réfléchis (Fig. [3.3).

5=kl (3.30)
, d

avec,

(a) k, = ko+/€ : le nombre d’onde dans le milieu de permittivité e,

(b) I =e/cosb, : la longueur d’'un aller simple dans le milieu,

(c) 6; : angle d’incidence par rapport a la normale de I'interface,
)

(d) 6, : Pangle de réfraction dans le milieu. Il est défini par la relation :

1
sin6, = sin 6; (3.32)
Ve

Les expressions de R, présentées ne tiennent pas compte de la rugosité éventuelle
des surfaces. Pour I'introduire, on peut multiplier les coefficients I'j , par le facteur de
rugosité p [127] [I31] [132].

p= e—2(k Ah cosG,-)2 (333)

Dans la relation (3.33)), k correspond au nombre d’onde du milieu de propagation
et Ah est la déviation standard de hauteur de l'interface rugueuse.
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NN
\\ Rayons
/ transmis
Rayons \\
réfléchis
0;
O
0;
e
Rayon incident
NN
| X d = 2lsin 6; sin 6,
e

Fiac. 3.3 — Illustration de la réflexion d’'une onde plane sur une interface diélectrique
d’épaisseur e
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Influence de 1’épaisseur sur le champ réfléchi

Pour illustrer 'influence de ’épaisseur de la paroi sur le champ, on considere un
matériau (Fig. avece. =4, 0 =0.055/m. La ﬁguremontre, pour une fréquence
fixée a 3 GHz, les modifications apportées sur le module des coefficients de réflexion
|| et L pour différentes épaisseurs e. On peut noter que la modification de 1’épaisseur
agit sur le module des coefficients. Ce phénomene est surtout observé pour des angles
d’incidence inférieurs a I’angle de Brewster.

1 T T T T T T T T B 1 T T T T T T T T
—— pas d’epaisseur —— pas d’epaisseur o
09| —=—e=5cm al 09-|—=—e=5cm q
e=10cm e=10cm ;
0.8 e=15cm 1 0.8 e=15cm 1
——e=20cm ——e=20cm
071 . 07-
0.6 1 0.6 )
0.5- 1 0.5-
0.4+ q 0.4 el
03k : ] 03k
| e o |
0.2 | 0.2¢
0.1 1 0.1
0 . . . . . ] . . 0 . . . . . . . .
0 10 20 30 40 50 60 70 80 20 0 10 20 30 40 50 60 70 80 20
angle (degres) angle (degres)
(a) Module du Coefficient || (b) Module du Coefficient L

F1G. 3.4 — Evolution du module des coefficients de réflexion en fonction de I’angle
d’incidence 6; pour une fréquence fixée a 3 GHz et pour différents épaisseurs e du
matériau

Lorsqu’on considere I'incidence normale (6; = 0°) d’un signal impulsionnel UWB
sur un matériau stratifié, I’épaisseur e de ce matériau modifie la forme du signal recu
(Fig . Le signal impulsionnel considéré est obtenu a partir de la relation . Il
couvre une bande de fréquence B_jggg5 = 2 GHz autour d’'une fréquence f. = 4.1 GHz.
Ces modifications sont dues aux interférences constructrives ou destructives des impul-
sions issues des réflexions multiples dans le matériau [133]. En fonction de la largeur de
I'impulsion et de I’épaisseur du matériau traversé, on peut avoir des interférences plus
ou moins destructrives ou parfois une complete séparation de chacun des multitrajets
liés aux échos dans le matériau.

Des études concernant I'influence de la permittivité ont été menées par Plouhinec
[134][135]. Ces études ont montré des variations périodiques du module et de la phase
des coefficients de réflexion pour une fréquence donnée. Ces variations sont d’autant
plus importantes que la partie réelle de la permittivité est grande et la partie imagi-
naire petite. Cependant, lorsque la fréquence ou I’épaisseur e augmentent, ’amplitude
de ces variations devient négligeable.
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——e=5cm —o—e=5cm
0.81 e=10cm|+ 0.8- e=10cm|q

—o—e=15¢cm —o—e=15cm

——e=20cm|+ 0.6 o ——e=20cm|

01

-0.8- 1 -0.8[ q
] . . . . . . . R . . . . . .
-2 -1 0 1 2 3 4 5 6 -2 -1 0 1 2 4 5 6
retard (ns) retard (ns)
(a) Coefficient || (b) Coefficient L

FiG. 3.5 — Evolution des coefficients de réflexion normalisés en fonction de 1’épaisseur
e de matériau dans le cas de l'incidence d'un signal impulsionnel UWB

3.2.1.5 Champ réfracté et transmis

Le champ réfracté (ou transmis) est le champ re¢u en un point P apres réfraction
(ou multiple réfraction) d’un faisceau de rayons en un point Q, situé sur une interface,
a une distance s' du point source S et a s' du point P.

E base locale B

Plan tangent
a la surface
de réfraction

Fi1G. 3.6 — Définition des bases locales d’incidence et de transmission



3.2 BASES THEORIQUES 73

Expression du champ réfracté et transmis en OG

L’expression du champ transmis E'(s") au point d’observation P, situé a une dis-
tance s* du point de transmission, découle également de I'expression fondamentale du

champ en OG (33.13)).

La loi de la réfraction, appelée loi de Snell-Descartes, est issue du principe de
Fermat. Elle établit la relation entre les angles d’incidence 6; et de transmission 6,
(Fig. B.6]). Au niveau d’une interface et dans le sens air — matériau, cette relation
s’exprime par :

sin@; = e, sin 6, (3.34)

Le principe de Fermat implique que les plans d’incidence et de transmission sont
confondus et définis par les directions des rayons incident § et transmis §, et la
normale 71 a la surface de réflexion. Comme dans le cas de la réflexion, la transmission
peut étre considérée comme un phénomene localisé. Aussi, pour exprimer le champ

transmis, on introduit une dyade de transmission T. Cette dyade s’exprime en fonction
des coefficients de transmission :

=3

_ [ f)“ TOL ] (3.35)

Le champ E/(0) apres transmission au point Q, dépend uniquement du coefficient

T et du champ incident E'(s’) au niveau de ce point, en prenant soin de bien définir
G si s

le champ incident dans la base locale d’incidence B' = (§, éy» ")

E'(0) = T M*~% Ei(s) (3.36)

Dans la relation 1} B = (§,a,p) correspond a la base orthonormée dans la-
quelle est défini le champ incident E'(s’). La matrice de passage MB~® permet comme
dans le cas du champ réfléchi d’exprimer le champ entrant E(s') dans la base locale
d’incidence B'.

Le champ transmis E/(s) au point d’observation P s’exprime dans la base locale

de transmission B’ = (s, éltl’ é') par :

E'(s) = A(s', pl, o) T MP= Ei(s) ¢/t (3.37)

Dans le cas d’une réfraction simple, s' correspond & la distance entre P et Q,.
Comme P se trouve dans l'interface, la constante de propagation tient compte de
la vitesse de propagation qui dépend des propriétés diélectriques de I'interface. Pour
une réfraction multiple (ou transmission), s' correspond a la distance entre P et Q, a
laquelle on retire la distance de propagation dans I'interface, laquelle est obtenue en
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considérant une propagation dans le vide. Car dans le cas d’une réfraction multiple,

le déphasage 1ié & la propagation dans l'interface est directement introduit dans T.

La divergence d'un rayon transmis est donnée par la relation :

A(st pt pt) — ptlpIZ (3 38)
e (0} + $)(ph + 57) '

ou,

e o' est le premier rayon de courbure principal de ’onde transmise. Son expression
1
differe en fonction du type de réfraction. On aura la relation (3.39|) pour une
réfraction simple et (3.40) pour une réfraction double.

pi=pra’ (3.39)
o =p +al (3.40)

e p), est le second rayon de courbure principal de I'onde transmise. Son expression
differe également en fonction du type de réfraction. On aura la relation (3.41])
pour une réfraction simple et (3.42)) pour une réfraction double [134].

s = o (3.41)
0, = p + ay’l (3.42)
1 ;
[ = ¢ a= y = cos (3.43)

cos 6,

~ cosb, Ve

Bases des rayons incident et transmis

La connaissance de la direction de propagation du rayon incident § et de la normale
i permet de définir les bases locales B’ et B’. En effet, élil et éltl sont respectivement
paralleles aux plans d’incidence et de transmission, et &', = &' sont perpendiculaires
a ces mémes plans. La détermination de élil et & se fait en appliquant les relations

(3:23) et (3.24). Et & est obtenue a partir de la relation (3.44)). Le plus souvent, les

bases B! et Bt, apres une double réfraction, sont identiques car s = s'.
bl )

g =2 xs (3.44)
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Coefficient de transmission

Dans l'expression de la dyade de transmission, les deux éléments Tj et T, sont
respectivement des coefficients de transmission parallele et orthogonal au plan d’in-
cidence. Ils traduisent les modifications en phase et en amplitude introduites par le
phénomene de transmission sur chacune des composantes du champ.

Dans le cas d’'une réfraction simple et d'une surface plane, leurs expressions sont
données par les relations (3.45) et (3.46). Il s’agit ici d'une réfraction dans le sens
air — materiau. Pour la réfraction dans le sens milieu — air, on remplace €, par Ei

r

1+ F” 2 \/E_r cos 6;
” = =
Ve € cosO; + Ve, — sin’ 6;

2cos 6,
T,=1+T, = o (3.46)

cosf; + Ve — sin’ 6;

Dans les relations ((3.45) et (3.46)), I'; et ', correspondent aux coefficients de ré-
flexion de Fresnel définis par les relations (3.27) et (3.28)).

Dans le cas d'une réfraction double (transmission), 7 et T, s’expriment par la
relation . En effet, dans les cas d'une propagation indoor, les interfaces rencon-
trées sont stratifiées et donc présentent une épaisseur e. Aussi, il est important d’en
tenir compte dans le calcul du champ transmis. La relation correspond a une
transmission air — matériau — air (Fig. |3.3)).

(3.45)

(1-T2 )e 200 g2

. oo
1- Fﬁ | €720 g2)0

(3.47)

e =

Une expression du coefficient de transmission considérant une interface avec plus
de deux matériaux est proposée dans [136].

Comme dans le cas de la réflexion (3.26), I'jL, 6 et & sont des termes exprimés

a partir des relations (3.27)), (3.28), (3.30) et (3.31). Pour la prise en compte d’une
rugosité des surfaces rencontrées, la démarche est identique au cas de la réflexion.

Influence de I’épaisseur sur le champ transmis

On considere la configuration de la figure avec un matériau tel que €. = 4
et o = 0.055/m, et trois angles d’incidence (6; = 0, 30 et 60°). La figure illustre
I’évolution du coefficient de transmission en temporel en fonction de I’épaisseur lorsque
I’'onde incidente correspond a un signal impulsionnel UWB.

Comme pour la réflexion, on observe des modifications de la forme du signal
en fonction de I’épaisseur. Ces modifications sont engendrées par les interférences
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constructrives ou destructrives des impulsions issues des échos aux interfaces maté-
riaux air.

L’évolution des coefficients de transmission montre une faible influence de 1’angle
d’incidence. Toutefois, au voisinage de 'angle de Brewster (environ 60 ° pour le maté-
riau considéré) une atténuation est observable sur la composante L du coefficient de
transmission, bien qu’on puisse s’attendre a une transmission totale dans le cas d’'une
seule réfraction simple. Dans le cas d’une double interface, I’onde subit une réflexion
sur la seconde interface. Il n’y a donc pas de phénomene de transmission totale liée a
I’angle de Brewter.

Une étude de l'influence de la permittivité a été menée sur la transmission [134]
[135] ; elle a montré que ce parametre combiné avec I’épaisseur de l'interface avait
une influence importante sur le facteur de divergence des coefficients de transmission.
Contrairement au cas de la réflexion, les fronts d’onde principaux de la transmission
dépendent des propriétés diélectriques de l'interface rencontrée (3.40) ([3.42)).

3.2.2 Théorie Uniforme de la Diffraction
3.2.2.1 Généralités

Les ondes électromagnétiques sont continues, en amplitude et en phase, dans le
temps et dans l'espace. Cependant, I’OG n’assure pas la continuité du champ total.
Elle prévoit des zones ot le champ est nul (zones d’ombre).

En 1953, Keller propose une généralisation de I’OG afin de tenir compte des rayons
diffractés, et énonce les trois postulats(!) sur lesquels reposent la TGD® [137] :

Postulat 1 : Le rayon diffracté satisfait au principe de Fermat généralisé
Ce postulat permet de définir la position du point de diffraction et la direction

des rayons diffractés en fonction des caractéristiques de l'obstacle diffractant
[138] :

e Si un rayon incident est diffracté par la ligne de discontinuité d’un diedre,
I’ensemble des rayons diffractés forme un cone appelé cone de Keller avec
pour axe de révolution la ligne de discontinuité du diedre. Le demi-angle
Bo au sommet du cone est identique a celui formé par la direction du rayon
incident avec 'aréte diffractante : il s’agit de 'angle de Keller. Dans le cas
particulier ou le rayon incident arrive perpendiculairement a I’aréte, le cone
de Keller devient un plan, perpendiculaire a I'aréte.

e Une pointe illuminée par une onde incidente se comporte comme une se-
conde source rayonnant dans toutes les directions. Aussi, elle correspond a
un point caustique du faisceau de rayons diffractés.

(MUn postulat est une proposition que I'on demande d’admettre comme vrai sans démonstration
(2)Théorie Géométrique de la Diffraction
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2 T T T T 2 T T T T T
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e=10cm e=10cm
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——e=20cm ——e=20cm
1 1 1
0.5 0.5 1
-0.5- -0.5 1
-1 -1 1
-1.5F -1.5 B
_2 . . . . 2 . . . . .
-2 -1 5 -2 -1 3 4 5 6
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-2 -1 5 -2 -1 3 4 5 6

2
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(e) Coefficient || - 6; = 60°

2
retard (ns)

(f) Coefficient L - 6; = 60°

Fic. 3.7 — Evolution des coefficients de transmission en fonction de I’épaisseur e
du matériau dans le cas de l'incidence d'un signal impulsionnel UWB pour 6; =
0O;30et 60°
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e Si un faisceau de rayons arrive tangentiellement a une surface, il engendre
un faisceau de rayons diffractés qui se propage le long de la géodésique®
de la surface du corps diffractant et quitte la surface tangentiellement. Il
s’agit d’une diffraction de surface.

Postulat 2 : Le rayon diffracté satisfait les lois de ’OG loin du point diffractant

Si on consideére un point P situé & une distance s¢ du point diffractant, le champ
diffracté est un faisceau de rayons respectant les lois de I’OG. Son expression
E¢(s%) est donnée par la relation . Dans la relation @, le point de
référence correspond au point de diffraction Q, (Fig. , p? et pd sont les deux
rayons de courbure principaux du front d’onde diffracté.

E'(s7) = A(s?, p?, p?) e " E4(0) (3.48)

Postulat 3 : La diffraction est un phénomene local en hautes fréquences

Par analogie avec les phénomenes de réflexion et de transmission, les champs
diffracté E“(0) et incident Ei(s’) au point Q, sont reliés par I'intermédiaire d’une
dyade D [139]. Cette dyade introduit les coefficients de diffraction de I'onde. Ils
sont calculés a partir des solutions asymptotiques des problemes canoniques.
Aussi, pour la diffraction par diedre ou l'aréte est confondue avec I'une des

caustiques du faisceau diffracté, la dyade D est déterminée par la limite calculée
au point de diffraction ([3.49)).

lim \/;g E‘(0) = DE(s") (3.49)
05—0

La TGD permet donc de résoudre le probleme de l'existence du champ dans les

zones d’ombre de I’OG. Cependant, elle présente une singularité a I'interface de pas-
sage d'une zone éclairée vers une zone d’ombre. Aussi, en 1962, la théorie a été com-
plétée par Kouyoumjian et Pathak afin d’assurer la continuité du champ total en tout
point de l'espace [I39] ; on parlera désormais de TUD.

Par la suite, Burnside et Burgener ont proposé un formalisme de la TUD dans le

cas de la diffraction tridimensionnelle sur un coin de petite épaisseur [140]. Beaucoup
d’autres auteurs ont également étudié la diffraction simple, double, la slope diffraction
dans le domaine fréquentiel [141] [142] [143] [144] et dans le domaine temporel [121]
[123]. Nous allons nous intéresser principalement & l’expression du champ diffracté
dans le domaine fréquentiel. Le cas considéré est celui de la diffraction par un diedre
métallique ou diélectrique.

Blune géodésique représente un (ou le) chemin le plus court entre deux points.
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3.2.2.2 Champ diffracté

L’expression du champ diffracté donnée par I’équation correspond donc a la
diffraction par un diedre. Pour ce type de diffraction, la ligne de discontinuité étant
confondue avec 'une des caustiques du faisceau diffracté, le rayon de courbure pg,
encore appelé rayon mineur, s’annule.

E4(s) = AGs%, pd, pd — 0) D MB=B Ei(s') o/’ (3.50)

ou,

e A(s) est le facteur de divergence du rayon diffracté par le diedre et s’exprime

par
o
1

A(s?,pfp5 — 0) = T (3.51)

e D est la dyade qui permet d’introduire les coefficients de diffraction. Cette dyade
peut s’écrire différemment en fonction de la nature du rayon diffracté qui peut
étre bidimensionel (2D) ou tridimensionel (3D).

e La matrice MB~®' permet de décrire le champ incident, initialement exprimé
dans la base B, dans la base d’incidence de la diffraction B’ = (§¢, élil’éi)‘ Le
champ diffracté E?(s?) est défini dans la base de diffraction B = (§¢, éﬁ’, é9).

La loi de la diffraction, issue du principe de Fermat généralisé, relie I'angle de

Keller B, aux directions des rayons incident § et diffracté s ainsi qu’a la tangente 7

de I'aréte du diedre (Fig. au point de diffraction Q, par la relation (3.52)).

§-f=35"1=cospy (3.52)

Les plans d’incidence et de diffraction sont ainsi définis par la tangente a 'aréte
f et par les directions des rayons incident et diffracté respectivement. En général, ces
deux plans ne sont pas confondus, comme l'illustre la figure Aussi, les vecteurs
des bases B’ et B¢ se définissent comme suit :

. . f . S
ey =—8 X — ; e =58 xe 3.53
Il Slnﬁo ) 1 I ( )

A

Ad _ a ! sd _ ad o 4
eﬁ’ = §x — ; ¢l =5 x el‘f (3.54)
sin S
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i

Plan d’incidence

base locale B!

F1G. 3.8 — Définition des bases locales d’incidence et de diffraction

3.2.2.3 Coefficient de diffraction TUD bidimensionnel (2D)

Dans le cas d’un rayon 2D, la dyade D est diagonale et s’exprime directement &
partir des coefficients de diffraction Dy et D, :

= [ Dy 0 ] (3.55)

=]

0 D,

Les termes Dy et D, correspondent aux coefficients de diffraction initialement
introduits par Keller et modifiés par Kouyoumjian, Burnside et Luebbers.

Coeflicients de Keller

Les coefficients de diffraction Dy et D, sont calculés a partir des solutions asymp-
totiques aux probléemes canoniques de la diffraction par le cas particulier du diedre.
Les expressions des coefficients de diffraction introduites par Sommerfeld et Keller
[137] sont :

T .
e JisinZ
n

1 1

. d_pi T d i
nV2nrksinBy \cos = — cos =4 cos Z — cos L

D//’J_ = (356)

avec,
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e [ : le demi-angle au sommet du cone de diffraction. L’incidence normale cor-

respond a B, = 5 (Fig. [3.§).

o ¢ et ¢¢ : les angles d’incidence et de diffraction. Ils sont déterminés a partir de
la face 0 de l'aréte (Fig. [3.8).

e n : parametre tel que 'angle interne du diedre est donné par (2 — n)x.

Dans la relation (3.50), lorsque ¢? — ¢' = +7, ¢¢ + ¢' = =7 ou ¢? + ¢' = (2n — Dx,
les coefficients de diffraction D et D, deviennent infinis. Ceci correspond géométri-
quement et respectivement & des diffractions sur les frontieres d’incidence ISB™ et de
réflexion RSB®) sur la face 0 et sur la face n [138].

RSB,

IS B,

Q-mn 2-n)

% )
00@3

2 S
% §
© &,

&

<

Fic. 3.9 — Frontieres optiques ISB et RSB

Coeflicients TUD - diédre conducteur

Contrairement a la TGD, la TUD introduite par Kouyoumjian et Pathak [139]
permet d’assurer la continuité du champ dans tout I'espace et surtout aux frontieres
optiques ISB et RSB. Ces auteurs se sont intéressés au cas d’un diedre parfaitement
conducteur et ont défini deux nouveaux coefficients de diffraction qui introduisent un
facteur correctif par rapport a ceux de la TGD :

Dy, =D+ D, + (D3 + Dy) (3.57)
avec : . . )
et n+ (¢ -¢ topd _ i
Dy =- t FlkLa*(¢? - 3.58
l 2n V2rk sin 3, “ ( 2n ) [ a9 )] ( )

M Incident Shadow Boundary
(®)Reflection Shadow Boundary



82 MODELISATION DETERMINISTE UWB PROPOSEE

e /i 7 — (¢4 — ¢ oy i

D, =- t FlkLa™ (¢ - 3.59

’ 2n V2rk sin 3, € ( 2n ) [ (-9 )] ( )
e /i 7+ (¢4 + @) g

Ds = - t FkL 3.60

’ 2n V2rk sin 3, “ ( 2n ) [ (P +¢ )] ( )
el n— (@' +¢) o

Dy =- t FkL , 3.61

) 2n V2nk sin B, 0 ( 2n ) [ a(¢+¢ )] (3.61)

ou,

e + correspond au coefficient de réflexion dans le cas conducteur ([3.29)).

e F(x) correspond a la fonction de transition qui fait appel a I'intégrale de Fresnel
[127] [138] :

(o)

F(x) = 2jVxe’* f e dt (3.62)

Vx

e L est un parametre de distance qui traduit le type d’illumination en présence
sur 'aréte. Il fait intervenir les deux rayons de courbure principaux de l'onde
incidente (p¢ et p9) et le rayon de courbure de I'aréte (p?). L’expression générale
de L est :

Pirst o

pe P+ sipg + st

L =sin’B s (3.63)
L’expression de L peut étre simplifiée en fonction de la nature du diedre et de

la forme d’onde incidente. Aussi, dans le cas d’une onde sphérique, L devient
[139] :

d d

. Rayen
L = sin® 3.64
ﬂop‘f . (3.64)

e a* est une fonction définie par

2 (ZmrNi —2(¢d + ¢t))

a* =2cos (3.65)
avec N* un entier satisfaisant au mieux (en dehors des frontieres optiques) la
relation :

2anN* — (¢? + ¢') = +n (3.66)

Lorsque la cotangente (cot) devient singuliere dans I'un des termes D; (i=1, 2, 3,

4) pour des angles ¢' et ¢? correpondant aux frontieres optiques, le terme en question

est remplacé par —%sign(e) [138].
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Coefficients TUD - diedre diélectrique
Luebbers propose une formulation plus générale des coefficients de diffraction qui
permettent de prendre en compte la nature diélectrique de ’aréte ainsi que sa rugosité

[141]. Ces coefficients sont des solutions heuristiques car ils ne résultent pas de la
résolution des équations de Maxwell :

Dy =G}, (D +p.R), D3)+GY) (Dr+ poR(/)/’LDA,) (3.67)

ol,

e D; (i=1,2,3,4) sont les termes (3.58) (3.59) (3.60) et (3.61)).

. R(/)}',’l correspondent aux coefficients de réflexion de Fresnel 1' 1) Les
angles d’incidence €° (3.68) et 6 (3.69) dépendent des faces o et n de l'aréte

considérée.

6 = g 4 (3.68)

0 =5~ (m— ¢) (3.69)

® Py, correspond au coefficient de rugosité de la face considérée (|3.33]).

° G(/)}”L sont des coefficients correcteurs qui permettent de prendre en compte les
incidences rasantes sur les faces 0 et n du diedre.

W pour ¢ =0et|[1+R% |>0

/1L
G(/)/,L = % pour ¢ = nm (3.70)
1 sinon
1 i n
TR pour ¢'—mret I1+R}, |>0
/L= % pour ¢' =0 (3.71)
1 sinon

3.2.2.4 Coefficient de diffraction TUD tridimensionnel (3D)

Contrairement au cas d’un rayon 2D, la dyade D d’un rayon 3D n’est plus diagonale
et ne s’exprime plus uniquement par deux coefficients de diffraction comme pour le
cas 2D (B.67). Cette dyade 3D a été introduite par Burnside et Burgener [140] et
réutilisée par Rouviere [144] dans le cas d’'un demi-plan de tres faible épaisseur et de
nature diélectrique.
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Pour obtenir la dyade 3D de [140], la continuité du champ devant étre assurée a
chaque frontiere optique, les conditions aux limites pour les frontieres de réflexion et
d’incidence doivent respecter les relations et . Dans ces relations, Ut et
U' correspondent aux champs incidents réfléchis.

i ¢ e (212U zoned
RU (Qd) D(¢ + ¢) \/ﬁ - { 1/2 ur zone 11 (372)
i ¢ €™ [ -1720-T)U' zone II

avec les zones mentionnées I, IT et IIT illustrées par la figure [3.10]

RSB

T >

Zone | / ~ Zone I

incident + réfléchi + diffractd / incident + transmis
AN >
/S
< >> = =]SB

1 1 Vs >
A/ ) _N_____2>2 ->

Zone II1

diffracté + transmis

aréte diffractante

Fi1G. 3.10 — Différentes zones de champ autour d’une aréte diffractant

En appliquant ces conditions aux limites, on obtient I'expression suivante pour la
dyade D :

D=(1-T)D@ - ¢)+R D+ (3.74)

avec,
D(¢" - ¢') = Dy + D, (3.75)

D(¢" + ¢') = D3 + D, (3.76)



3.2 BASES THEORIQUES 85

Chacune des dyades (5, R’ et F) s’exprime dans sa base locale. Il est donc néces-
saire de calculer les matrices de changement de bases afin d’exprimer touts les champs
dans la base locale de diffraction. Il est a noter que le plan d’incidence de la diffraction
est défini différemment du plan d’incidence de la réflexion ou de la transmission (Tab.
. Par exemple, dans le cas de la réflexion, le plan d’incidence est défini de telle
sorte que la composante selon ¢, du champ lui est parallele tandis que dans le cas de
la diffraction il est défini de telle sorte cette composante lui est perpendiculaire.

Cas de la réflexion Cas de la transmission Cas de la diffraction

incident  réfléchi incident transmis incident  diffracté

Composante paralléle ¢ [I [ I I 1 1

Composante orthogonale &, 1 1 s 1 I I

TAB. 3.2 — Tableau récapitulant les différentes bases locales

On désigne par «, I'angle entre les plans d’incidence-réflexion et incidence-transmission

et les plans d’incidence et de diffraction est donné par 7 — a. En 2D, les plans

d’incidence-réflexion et d’incidence-transmission sont perpendiculaires au plan d’incidence-
diffraction (@ = 0). En 3D, ces plans sont quelconques (Fig. [3.11]).

Fic. 3.11 — Plans d’incidence réflexion et diffraction
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sdd
ey
Ad,r
eJ_
a
~d.d
€l
a
d,
&’
avant la diffraction apres la diffraction

F1G. 3.12 — Bases d’incidence réflexion et diffraction dans le cas 3D

Les relations entre les bases locales de réflexion et de diffraction illustrées a la figure
3.12| permettent d’établir les matrices de changement de base nécessaires pour expri-

mer les dyades de réflexion R et de transmission T dans la base locale de diffraction :

pid . plr pid . pir cosa sin @
. J_ -
M p@=Ma)=| t, 1.t 5 |=] (3.77)
e e’ e -e] sin@ cos«a
|| 1 1
add  Adr  add  Adr .
e’ e’ e’ e cosa S«
M%-)D(a) = M(_a) = Altlid A|L|1r Agd Aii_r = 1 (378)
e/’ -e”’ e ey —SsIna Ccosa

ou les différents exposants correspondent respectivement a la nature du plan
(i pour incidence et d pour diffraction) et a la nature de l'interaction définissant le
plan (r pour réflexion et d pour diffraction).

On a les mémes matrices de changement de base dans le cas de la transmission.
Elles se résument a M(—a) car on tourne dans le sens inverse. On peut donc exprimer

les dyades RetT par les relations suivantes :

R =M/ (@) R (M)

M(-a) R M(=a)
(3.79)

cosa sina R, O
—sin@ cos

—sina cosa 0 R,

[ cos a sina]

Rjcos’a— R, sin” @ (R +R,)cosasina
—~(Ry+ R,)cosasina R, cos’a — Ry sin® @
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T =M, @T (My_,@)

- M(a) T M(~a)
| cosa sina 1Ty 0 | |cosa —sina (3.80)
| —sina cosa 0 T, sin@ cosa

[ Tycos’>a+ T, sin*a (T)—T,)cosasina
(T) - T.)cosasina T, cos’a+ Tsin’a

i . .81
—(Ty—T.)cosasina 1—-T, cos>a—Tysin”a (3.81)

[ 1 -Tycos’a~T,sin*a —(T—T,)cosasina l

Les expressions (3.79) et (3.81]) intégrées dans la relation (3.74) font ressortir le

caractere non diagonal de la dyade D qui s’exprime alors par [140] [50] :

=[D“ D”] (3.82)

Sl

Dc Dd

avec,

D, = [1 = Tjcos® a — T, sin® a] D(¢' — ¢*) — [R cos® a — R, sin® a] D(¢' + ¢*)  (3.83)
Dy = cosasina [(T, — T)) D(¢' — ¢*) + (R, + R.) D(¢' + ¢*)] (3.84)

D. =cosasina [(T, — T)) D(¢' — ¢*) — (R + R.) D(¢' + ¢)] (3.85)

Dy =[1—Tysin* a — T, cos’ a] D(¢' — ¢) — [R, cos® @ — R sin” a] D(¢' + ¢?)  (3.86)

Dans toutes ces relations, les termes Ry, et T}, correspondent aux coefficients de
réflexion et de transmission dont les expressions ont été données ([3.26)) et (3.47).

3.2.2.5 Etude de I’influence de ’angle ¢? et de I’épaisseur e sur le champ
diffracté

On considere un diedre diélectrique constitué par un matériau de propriétés €. = 4,
o =0.05S8/m, n=15c¢et By =90°. Pour une incidence selon un angle ¢' = 45°,
on évalue I’évolution des coefficients de diffraction || et L en fonction de I'angle de
diffraction ¢? et de I’épaisseur e du matériau. Les résultats présentés sont obtenus
pour a = 0.



88 MODELISATION DETERMINISTE UWB PROPOSEE

Influence de I’angle de diffraction ¢“

La figure |3.13| montre, pour une fréquence fixée a 3 GHz, ’évolution du module
des coefficients de diffraction || et L en fonction de 1'angle de diffraction ¢¢ et pour
différentes épaisseurs.

On note que le module du coefficient de diffraction est maximal autour de la
direction ISB,. Autour de la direction RSBy, on a également un maximum. Toutefois,
I’amplitude du module du coefficient de diffraction pour cette direction est nettement
inférieur au cas ISBy, ceci est lié a la réflexion. D’apres I'incidence choisie, les directions
ISBy et RSBy correspondent respectivement a des angles de diffraction de 225" et 135°.

Pour une faible valeur de I’épaisseur de matériau, on note une diminution de ’am-
plitude des coefficients de diffraction autour de la RSB. Lorsque I’épaisseur augmente,
I’amplitude des coefficients de diffraction augmente et tend vers la valeur correspon-
dant & une absence d’épaisseur (une épaisseur infinie).

0.5

0.5

—— pas d’epaisseur —— pas d’epaisseur
0.45-|—c—e=5cm 1 0.45-|—©—e=5cm
e=10cm e=10cm
0.4 e=15cm 1 0.4+ e=15cm
——e=20cm 74 ——e=20cm

0.35[ 0.35[

0.3- 0.3~
0.251 0.251
0.2- 0.2-
0.15f 0.15[

0.1 0.1-

0.051 0.051

0 50 100 150 200 250 0 50 100 150 200 250

angle (degres) angle (degres)
(a) Module du Coefficient || (b) Module du Coefficient L

FIG. 3.13 — Evolution du module des coefficients de diffraction en fonction de I’angle
de diffraction ¢? pour une fréquence fixée & 3 GHz et pour différentes valeurs de
I’épaisseur e

Influence de I’épaisseur e

Sur la figure[3.14] on s’intéresse a I'influence de 'épaisseur e du matériau dans le cas
d’un signal impulsionnel UWB diffractant sur I'aréte du diedre. On conserve le méme
angle d’incidence que précédemment ¢’ = 45° et I'angle de diffraction correspond a la

RSB ¢ = 135°.
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Afin de mieux mettre en évidence les phénomenes observés, les illustrations pré-
sentées correspondent a une normalisation des signaux obtenus. La précédente illus-
tration a montré une atténuation du niveau des coefficients pour un angle d’incidence
correspondant a la RSB.

On note sur les résultats obtenus la présence d’échos liés aux réflexions multiples
a l'intérieur du matériau bien qu’on soit en présence d’'une diffraction. En effet, les
coefficients de diffraction diélectriques contiennent les coefficients de réflexion et de
transmission. Aussi, les phénomenes observés dans les cas de réflexion et de transmis-

sion (Figs. et se retrouvent également dans le cas de la diffraction.

T T T T
—o—e=5cm ——e=5cm

0.8 e=10cm| 0.8 i e=10cm|-
e=15cm e=15cm
0.6 ——e=20cm|+ 0.6 3 ——e=20cm|+

-0.8 -0.8
-1 -1
-2 -1 0 1 2 3 4 5 6 -2 -1 0 1 2 3 4 5 6
retard (ns) retard (ns)
(a) Coefficient || (b) Coefficient L

Fic. 3.14 — Evolution des coefficients de diffraction || et L normalisés en fonction de
I’épaisseur e de matériau dans le cas de l'incidence d’un signal impulsionnel UWB

Les bases théoriques présentées dans cette section permettent de décrire I'expres-
sion du champ en tout point de I’espace en tenant compte de la nature des interactions
subies au cours de la propagation le long du rayon. Les expressions décrites seront uti-
lisées dans le modele déterministe présenté dans la section suivante.

3.3 Formalisme du modele déterministe proposé

Le modele déterministe que nous proposons a été initialement décrit dans [11§].
Toutefois cette premiere contribution portant sur la description du modele déter-
ministe présentait uniquement un apercu du modele. Pour le tester et vérifier sa
pertinence, il fallait développer 'outil correspondant. De plus, dans cette premiere
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description du modele certains éléments importants pour le canal de propagation,
comme par exemple les matériaux indoor multicouches et les antennes, n’étaient pas
considérés.

Le modele décrit dans cette section correspond a celui présenté dans [119][125].
I est basé sur 'OG/TUD et une technique originale de détermination des rayons
(Annexe [B). Il permet de synthétiser un signal regu pour une liaison UWB en indoor
respectant un gabarit d’émission prescrit. L’outil de modélisation developpé fonctionne
selon deux modes :

e Mode VNA
Dans ce cas, le signal apres 'antenne de réception est obtenu en sommant toutes
les composantes vectorielles et complexes du champ provenant des rayons ar-
rivant sur 'antenne de réception. Apres un balayage fréquentiel sur la bande
d’intéret, le signal est exprimé dans le domaine temporel a 1’aide d'une trans-
formation de Fourier discrete. Ce signal peut étre considéré comme la convolu-
tion d’'une impulsion en forme de sinus cardinal avec la réponse impulsionnelle
SISO® du canal de propagation. Ceci correspond & simuler une caractérisation
du canal a 'aide d’'un Analyseur de réseau vectoriel. Ce mode a été introduit

afin de comparer les simulations avec les résultats de mesures obtenus avec un
VNA (Chapitre [4]).

e Mode DSO

Dans ce cas, on considere I'application sur le port d’alimentation de ’antenne
d’émission d'un signal impulsionnel p(7). En mesure, ceci correspondrait a 1'utili-
sation d’un oscilloscope numérique pour une caractérisation temporelle du canal
de propagation. Dans ce cas, il n’est pas pertinent de sommer toutes les contri-
butions des différents rayons avant d’effectuer le passage du domaine fréquentiel
vers le domaine temporel (Annexe [A]). Il est préférable d’appliquer la transfor-
mation séparément sur chacun des rayons et ensuite de sommer chacune de leur
contribution directement dans le domaine temporel. Cette approche permet de
réduire le nombre de points fréquentiels a considérer et d’éviter la troncature
fréquentielle indésirable de I’exponentielle complexe traduisant le déphasage lié
a la propagation.

(6)Single Input Single Output
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3.3.1 Synthese du signal recu en mode DSO

Le signal recu r(r) est construit comme la sommation de la contribution 7;(7)
décalée de facon appropriée des N,,, rayons obtenus a partir de la phase de tracé de

rayons (Fig. [3.15)) par :

Nyay
TOEWACEEN (3.87)
k=1

Le signal non retardé r;(1) (3.88) correspond a la convolution du signal émis p(t)
appliqué a l'acces de 'antenne d’émission avec la Réponse Impulsionnelle de Rayon
(RIR) non retardée hy () :

T(1) = h(7) * p(7) (3.88)

Le parametre i est le retard lié & la propagation en espace libre du A*™¢ rayon.

r(T) T

Fi(t —11)

7’2(‘[’ — Tz) \/V\ﬂ/\ 7 ; S
. . | co
Rt = 2) W\/\H r R —VW

F1G. 3.15 — Construction du signal regu r(r) par sommation des 7;(7) décalées.
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Dans I'expression (3.87), N,y est 'un des parametres important pour la recons-
truction du signal regu. Il détermine le réalisme du signal obtenu synthétisé r(7).

Les modeles déterministes a rayons sont fortement dépendants du nombre de
rayons contribuant significativement au champ total. Il importe donc de mettre en
place des techniques rapides qui permettent d’accéder aux principaux contributeurs
dans des situations LOS ou NLOS. Cette derniere situation nécessite généralement la
détermination d’un grand nombre de rayons pour accéder au réalisme du signal syn-
thétisé. C’est ce qui justifie le soin tout particulier qui a été consacré dans le temps
de cette these & la délicate tache de 'obtention rapide des rayons (Annexe [B).
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3.3.2 Réponse Impulsionnelle non retardée du ki*me Rayon
hi(7)

La RIR non retardée h(t) est définie dans le domaine temporel par :

() = £ (7, 8) % C(1) % Fi(7, 8L) (3.89)
avec,

o f7(7,§)) : un vecteur ligne traduisant la réponse impulsionnelle de '’antenne de
réception dans la direction d’arrivée §; du "¢ rayon,

o fU(, §,) : un vecteur colonne traduisant la réponse impulsionnelle de I'antenne
de transmission dans la direction de départ § du k'™ rayon,

e ¢ (7) : une matrice 2 X 2 correspondant a la prise en compte des atténuations
et distorsions introduites par les interactions de type réflexion, transmission ou
diffraction rencontrées par le k'™ rayon lors de sa propagation a travers le canal.
Ce terme ne tient pas compte du retard lié a la propagation 7. Ce retard sera
directement utilisé lors de la sommation des r(t) au bon instant d’apparition

(Fig. [3.15)).

o §& et § : les directions de départ (¢) et d’arrivée (r) du k™ rayon. Elles corres-
pondent respectivement aux couples de coordonnées polaires (6, ¢,) et (6}, ¢;)
dans le repere global sphérique.

Toutefois, comme les phénomenes de réflexion, transmission et diffraction ont une
expression analytique plus simple dans le domaine fréquentiel, 7;(7) est déterminé a
partir d’une transformation de Fourier inverse appliquée a son expression fréquentielle

Ri(f).

R(f) = F (£, 50 Cu(HF'(f. 5DP(f) (3.90)
ou,
e P(f) correspond au spectre du signal émis.

e F'T correspondent aux vecteurs complexes traduisant le comportement fréquen-
tiel des antennes d’émission et de réception respectivement. Elles permettent de
prendre en considération la directivité D", 'adaption I'*", I'efficacité de rayon-
nement " et 1'état de polarisation des antennes U [49] :

F'(f, 8,) = G (8D U(S, 8 (3.91)
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A
F'(f.5)) = —j 2= |G 5D UL, (3.92)

Gi(f.8) = 1'(f) (1 - IT'(HP) DS, 5) (3.93)
Gy(f.8) =n'(f) D'(f. § (3.94)
Ut,r(f’ S\Zr) — Ug,rét,r + U;r&t,r (395>

Les termes U sont des vecteurs unitaires qui sont définis dans les bases liées
aux directions de départ § et d’arrivée §; pour un rayon donné. Ces termes
respectent la relation :

U'u=1 (3.96)
le terme — jﬁr au niveau de l'expression de F' traduit 'opération d’intégration

opérée a la réception.

° Ek est la matrice 2 x 2 correspondant au filtre fréquentiel présenté par le canal
de propagation le long du k™€ trajet. Elle est définie a partir du champ de
I'OG/TUD. Aussi, elle s’exprime sous forme vectorielle par :

’E’k B |: 69,9 69,¢ ]
inc | =0 =99
Ein

Cu(f) = (3.97)

c C

avec Ey le champ arrivant sur I'antenne de réception et E™ le champ émanant
de I'antenne d’émission dans la direction §7.

Ep = F'(f,8) P(f) (3.98)

Ey = Ey e™/2™ (3.99)

3.3.3 Expression de la matrice Cx non retardée

La forme vectorielle de Ek résulte de I'expression du champ de 'OG et de la TUD
par I'intermédiaire du champ Ey par :

Ey = Cy Eirc 727/ (3.100)
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Généralement, on peut avoir sur un rayon k jusqu’a N interactions de type ré-
flexion, transmission ou diffraction. Aussi, Ej s’exprime par la relation :

1 . .
Ei = — A Gee R (3.101)

Sk

N

o,

. % traduit le caractere sphérique de 'onde émanant de ’antenne d’émission (Tab.

3.1).

e 7; correspond au retard lié & la propagation du k¢ rayon. C’est le cummul des
retards associés aux distances séparant les différentes interactions apparaissant
le long du rayon.

T=> 7 (3.102)

e A, correspond a la multiplication des facteurs de divergence de chacune des inter-
actions apparaissant le long du rayon. L’expression de chacune des divergences
A} dépend de la nature de I'interaction considérée :

Ni
A= ] 4 (3.103)
i=1

o Gy est la matrice d’'interaction représentant les réflexion, transmission ou dif-
fraction successives intervenant au cours de la propagation du k™° rayon. Le
terme GL de chacune des interactions dépend de la fréquence, de la polarisation
|| ou L et des angles d’incidence, de réflexion, de transmission ou de diffrac-
tion. Ces termes correspondent a des matrices 2 X 2 et sont définis en fonction
des bases d’incidence de réflexion, de transmission ou diffraction de l'interaction
considérée par : N |

~Il, ~||,L

N e
Gk: ~1 =10 (3104)

G G

En d’autres termes, les matrices Gi correspondent aux dyades R, TouD en
fonction de I'interaction.

Aussi, il est nécessaire d’insérer, dans 'expression globale de Gy, les matrices
de changement de base liées a 1’existence d'un éventuel angle entre le plan d’in-
cidence d’une interaction et le plan de réflexion, transmission ou diffraction de
I'interaction précédente d’ou :

Nk . PR B
Gk _ MBKULNk_)Bf( |:‘|—l G:{ MBiu“_lHB;:”] Gll( MB:(_)B}(n,l (3105)

i=2
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o MB=BY" est une matrice de passage qui permet de passer de la description du
champ dans la base B liée a la direction de départ du k*™e rayon vers la base
d’entrée B;:"l de la premiere interaction du rayon.

out,N; r . . .
“~B{ est une matrice de passage qui permet de faire le passage du champ

. t.N . ) ,
dans la base de sortie Bﬁ“ “ de la derniere interaction vers la base d’entrée By,
liée a la direction d’arrivée du k'™ rayon.

o MB«

out,i-1 in,i . N
MB ~Bi” est une matrice de passage permettant, pour le K*™° rayon, d’ex-
. ... . i-1 . .
primer le champ, initialement dans la base de sortie Bﬁ“t" de la (i — 1)°me

interaction dans la base d’entrée B™ de i“meinteraction.

3.4 Génération de la forme d’onde en fonction d’un
gabarit de normalisation

Dans le modele déterministe décrit précédemment, le mode DSO nécessite la spé-
cification d’une forme d’onde UWB impulsionnelle p(t). Cette forme d’onde doit étre
dimensionnée convenablement pour I’évaluation du signal recu dans le cas d'une liai-
son UWB respectant un masque d’émission donné. Cette section du chapitre décrit
le formalisme utilisé pour la génération d’une forme d’onde impulsionnelle respectant
un masque d’émission spécifié [145].

3.4.1 De la tension sur la ligne au champ rayonné

Soit une source impulsionnelle p(7) appliquée sur le port d’entrée d'une antenne
d’émission. L’expression de p(t) dans le domaine temporel est donnée par :

p() = JE, p(r) W' (3.106)

) . . . . R . . .,
avec E, 'énergie du signal impulsionnel p(t) et p(r) une impulsion normalisée en
énergie. p(t) peut étre arbitraire mais nous choisissons de lui donner 'expression
suivante qui permet de représenter commodément les formes d’onde impulsionnelle :

p(r) = ;://_; sin(2r f.7) e‘(z”%)z (3.107)

2 [0 Va
B(l,ﬁ - ﬂ'_ﬂ 0’2—0 ~ 02167 (3108)

ol,



96 MODELISATION DETERMINISTE UWB PROPOSEE
e B,z est la bande de p(r) donnée a -a dB.

e 3 est un facteur d’échelle permettant d’ajuster la largeur du support temporel
de p(7).

e f. est la fréquence centrale de p(1).

Dans le domaine fréquentiel, le signal impulsionnel appliqué est donné par :

P(f) = E,P(f) W] (3.109)

BT [xBU+] _ ~[xBU-1]
B = BVx < ( ¢ ) (3.110)

Aussi |P(f)]? correspond a la densité spectrale d’énergie (DSE) du signal impul-
sionnel. L’énergie de I'impulsion E, est alors obtenue par intégration, soit du carré du
signal p(t) ou de |P(f)?, conformément a la relation de Parseval-Plancherel [146] qui
suit :

Ep=Lp2(T)dT=LIP(f)Izdf (3.111)

Si 'on considere 'émission de p(t) au travers d’une antenne dont le gain effectif
avec les pertes liées a 'adaptation sur une charge est donné par [49] :

G\, /)=n' (1= T'(HHDE, f) (3.112)

avec,

e §' : une direction de départ du champ,

o 77’ : I'éfficacité de rayonnement de I'antenne d’émission,

o I''(f) : le coefficient d’adaptation de I’antenne de réception,
e D(§, f) : la directivité de 'antenne d’émission.

La densité spatio spectrale d’énergie (DSSE) &8, £, 1), définie & 1 m de I'antenne
dans la direction §', s’exprime par :

E,G!(8", NP
dr x 1

O, f,1) = [W.s2.m™2] (3.113)

Dans la relation (3.113), le facteur 47X 1 assure la conversion de la DSE au niveau
de l'antenne en la DSSE dans une seule direction spatiale au départ de ’antenne.
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L’énergie totale rayonnée E, correspond donc a une intégration de la DSSE sur la
sphere de rayonnement de I’antenne et pour toutes les fréquences :

E = fff&)’(ﬁf,f,ndgdf [J] (3.114)

Dans le cas d’une antenne omnidirectionnelle, de gain effectif valant I'unité et
adaptée sur toute la bande de fréquence de I'impulsion, I’énergie injectée sur le port
de I'antenne d’émission sera totalement rayonnée. On aura donc :

E =E, (3.115)

De plus, la DSSE &/(§, f, 1) peut aussi s’exprimer en fonction du champ rayonné
par I'antenne, indépendamment de 1’état de polarisation :

[E'(8", f, DP

L) =
&, 1D 7

[W.s*.m™2] (3.116)

avec Zy = 120 Q l'impédance du vide. Le facteur 2 au dénominateur exprime
implicitement que les champs électriques sont des valeurs crétes et non des valeurs
efficaces.

Ceci permet d’exprimer le champ rayonné E/(§, f, 1), dans une direction § et pour
une fréquence donnée, en fonction de la DSSE

E'(3, £, D] = \J2Zo D5, £, 1) [V.s.m™'] (3.117)

Dans la modélisation déterministe, le champ appliqué, a une distance d’'un metre
sur chacun des rayons au départ du point d’émission, est obtenu a partir des relations
(3.117) et (3.113)). Son expression devient donc :

B3, £.1) = \E, \J60G. (5", f) P(f) e U'(5', f) [V.s.m™'] (3.118)

avec,

e ¢ : la vitesse de la lumiere dans le vide,

e U'(§, f) : un vecteur unitaire complexe exprimé dans la base locale associée
a la direction §. Ce vecteur traduit I'information de polarisation de I'antenne
d’émission ([3.95)).
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Pour chacune des directions §, un champ est émis avec une densité spatiale d’éner-
gie (DSE) donnée par :

Yy, At _ 31 At _ EP t oAt D 2 271 — -2
‘P(s,l)—fCD(s,f,l)df—EfGl(s,f)lP(f)l df  Um = (W™
R R
(3.119)

On introduit alors la grandeur 7}3 donnant la variation spatiale de 1’énergie rayon-
née par une antenne :

Vo8 = f G' (5", HIP(HIP df (3.120)
R
La DSE peut donc s’exprimer en fonction de y;) par :

E,y,(8)

Y1) = I
JT

[Jm™] (3.121)

Au regard de la relation ([3.120]), on peut noter que l’énergie rayonnée par une
antenne dépend des propriétés de rayonnement de cette antenne et de |P(f)* directe-
ment lié au signal excitateur. Aussi, en changeant la DSE excitatrice, le comportement
spatial de 'antenne est modifié.

3.4.2 Expression du niveau d’énergie autorisé en fonction
d’une limite d’émission

En UWB, les regles de normalisation, en 'occurence celle de la FCC, spécifient un
seuil maximal d’émission de densité spectrale de puissance (DSP) du signal modulé.

Si on considere un cas simpliste de modulation sans raies spectrale, I'une des
composantes du champ émis, dans le domaine temporel pour une direction § donnée
et apres application de la modulation, peut s’exprimer par :

£t )= ad@ =k, 1) [Vn] (3.122)

keZ

avec T, la période de répétition des impulsions, e’ I'expression du champ dans
le domaine temporel et les termes a; tels qu’on ait un spectre fréquentiel sans raie
spectrale (E[ax] = 0 et E[a7] = o).

Une modulation beaucoup plus complexe n’aboutirait certes pas a cette formula-
tion.
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La limitation de puissance étant fixée par le maximum d’énergie rayonnée dans la
direction de rayonnement maximum § . 'expression du champ émis apres modula-
tion devient donc dans cette direction :

& T = D @ (8l T= kT, 1) [Vim™] (3.123)

keZ

Aussi d’apres la formule de Benett [147], la densité spatio spectrale de puissance
(DSSP) du champ émis &, est donnée par :

ax

e, Gpa 1) = 7 cap Spas 1) [Wesm™?] (3.124)

Et la densité spectrale de puissance maximale G  correspondant a la puissance
comprise dans une sphere de 1 m de rayon s’exprime par :

Gy Bpar ) = 41, (800 5 1) [W.s] (3.125)

Les instances de régulation fixent une puissance d’émission maximale sur 1 MHz
PMHz 1] convient de considérer le MHz de bande autour de la fréquence f,,,, ou le
spectre du signal impulsionnel p(1) est maximal. Le plus souvent, ce sera la fréquence

centrale de p(7).

A partir des trois relations suivantes :

finax+0.5MHz
f Gfmm( max? f) df P%IXHZ [W] (3126)
fmax—0.5MHz

E,oc frnax+0.SMHz .

T f G G NPUNHPAf = P W] (3.127)
r Jfnax—0.5MHz

finax+0.5MHz

Yo = f G Sy N IPCHIP df (3.128)
finax—0.5MHz

I'énergie maximale autorisée E, peut donc s’exprimer par :

T PlMHZ

E, = i (3.129)

’Ymax

D’apres les spécifications de la FCC concernant les émissions de signaux UWB, la
DSP maximale autorisée est de Pvi* = —41.3 dBm /MHz. E, s’exprime donc direc-
tement par :

T 10—4.13

P IMHz

3.130
ymax ( )
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La relation [3.130] permet donc de dimensionner le niveau d’énergie a injecter sur

un signal impulsionnel UWB a émettre par rapport a la limitation d’émission spécifiée
par la FCC.

3.4.3 Illustration de formes d’onde impulsionnelles

Pour toutes les études présentées dans cette sous-section, on considere des signaux
impulsionnels dont la bande est définie pour @ = 10dB, o = 0.5 et T, = 40ns.
Dans un premier temps, on s’intéresse a I'impact du gain de I’antenne d’émission sur
le dimensionnement du signal émis pour deux configurations d’antennes : antennes
idéales et antennes réelles. Dans un second temps, on évalue I’énergie du signal recu
apres émission d’une forme d’onde impulsionnelle dans le cas d’une liaison directe
(trajet unique en LOS). On s’intéresse également a I'impact que pourrait avoir un
bruit blanc gaussien sur la liaison, particulierement sur la forme du signal recu.

3.4.3.1 Cas d’une antenne idéale omnidirectionnelle

Les figures et illustrent les formes d’onde obtenues lorsqu’on considere
une antenne d’émission idéale (polarisation selon 6 ou ¢), omnidirectionnelle et pour
deux valeurs du gain ( G =1 et G = 3 en linéaire). Les formes d’onde sont obtenues
pour une impulsion normalisée en énergie p(r) définie a f. = 4 GHz et Byog = 2 GHz.
Les résultats présentés ont été obtenus pour un choix arbitraire U exclusivement ima-
ginaire pour toutes les valeurs de fréquence et indifféremment de 1’état de polarisation.

On peut noter que comme les valeurs de gain (G = 1 et G = 3) de 'antenne sont
constantes sur toute la bande d’intérét, f,... correspond a f,.

Lorsque le gain vaut 1, le signal p(t) dimensionné pour respecter le gabarit FCC
a la méme DSP que le champ rayonné par l'antenne. Lorsqu’on augmente le gain
(G = 3), le signal excitateur p(r) doit étre émis moins fortement afin de continuer &
respecter le gabarit spécifié par la FCC.

3.4.3.2 Cas d’antennes réelles

Les figures et illustrent les formes d’onde obtenues lorsqu’on considere
une antenne d’émission réelle respectivement une antenne directive (un cornet) et une
antenne relativement omnidirectionnelle (une CMA( : antenne de type discone). Les

formes d’onde sont obtenues pour une impulsion normalisée en énergie p(r) définie a
fc = 4GHZ et BlO,,B = ZGHZ

Les deux antennes sont adaptées sur la bande d’intérét autour de f. = 4 GHz, de
2 GHz a 6 GHz. Cette bande est légerement supérieure a la bande du signal. Car,

(") Conical Monopole Antenna
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Tension avant antenne Champ electrique @ 1m
151
1k
1k
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DSP
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1
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-100 - 3 -
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(¢) DSP vs masque FCC indoor

F1G. 3.16 — Formes d’onde obtenues pour f. = 4GHz, Bygg = 2GHz, T, = 40ns et
G=1
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Tension avant antenne Champ electrique @ 1m

1k

0.51
£

s 0

-0.5

=1

a5 1 s 0 05 1 15 a5 1 s 0 05 1 15
retard (ns) retard (ns)
(a) Tension avant antenne (b) Champ rayonné a 1 m

DSP

(dBm/MHz)
1
3

——DSP Tension
DSP Champ

0 5 10 15

frequence (GHz)

(¢) DSP vs masque FCC indoor

F1G. 3.17 — Formes d’onde obtenues pour f. = 4 GHz, By = 2GHz, T, = 40ns et
G=3
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elle correspond a la plage fréquentielle sur laquelle le niveau de la DSP de p(7) est
significative. Sur cette bande, I’antenne cornet a un gain qui croit avec la fréquence et
atteint un maximum pour la direction privilégiée de rayonnement pour laquelle il vaut
environ 11 dB. L’antenne CMA présente un gain fluctuant légerement sur la bande
autour de 3 dB.

Contrairement au cas des antennes idéales, la fréquence donnant le maximum de
rayonnement ne correspond plus a f..

De plus, on peut noter que bien que les antennes aient un gain maximun supérieur
a 1, la tension excitatrice est réduite afin de respecter le gabarit mais le champ rayonné
atteint le niveau de limitation par l'intermédiaire du gain des antennes.

La forme des champs rayonnés présente ici de légeres oscillations liées au compor-
tement des antennes qui est fluctuant sur la bande de fréquences considérée. En effet,
les antennes se comportent comme des filtres sur la bande et introduisent ainsi des
oscillations résiduelles.

3.4.3.3 Impact d’un bruit blanc gaussien sur une liaison en espace libre

Une des problématiques des systemes UWB est la détermination des portées maxi-
males compte tenu des limitations de puissance d’émission imposée. Il est donc inté-
ressant de comparer le niveau du signal recu a celui du bruit et également d’évaluer
I'impact du bruit sur la forme du signal recu. Aussi, on s’intéresse a une liaison directe
de 12m et on considere 1'utilisation d’antennes idéales d’une part et d’antennes réelles
d’autre part.

Cas d’antennes idéales : omnidirectionnelle et de gain unité

La figure illustre une liaison effectuée avec une antenne idéale omnidirection-
nelle de gain unité et pour deux formes d’onde émises différentes. Les signaux émis sont
dimensionnés pour respecter la limitation FCC. Ils couvrent une bande Bog = 2 GHz
et sont centrés respectivement sur f, =4 GHz et f. = 6 GHz.

On peut noter qu’a énergie émise identique (E = 13.851 mJ), on regoit moins
d’énergie lorsque la fréquence du signal est élevée (E = 3.573mJ a f, = 4GHz et
E = 1.550mJ a f, = 6 GHz). Ceci est lié a la hauteur effective de 'antenne dont la
pondération sur le niveau du signal recu est inversement proportionnelle a la fréquence.

Dans le cas d’une liaison bruitée (bruit blanc sur la bande donné par N, =
~174 dBm /Hz et NF® = 3 dB), le niveau du signal utile étant plus faible pour
des fréquences élevées, I'impact du bruit sur ce dernier est plus important.

(8)Noise Factor
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Tension avant antenne Champ electrique @ 1m
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0.1
s £
z 0 s 0
-0.1F
-0.2f -0.5
-0.3f
-0.4f 1 Al
-0.5 4
-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5 -1.5 -1 -0.5 0 5 1 15
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-100 . L
0 5 10 15
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F1G. 3.18 — Formes d’onde obtenues avec le cornet pour f. = 4 GHz, Bjos = 2 GHz,
T, =40ns
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Tension avant antenne

0.5

s

Champ electrique @ 1m
T

(V/im)

I

-1.5 -1 -0.5 0 0.5
retard (ns)

(a) Tension avant antenne

15

-1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 15
retard (ns)

(b) Champ rayonné & 1 m

DSP

(dBm/MHz)

——DSP Tension
DSP Champ

10 15

frequence (GHz)

(¢) DSP vs masque FCC indoor

F1G. 3.19 — Formes d’onde obtenues avec 'antenne CMA pour f. = 4GHz, Bjos =
2GHz, T, = 40ns
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Tx:E=13.851mJ Tx:E=13.851mJ
150
W
0.5
s o
-0.5
-1
-151
-1 :5 -1‘ —0:5 [} 0‘.5 ‘; 1:5 -1 :5 -1‘ -0:5 [} 0‘.5 ‘; 1:5
retard (ns) retard (ns)
(a) Tension émise : f. = 4 GHz (b) Tension émise : f, = 6 GHz

Rx:E= 3.573nJ Rx:E= 1.550 nJ

(mV)

3é.5 39 39‘.5 4b 46.5 4‘1 41.5 3é.5 39 39‘.5 4‘0 46.5 4‘1 41.5
retard (ns) retard (ns)
(c) Tension regue : f. = 4GHz (d) Tension regue : f. = 6 GHz
Tension + Bruit : -174.00 dBm/Hz - NF= 3.00 dB Tension + Bruit : -174.00 dBm/Hz - NF= 3.00 dB
0.2
0.15
0.1
0.05-
g g oo
-0.05
-0.1
-0.15
-0.2
3é.5 3‘9 3§.5 40 46.5 4‘1 41‘.5 3é.5 3‘9 3§.5 40 46.5 4‘1 41‘.5
retard (ns) retard (ns)
(e) Tension regue bruitée : f. = 4 GHz - (f) Tension regue bruitée : f. = 6 GHz -
NF =3 dB - Ny = —174 dBm /Hz NF =3 dB - Ny =—174 dBm /Hz

F1G. 3.20 — Liaison directe avec des antennes idéales : impact d’un bruit blanc sur le
signal émis (Bjog = 2 GHz, T, = 40ns)
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Cas d’antennes réelles : directionnelles (cornet) + omnidirectionnelles (CMA)

La figure illustre une liaison effectuée avec des antennes réelles et pour 1’émis-
sion d'un signal dimensionné pour respecter la limitation FCC (Bjos = 2GHz et
fe = 4GHz). Les couples d’antennes retenues correspondent aux antennes de type
cornet et a celles de type CMA.

On peut noter qu’a énergie émise identique, on regoit moins d’énergie avec le
couple d’antennes CMA, contrairement au couple de cornets. Ceci est di au fait que
les cornets ont un gain beaucoup plus important que les CMA et qu’on ne considere
que le trajet direct. Ces conclusions sont en accord avec celles de Schantz [31].

De plus, on peut noter que les couples d’antennes utilisées introduisent des oscil-
lations parasites sur le signal requ dont le niveau n’est pas totalement négligeable.

Dans le cas d’une liaison bruitée (bruit blanc sur la bande donné par N, =
—174 dBm /Hz et NF = 3 dB), le signal requ avec les antennes CMA est plus al-
téré que celui recu avec les antennes cornets. En effet, les antennes cornets ayant plus
de gain que celles CMA, le rapport signal a bruit obtenu est meilleur. Ceci explique
la différence des signaux regus apres bruitage.

Ces dernieres illustrations permettent de voir qu’avec 'application de la spéci-
fication de la FCC a partir de 12 m de distance, un bruit blanc gaussien (N, =
—174 dBm /Hz et NF = 3 dB) impacte séverement le signal recu.

De plus, on a pu noter que les antennes apportent, de par le filtrage qu’elles
appliquent sur un rayon, des oscillations résiduelles qui peuvent déformer le signal recu.
Sachant qu'un canal réel, impliquant divers phénomenes de propagation a savoir des
réflexions, transmissions ou diffractions, ajoutera des déformations sur le signal recu, la
forme d’onde recue sera nécessairement différente de celle émise. Aussi, les récepteurs
UWB qui envisagent de corréler le signal requ avec une forme d’onde attendue pour la
synchronisation semblent donc moins appropriés que ceux consistant en ’évaluation
du niveau d’énergie apres intégration du signal requ [25].

3.5 Illustrations obtenues avec PulsRay

Nous avons développé un outil de modélisation déterministe du canal de propaga-
tion indoor, PulsRay, basé sur les expressions présentées dans les sections précédentes
du chapitre. Une description de cet outil est proposée a I'annexe [F}

Dans cette section, on s’intéresse a I’évaluation de I'influence des différents éléments
du simulateur agissant sur le réalisme de la synthese du signal recu. Des illustrations
obtenues a partir de PulsRay sont proposées. Des commentaires mettant en évidence
la dépendance de la forme émise, des caractéristiques des antennes et des propriétés
de matériaux de ’environnement sur la construction du signal requ r(r) sont aussi
réalisés.
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Tx:E= 1450 mJ Tx:E= 7.818mJ

i 1r

4 0.5
S o0

1 -0.5

1

-1 ‘.5 -1 = [} 015 ‘; 1:5 -1 15 -“l —0:5 0 0:5 ‘; 1:5
retard (ns) retard (ns)
(a) Tension émise : cornet (b) Tension émise : CMA

Rx : E = 28.080 nJ
T

Rx:E= 4.055nJ
T T T

L L L L L L L -0.8 L L L L L L L
38.5 39 39.5 40 40.5 M M5 38.5 39 39.5 40 40.5 M M5
retard (ns) retard (ns)

(c) Tension regue : cornet (d) Tension regue : CMA

Tension + Bruit : -174.00 dBm/Hz - NF= 3.00 dB Tension + Bruit : -174.00 dBm/Hz - NF= 3.00 dB

(mV)

38.5 39 39.5 40.5 M M5 38.5 39 39.5 40.5 M M5

40 40
retard (ns) retard (ns)
(e) Tension regue bruitée : cornet - (f) Tension regue bruitée : CMA -
NF =3 dB - Ny =—174 dBm /Hz NF =3 dB - Ny = —174 dBm /Hz

F1G. 3.21 — Liaison directe avec des antennes réelles : impact d’un bruit blanc sur un
signal émis (f. =4 GHz Byog = 2 GHz, T, = 40ns)
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3.5.1 Illustration de la construction du signal recu

Toutes les études présentées dans cette sous-section considerent 1'utilisation d’an-
tennes idéales omnidirectionnelles de gain unité.

Formes d’ondes utilisées a 1’émission

Les illustrations étant essentiellement générées en mode DSO, nous avons considéré
I’application a I’émission de deux formes d’onde impulsionnelles. Ces formes d’onde
ont été obtenues pour 7, = 40 ns, o = 0.5 et f. = 4 GHz. Elles different au niveau
de leur bande. La premiere couvre une bande Bjoq4sp = 500 MHz (Fig. et la
seconde couvre une bande By s = 2 GHz (Fig. [3.22(b))).

Sur la figure [3.22] on constate qu’a énergie constante le niveau créte d’une impul-
sion couvrant une bande By ggps = 500 MHz est plus faible que celui d'une impulsion
couvrant une bande Bjg4pp = 2 GHz. Car la durée de I'impulsion est plus importante
si la bande est plus faible.

Tension avant antenne Tension avant antenne
T

-6 -4 -2 0 2 4 6 -1.5 -1 -0.5 0 0.5 1 1.5
retard (ns) retard (ns)

(a) Bl() dBg = 0.5 GHz (b) BlO dBB = 2 GHz

F1G. 3.22 — Impulsions en entrée de ’antenne d’émission (f. = 4 GHz - antenne idéale)

Environnement considéré et rayons 3D obtenus en LOS et NLOS

L’environnement considéré est celui représenté a la figure[3.23] Deux configurations
de liaison sont adoptées. Une configuration LOS qui correspond a une situation de
visibilité directe entre I’émetteur (Tx) et le récepteur (Rx). Et une configuration NLOS
qui correspond a une absence de visibilité entre I’émetteur et le récepteur.



110 MODELISATION DETERMINISTE UWB PROPOSEE

Les figures |3.23(a)| et [3.23(b)|illustrent respectivement les rayons 3D obtenus pour
les configurations LOS et NLOS. La couleur attribuée aux rayons correspond ici aux
distinctions suivantes :

e violet : rayons se trouvant dans le plan orthogonal aux murs et contenant le
segment de droite allant de Tx a Rx.

e bleu : rayons 3D avec une seule réflexion sur le plafond.
e rouge : rayons 3D avec une seule réflexion sur le sol.

e jaune : rayons 3D avec au moins une réflexion sur le sol et une réflexion sur le
plafond.

Ces rayons ont été obtenus en considérant comme paramétrage du tracé de rayons
(Annexe C Ppar = 12, Aa = 5°, A = 0.1, Py = 4 et Ad = 3 m. Les rayons
représentés sont au nombre de 68 pour le cas LOS et 86 pour le cas NLOS.

La structure et les propriétés des matériaux constitutifs de ’environnement choisi
sont reportées dans le tableau [3.3] Dans ce tableau, on peut constater que le sol et le
plafond sont en béton armé car I’environnement correspond au rez de chaussée d’une
maison a deux niveaux.

llll%zgjglul

(a) Configuration LOS (b) Configuration NLOS

FiG. 3.23 — Rayons 3D avec deux configurations Tx - Rx
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Propriétés des matériaux

Eléments Matériaux

& & 1, Hy o (S/m) 46 (m) e (cm)
Murs brique 3.8 0 1 0 0.05 0 7
Fenétres verre 3.1 0 1 0 0 0 1.5
Portes bois 2.84 -0.02 1 0 0 0 3
Plafond béton armé 7.7 0 1 0 1 0 10
Sol béton armé 7.7 0 1 0 1 0 -

TAB. 3.3 — Propriétés et structure des différents éléments de I’environnement considéré

Matrices de canal ¢ obtenus pour chacun des p(7) et pour les configurations
LOS et NLOS

En considérant les deux formes d’onde (Fig. |3.22)) pour p(7) et les deux configura-
tions LOS et NLOS (Fig. [3.23)), on représente ici les quatre composantes de la matrice
de canal ¢(7) :

D D ] (3.131)

o(r) = [ (1) (1)

Les illustrations reportées sur les figures [3.24] [3.25] [3.20] et [3.27] constituent un
artifice de représentation qui permet de représenter sur un meéme axe temporel les
différentes composantes de c.

Chacune des composantes de la matrice ¢(r) correspond a la sommation de la
contribution du champ électrique de chacun des N,,, suivant la composante considérée.
Cette représentation permet de mettre en évidence le comportement temporel des N,qy
champs captés au niveau du récepteur indépendamment de toute antenne d’émission
ou de réception.

On peut noter sur ces figures qu’il existe un champ faible sur les composantes
croisées (¢ et ¢??). Aussi, les antennes prises en compte a I'’émission et a la récep-
tion, en fonction de leurs caractéristiques, projetteront ces composantes de la matrice
¢(7) pour obtenir le signal requ [148]. La forme du signal obtenue au final sera donc
fortement dépendante des différentes composantes de ¢(r) pondérées par le couple
d’antennes choisie.
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On constate également que, lorsque la bande du p(r) diminue, chacune des contri-
butions des différents rayons n’est plus clairement isolée. Pour une bande Bjg 4z g = 500
MHz, on obtient, pour chacune des composantes de ¢(7), un signal qui présente des
regroupements compacts de contributions des rayons arrivant dans une fourchette
temporelle proche de la largeur du signal émis. Ce qui ne permet plus d’isoler chacune
des contributions des différents rayons. Ceci permet de mettre en évidence 'apparition
graduelle des évanouissements a mesure que la bande du signal émis diminue.

0.08~
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0.041-

0.02

-0.02

-0.041

-0.06

-0.08

30 40 50 60 70
retard (ns)

20

(a) (1)

0.01

0.008~

0.006

0.0041

0.002~

-0.0021

-0.0041

-0.006

-0.0081

-0.01

1 -0.02f

| -o.08f

. . . . .
20 30 40 50 60 70
retard (ns)

(b) ®(1)

0.06 -

0.041

0.02-

-0.041

1 1
60 70

1
50

0 40
retard (ns)

(c) ¢?(r)

. . .
30 40 50 60 70
retard (ns)

(d) (1)

F1G. 3.24 — Composantes de la matrice de canal ¢(r) pour le cas LOS (Fig. [3.23(a)))

avec le p(7) de la figure [3.22(a)
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0.31
0.03[
02 0.021
0.011
0
1 =0.01F
-0.2 4 -0.02-
03 ] -0.03f
0 10 20 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
retard (ns) retard (ns)
0.0 0.6
(a) (1) (b) ¢*(7)

0.06

0.041

0.02-

-0.021

-0.041

I T T R N R o 10 20 w s e 70
retard (ns) retard (ns)
(c) (1) (d) (1)

Fia. 3.25 — Composantes de la matrice de canal ¢(r) pour le cas LOS (Fig. [3.23(a))

avec le p(t) de la figure [3.22(b)
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F1a. 3.26 — Composantes de la matrice de canal ¢(r) pour le cas NLOS (Fig. [3.23(b)))

avec le p(t) de la figure
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F1G. 3.27 — Composantes de la matrice de canal ¢(r) pour le cas NLOS (Fig. [3.23(b)))

avec le p(t) de la figure [3.22(b)
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Signal regu en considérant des antennes idéales omnidirectionnelles - Mode
DSO

A partir des composantes de la matrice ¢ (Fig. [3.25)), pour le cas LOS et I’émission
du p(r) de la figure[3.22(b)| et en considérant des antennes idéales omnidirectionnelles
de gain unité en Tx et en Rx, on s’intéresse ici a la forme du signal reconstruit.

Les figures [3.28(a)| et [3.28(b)| illustrent le signal reconstruit r(r) respectivement
pour un couple d’antennes polarisées selon 8 et ¢.

Dans les configurations considérées, les antennes présentent un bon accord en po-
larisation. Aussi, les signaux reconstruits et représentés aux figures |3.28(a)| et [3.28(b)|
correspondent & une projection repectivement de la composante ¢ (Fig. 3.25(a)|) et
de la composante ¢ (Fig. de la matrice de canal ¢(7).

Dans le cas d'une antenne réelle, on peut se douter que le signal regu r(r) consti-
tuera une projection moins simpliste des différentes composantes de la matrice ¢ et
ne serait plus aussi facilement identifiable a I'une des composantes de c.

. . . . . . . . . . . . . .
0 10 20 30 40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70

retard (ns) retard (ns)
(a) antennes Tx - Rx polarisées selon 6 (b) antennes Tx - Rx polarisées selon ¢

F1a. 3.28 — Signal recu r(7) pour le cas LOS (Fig. [3.23(a))), le p(r) de la figure [3.22(b)

et des antennes idéales omnidirectionnelles en Tx et en Rx

L’un des intéréts du modele déterministe proposé est la facilité d’identification des
informations relatives aux DOA® et DOD(0). En effet, le signal r(t) est construit &
partir des rayons obtenus apres un tracé de rayons. Ce qui donne directement acces aux
informations relatives a l'orientation des rayons. L’autre intérét est qu’aucune somme
préalable n’est appliquée sur I’ensemble des contributions de chacun des rayons, il est
donc tres simple d’extraire leurs pondérations respectives.

) Direction d’arrivée ou Direction of Arrival
(19 Direction de départ ou Direction of Departure
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La figure[3.29]illustre l'extraction de I'information des DOA sur le signal représenté
a la figure . On peut noter que les rayons obtenus sont bien décrits en 3D. On
arrive clairement a identifier le trajet direct qui arrive au niveau de l'antenne de
réception dans la direction donnée par 6 ~ 95° et ¢ ~ 245°. La direction en 6 ne
correspond pas a 90 car I'"émetteur (Tx) et le récepteur (Rx) ne sont pas placés a la
méme hauteur.

BOO v ')O ““““““““““““
0] 50
250} D00 0
i o
S 200 EY - XY
(5] - N
° : :
© 150
o :
.0
100 00:
0 N N
0 20 40
retard (ns) retard (ns)

Amplitude Normalisee

Amplitude Normalisee
o
[6)]

o

0 (deg) retard (ns)

retard (ns)

F1G. 3.29 — Représentation des DOA de r(r) pour le cas LOS (Fig. [3.23(a)|) et des
antennes Tx -Rx idéales polarisées 6

Signal recu en considérant des antennes idéales omnidirectionnelles - Mode
VNA

Si on considere le mode de fonctionnement VNA de PulsRay, nous n’avons plus
besoin de préciser une forme d’onde a ’émission. Toutefois, il faut préciser la plage
fréquentielle pour laquelle on souhaite accéder a la réponse impulsionnelle du canal.
Ici, on choisit une bande allant de 2 & 6 GHz.

En considérant la liaison LOS précédente (Fig. [3.23(a))) et des antennes idéales
omnidirectionnelles de gain unité a 1’émission et a la réception, on obtient, pour les
deux états de polarisations d’antennes, les signaux représentés a la figure [3.30
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On peut noter, contrairement au mode DSO, 'effet du sinus cardinal qui introduit
des lobes secondaires sur les signaux issus de chacun des rayons. Toutefois, I'aspect
des signaux obtenus avec chacun des modes DSO et VNA reste comparable (Figs. m

et [3.30)).

0.05
0.04| 0.04

0.031 1 0.031
0.021 g 0.02

.01} | 001t J‘

o
v)
o

-0.011 7 -0.01-

-0.021 7 -0.02-

-0.03} 1 oo

-0.04F 004l

-0.05 - - -
0 10 20 30

40 50 60 70 0 10 20 30 40 50 60 70
retard (ns) retard (ns)

(a) antennes Tx - Rx polarisées selon 6 (b) antennes Tx - Rx polarisées selon ¢

F1G. 3.30 — Signaux obtenus en utilisant PulsRay en mode VNA pour le cas LOS (Fig.
3.23(a))) (Bande de 2 - 6 GHz avec 1601 points de fréquence)

3.5.2 Influence des caractéristiques des antennes

On a vu précédemment qu’en considérant des antennes idéales omnidirectionnelles,
on pouvait directement identifier la composante de la matrice ¢(r) correspondant au
signal recu r(1) apres ’antenne de réception. Ici, on considere ’application d’un couple
d’antennes réelles dont les caractéristiques sont obtenues a partir de la caractérisa-
tion décrite en annexe [D] Le premier couple est constitué d’antennes directives et le
second d’antennes omnidirectionnelles en azimuth. Le couple d’antennes considéré est
adapté sur la bande correspondant au signal appliqué a 'émission (Fig. [3.22(b)]). La
situation considérée est une liaison entre Tx et Rx qui correspond a une situation, ou

les antennes sont en visibilité (LOS), illustrée a la figure [3.23(a)|

Sur le signal représenté a la figure [3.31(a)] on utilise le couple d’antennes cornet
en faisant correspondre les directions donnant le maximum de gain avec le segment
de droite formé par Tx - Rx. On peut noter que le caractere directif de ’antenne
cornet contribue a priviligier uniquement les rayons correspondant a la direction de
focalisation des cornets; ce qui réduit considérablement la durée d’étalement du canal.

La figure [3.31(b)| illustre le caractere focalisant du couple d’antennes cornet. Sur
cette figure, les rayons contribuant fortement au signal r(r) sont plus foncés que les
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autres. En effet, sur cette figure, la contribution du rayon est proportionnelle a I'in-
tensité de gris utilisé pour son tracé. Les rayons les plus foncés correspondent aux
directions de directivité maximale des antennes.

0.3

0.2

0.1

W)
o
h o
1
]

0 10 20 30 40 50 60 70

retard (ns)
(a) Signal regu apres antenne de récep- (b) Rayons 3D + Pondérations relatives
tion des rayons

Fic. 3.31 — Signal recu r(7) et pondérations relatives des rayons avec des antennes
cornet

On considere maintenant un couple d’antennes CMA, lesquelles sont omnidirec-
tionnelles en azimuth et ont un gain plus important donné pour les directions en site
0 ~ 55°. Le signal regu est reporté sur la figure . On peut noter que 'omnidirec-
tionnalité des antennes permet d’obtenir un signal moins filtré spatialement qu’avec
les antennes cornets.

La figure [3.32(b)| illustre bien le fait qu’on a plus de rayons qui contribuent a la

reconstruction du signal a la réception.

Si on applique une rotation selon 6 de fagon a faire correspondre la direction de
visée maximale en site des antennes avec celle formée par I’axe Tx -Rx, le signal recu a
une amplitude beaucoup plus importante que précédemment (Fig. . Et les autres
directions contribuent beaucoup moins au signal final.

On peut donc conclure qu’avec 1'utilisation d’antennes différentes, bien qu’on consi-
dere le méme canal, le signal obtenu en réception est modifié. Il est donc important
dans une modélisation déterministe de prendre compte les antennes pour s’assurer de
la validité et du réalisme du signal recu synthétisé. Aussi, I'une des activités menée
pendant la these a été la mise en place de procédure de caractérisation d’antennes
afin de mieux considérer leur comportement dans notre outil déterministe (Annexe
@[). En plus des antennes, nous nous sommes intéressés a I'influence de I'orientation de
ces dernieres. Car, comme nous ’avons noté précédemment, 'application d’'un léger
dépointage sur une antenne entraine une modification significative du signal recu.
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Fi1G. 3.32 — Signal regu et pondérations relatives des rayons avec des antennes CMA
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F1G. 3.33 — Signal recu et pondérations relatives des rayons avec des antennes CMA
(rotation des deux antennes de 35° en 6)
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3.5.3 Influence des propriétés des matériaux indoor

Toutes les études décrites précédemment ont été menées pour des matériaux dont
les propriétés correspondent a celles reportées dans le tableau [3.3] Aussi, pour une

liaison LOS (Fig. [3.23(a))), '’émission de la forme d’onde de la figure [3.22(b)| et 1'utili-

sation du couple d’antennes CMA, le signal recu correspond a celui reporté a la figure
3.34(a)l Ce signal est le méme que celui reporté a la figure [3.32(a)|

Afin d’évaluer I'impact des propriétés des matériaux, on adopte les nouvelles pro-
priétés reportées dans le tableau [3.4 Ceci correspond a une réduction de I’épaisseur
des murs, la modification de la structure des fenétres et surtout une augmentation de
la conductivité sol et du plafond. En effet, le béton armé, le plus souvent utilisé pour le
sol ou le plafond de batiment a plusieurs étages, contient quelques barres métalliques,
ce qui peut considérablement augmenter sa conductivité.

Propriétés des matériaux

Eléments Matériaux
¢ ¢ ", “ o (S/m) 56 (m) e (cm)

Murs brique 3.8 0 1 0 0.05 0 7

verre 3.1 0 1 0 0 0 0.5
Fenétres air 1 0 1 0 0 0 0.5

verre 3.1 0 1 0 0 0 0.5
Porte bois 2.84 -0.02 1 0 0 0 3
Plafond béton armé 7.7 0 1 0 10 0 10
Sol béton armé 7.7 0 1 0 10 0 -

TAB. 3.4 — Propriétés et structure des différents éléments de I’environnement consi-
dérée pour I’évaluation de I'influence des matériaux

Le signal recu avec cette nouvelle configuration présente d’importantes différences
avec le précédent (Fig. [3.34). En 'occurence, on a des trajets arrivant aprés le rayon
direct beaucoup plus importants. Ces rayons sont ceux qui se trouvent entre Tx et Rx
et qui réfléchissent sur le sol ou sur le plafond. On peut donc dire que I’augmentation
de la conductivité o du béton armé conduit a une contribution plus importante des
trajets ayant des interactions avec le plafond ou le sol dans le signal recu.
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F1aG. 3.34 — Signal regu avec des antennes CMA pour deux configurations de matériaux

(Tabs. [3.3] et

On peut donc conclure, qu’en plus des antennes, la modification des propriétés des
matériaux a un impact non négligeable sur la forme du signal regu. Afin d’augmenter le
réalisme des formes d’onde obtenues avec ’outil de modélisation déterministe réalisé,
des caractérisations de matériaux ont ét¢é menées pendant la these (Annexe [E]). Ces
caractérisations ont permis, pour la validation de ’outil de modélisation développé, de
considérer les propriétés effectives des matériaux correspondant aux environnements
dans lesquels les campagnes de mesures ont été réalisées.

3.6 Conclusion

Ce chapitre a porté sur la présentation du modele déterministe qui a été réalisé
pendant la these. Ce modele est proposé pour I’étude du canal de propagation indoor
UWB. La description faite s’étend de la présentation des différents formalismes adop-
tés pour la synthese du signal regu a la production d’illustrations obtenues a partir
de T'outil développé PulsRay.

Tout d’abord, les bases théoriques utilisées pour exprimer le champ obtenu au
niveau de 'antenne de réception ont été développées. Elles reposent sur 'utilisation
de techniques électromagnétiques le plus souvent retenues pour la réalisation d’une
modélisation déterministe du canal de propagation : 'OG et la TUD. Les expres-
sions des coefficients de réflexion, transmission et diffraction présentées font intervenir
I’épaisseur des matériaux indoor et les bases entrante et sortante liées aux différentes
interactions. Il apparait a partir des études menées que ces deux parametres sont
importants dans le calcul du champ total au niveau du point de réception.
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Par la suite, une description du modele proposé a été faite. L’insertion des an-
tennes d’émission et de réception et les contributions de chacun des rayons dans la
construction finale du signal recu ont été développées. La description faite a aussi fait
ressortir I'intérét d’une utilisation du terme de phase lié a la propagation de chacun
des rayons directement lors de la sommation dans le domaine temporel de la contri-
bution du rayon dans la construction du signal recu faite. Ceci permet de réduire le
nombre de points fréquentiels a considérer ainsi que d’éviter la troncature fréquentielle
indésirable des exponentielles complexes traduisant le déphasage lié a la propagation
respective de chacun des rayons en mode DSO.

L’outil développé a partir du modele décrit peut étre utilisé selon deux modes :
mode DSO et mode VNA. Aussi, 'exposé a ensuite porté sur la génération d’une forme
d’onde UWB, appliquée sur 'antenne d’émission, dans le cas du mode DSO. Cette
description a permis de formaliser ’expression adoptée pour exprimer la forme d’onde
a émettre tout en respectant un gabarit de densité spectrale de puissance spécifié. Les
illustrations proposées ont montré que I'utilisation d’une antenne a fort gain nécessite
I’excitation de 'antenne d’émission par un signal beaucoup plus faible en énergie que
pour une antenne a faible gain. Le gabarit spectral considéré ici correspond a celui
spécifié par la FCC pour des liaisons indoor.

Enfin, des illustrations obtenues a partir de I'outil PulsRay. ont été présentées.
Il en ressort des présentations faites que le signal recu reconstruit a partir de notre
outil déterministe est fortement dépendant du nombre et de la pertinence des rayons
obtenus a partir de la technique de détermination des rayons utilisée, de la bonne
prise en compte des caractéristiques des antennes ainsi que leur orientation dans 1’en-
vironnement considéré, et des propriétés des matériaux indoor rencontrés lesquelles
doivent étre suffisamment proches de la réalité.

Dans le chapitre suivant, on mene une confrontation de I'outil de modélisation dé-
terministe développé PulsRay avec des données obtenues lors de campagnes de mesures
UWRB réalisées dans diverses environnements indoor.
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4.1 Introduction

Le modele déterministe présenté dans le chapitre précédent a été implémenté dans
I'outil de simulation PulsRay, dont un apercu est donné en Annexe

Afin de s’assurer de la fiabilité de cet outil de modélisation, des campagnes de
mesures ont été réalisées dans quatre environnements différents. En comparant les
résultats mesurés et simulés, on peut évaluer les potentialités et les limites actuelles
de PulsRay.

La section présente les différentes campagnes de mesures réalisées et décrit la
plate-forme de caractérisation mise en place pour les mesures.

La section porte sur I'évaluation de la génération de réponses impulsionnelles.
Dans le chapitre précédent, nous avons vu que les réponses impulsionnelles dépendent
des caractéristiques des antennes, du nombre de rayons considéré, et des propriétés
de I'environnement caractérisé. La validation faite dans cette section détaille chacun
de ces éléments.

La section concerne ’évaluation de 'outil de modélisation par rapport aux pa-
rametres temporels et fréquentiels caractéristiques d’un canal de propagation UWB
(Chapitre . Une comparaison avec des valeurs proposées dans la littérature est pré-
sentée.

4.2 Description des campagnes de mesures

Les campagnes de caractérisation du canal de propagation ont utilisé la technique
fréquentielle de sondage du canal UWB. Une plate-forme appropriée pour la réalisation
de ces mesures a été mise en place.

Cette section décrit les différents éléments de la plate-forme réalisée et présente
les environnements retenus pour la caractérisation du canal.

4.2.1 Plate-forme de sondage du canal UWB

La plate-forme couvre une bande de 4 GHz allant de 2 a 6 GHz. La distance maxi-
male entre I'émetteur (Tx) et récepteur (Rx) peut atteindre 15 metres en conservant
un bilan de liaison satisfaisant.

La description schématique reportée a la figure présente la plate-forme de ca-
ractérisation. Cette plate-forme se compose principalement d'un analyseur de réseau,
de deux couples d’antennes et de cables.



4.2 DESCRIPTION DES CAMPAGNES DE MESURES 127

CMA -118/A
Cable 20m . Tx Ant
Canal de propagation
GPIB Cable 20m Rx Ant
CMA - 118/A

F1G. 4.1 — Description schématique de la plate-forme mise en place pour la caractéri-
sation du canal de propagation UWB

L’analyseur de réseau

L’analyseur de réseau (VNA) utilisé est un HP 8753 D. Il permet de couvrir une
bande allant jusqu’a 6 GHz, soit une bande suffisante pour dégager les caractéristiques
principales des signaux large bande utilisés a des fins de validation.

Pour automatiser les mesures, I'analyseur de réseau est piloté en GPIB par un
ordinateur. Un programme réalisé sur la plate-forme en LabView permet ’acquisition
et la sauvegarde automatiques des données mesurées. Une photo de I’ensemble formé
par I'analyseur de réseau et 1'ordinateur est reportée a la figure

Fi1G. 4.2 — VNA et ordinateur utilisés pour ’automatisation des mesures

Pour chacune des configurations adoptées, la fonction de transfert du canal est ex-
traite a partir de la mesure du parametre S21. Afin de s’assurer une bonne dynamique
temporelle apres transformation de Fourier inverse, 1’échantillonnage fréquentiel ap-
pliqué est de 1601 points sur la bande. La calibration préalable est de type full 2 port
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et la puissance maximale d’émission vaut 10 dBm avec un plancher de bruit du VNA
valant —80 dBm.

Les couples d’antennes

Deux couples d’antennes différents ont été retenus pour la caractérisation du canal.
Tous les coefficients d’adaptation d’antennes représentés dans la suite considerent
I'utilisation d’une charge de 50 Q. Ceci permet d’envisager plusieurs configurations de
liaisons entre antennes. Les couples d’antennes retenus sont les suivants :

e Un couple d’antennes directives (Fig. 4.3(a)]) de type cornet. La figure 4.3(b)|

représente les coefficients d’adaptation sur la bande de fréquence de chacune
des antennes du couple. Ces antennes utilisent une connectique de type APCT.

(dB)

i i i
25 3 3.5 4 4.5 5.5 6
frequence (GHz)

(a) Photo des cornets (b) Adaptation du cornet

FiG. 4.3 — Couple d’antennes cornets

e Un couple d’antennes de type CMA (Fig. réalisées par le société ARA.
Ces antennes sont omnidirectionnelles en azimuth et directives d’environ 15° en
élévation. Elles ont des connecteurs de type SMA femelle. Des adapteurs SMA —
APCT les relient aux cables. La figure [£.4(D)|illustre les coefficients d’adaptation
sur la bande d’intérét de chacune des antennes du couple. Dans la littérature,
la majorité des campagnes de caractérisation du canal UWB basées sur une
technique fréquentielle de sondage est réalisée en utilisant ce type d’antennes

[103] [100].
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(dB)

i i i
25 3 .5 4 4. 5.5 6
frequence (GHz)

(a) Photo des CMA (b) Adaptation d’'une CMA

F1G. 4.4 — Couple d’antennes CMA

Les cables

Deux cables d’environ 20 metres de longueur sont utilisés pour connecter les an-
tennes aux ports du VNA. Il s’agit de cables TIMCS Microwave connectorisés en
APCT7. Leur atténuation croit avec la fréquence et vaut 2.89 dB a 2 GHz et 5.5 dB a
6 GHz.

La figure [4.5] présente les parametres S11, S12, S21 et S22 caractérisant les cables
utilisés. On peut noter qu’ils sont bien adaptés sur la bande considérée.

Afin d’améliorer le bilan de liaison, on insere généralement des amplificateurs de
puissance a ’émission et des amplificateurs faible bruit a la réception. Cependant,
la plate-forme réalisée n’inclut pas d’amplificateurs car les différents éléments de la
chaine, en particulier les cables, présentent des caractéristiques suffisamment correctes
qui permettent de s’en passer. Cette configuration sans amplificateur a permis une
caractérisation du canal en LOS et NLOS jusqu’a 15 m.

4.2.2 Présentation des environnements de mesures

La plate-forme décrite a servi a la réalisation de campagnes de caractérisation
du canal de propagation UWB dans quatre environnements indoor différents. Cha-
cune de ces caractérisations va servir a 1’évaluation d’un ou de plusieurs éléments du
simulateur.

Les différents environnements caractérisés sont les suivants :
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(dB)

(dB)

EVALUATION

2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
frequence (GHz)

(a) S11

2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
frequence (GHz)

(c) S21

(dB)

(dB)
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2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
frequence (GHz)

(b) S12

2 25 3 35 4 4.5 5 5.5 6
frequence (GHz)

(d) S22

F1G. 4.5 — Parametres S des cables utilisés
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Chambre anéchoique

Le premier environnement dans lequel des mesures ont été réalisées est une chambre
anéchoique. Cet environnement permet de supprimer les trajets multiples et de consi-
dérer uniquement le trajet direct entre I'émetteur (Tx) et le récepteur (Rx). Pour
ces mesures, les deux couples d’antennes Cornets et CMA ont été utilisés comme en
témoigne la figure [4.6]

(a) Configuration avec les cornets (b) Configuration avec les CMA

F1G. 4.6 — Caractérisations réalisées dans la chambre anéchoique

Les mesures réalisées dans cet environnement ont permis de valider la prise en
compte vectorielle du comportement des antennes adoptées dans le modele détermi-
niste proposé.

Maison fraichement construite : maison de “Gilles”

Nous avons également considéré une maison fraichement construite que 'on ap-
pellera par la suite la maison de « Gilles ». Cette maison est sur deux niveaux mais
les mesures n’ont été effectuées qu’au rez-de-chaussée (Fig. @ Nous avons profité de
I’absence totale de mobilier dans la période précédant 'aménagement pour effectuer
des campagnes de caractérisation en LOS et NLOS. La description simplifiée de 1’en-
vironnement caractérisé, faite dans PulsRay, est ainsi proche de la description réelle
du lieu des mesures. La hauteur entre le sol et le plafond est de 2.5 m.

Initialement, des mesures avaient été prévues dans cet environnement en présence
de mobiliers. Elles n’ont pas été menées et constituent des perpectives d’étude pour
I’apres-these. Il serait en effet intéressant de comparer mesure et simulation avec et
sans mobilier pour mieux prendre en considération cet effet dans I'outil de simulation.
On pourrait par exemple chercher a incorporer des éléments de mobilier grossiers
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comme les armoires ou les bureaux. Une autre possibilité serait d’adjoindre un com-
portement statistique pour la prise en compte de cet effet.

F1G. 4.7 — Maison de « Gilles »

Les mesures ont été menées en utilisant le couple d’antennes CMA. Pour la valida-
tion du simulateur, les comparaisons effectuées dans les sections suivantes porteront
sur les réponses impulsionnelles de canal reconstruites et les parametres caractéris-
tiques du canal de propagation (7, Tyms, PLag, 1 €t xqB)-

Sur la figure les différentes positions de ’émetteur (Tx) et des points de
réception (cercles) considérées pendant les mesures sont indiquées. L’émetteur et les
différents récepteurs se trouvent a une méme hauteur de 1.40 m.

Maison de construction ancienne : garderie de 'INSA

Un autre environnement retenu pour la caractérisation du canal de propagation
est une maison de construction ancienne que nous appellerons par la suite garderie de
I'INSA. Comme dans I'environnement précédent, cette maison est sur deux niveaux
et seul le rez-de-chaussée a été concerné par les campagnes de mesures (Fig. . On
utilise également le couple d’antennes CMA.

Les mesures réalisées dans cet environnement permettront de faire les mémes va-
lidations du simulateur que précédemment. Toutefois, les matériaux constitutifs de
ce nouvel environnement sont différents de ceux de ’environnement précédent. Aussi,
on mettra en évidence les modifications potentielles des résultats obtenus liées au
changement d’environnement.
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F1G. 4.8 — Différentes positions de mesures LOS et NLOS dans la maison de « Gilles »
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F1c. 4.9 — Garderie de I'INSA

En ce qui concerne les mesures NLOS, dans la maison de « Gilles », il n’y avait
qu'une seule séparation entre 1’émetteur et les différents points de réception (Fig.
4.8(b)|). Dans ce nouvel environnement, les séparations NLOS sont parfois plus nom-

breuses (Fig. 4.10(b))).

La hauteur entre le sol et le plafond est la méme que pour la maison de « Gilles ».
Il en est de méme pour les hauteurs d’émetteur et de récepteur. Contrairement a
I’environnement précédent, les pieces sont meublées. On verra par la suite que ceci
aura un impact dans la comparaison mesures-simulations en NLOS car les armoires
métalliques placées le long des murs n’ont pas été prises en compte dans la description
de 'environnement utilisée par le logiciel de simulation.

Dans la configuration de mesures LOS, il n’y a qu'une seule armoire le long d’un
des murs de la piece (Fig. |4.10(a)|) et I'effet sera moins important.

Chambre réverbérante

Enfin, la confrontation de notre simulateur a des canaux extrémes a été faite
a partir de mesures réalisées dans une chambre réverbérante. Cet environnement,
constitué de parois métalliques, est un volume qui peut étre completement fermé.

L’intérét des caractérisations réalisées dans cet environnement est qu’elles per-
mettent de tester une situation limite pour laquelle la confrontation a la simulation
est extrémement délicate en raison de la multitude de trajets en présence. Cette situa-
tion est l'exact opposé de la situation en chambre anéchoique. La figure [.11] illustre
une des configurations adoptées pour la mesure.
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F1c. 4.10 — Différentes positions de mesures LOS et NLOS dans la garderie de 'INSA
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F1G. 4.11 — Caractérisation réalisée dans la chambre réverbérante

Pour cet environnement, nous avons uniquement utilisé le couple d’antennes CMA.
Ces antennes sont placées a la méme hauteur, soit 1.40 m du plancher de la chambre.
Les mesures réalisées ont permis d’évaluer la pertinence des rayons trouvés avec la
technique de détermination de rayons utilisée (Annexe [B).

4.3 Comparaison des résultats mesurés et simulés

Des mesures fréquentielles ont été réalisées avec notre plate-forme dans les quatre
environnements décrits. Pour chacune des mesures, la réponse impulsionnelle du canal
est reconstruite en appliquant au S21 mesuré opération décrite en annexe [A]

Pour les mémes environnements et les mémes points de mesure, la réponse im-
pulsionnelle du canal est également déterminée a l'aide de l'outil de modélisation
déterministe réalisé. Le mode VNA est utilisé afin que la comparaison effectuée soit
faite dans des configurations identiques a celles de la mesure. Les descriptions des
antennes considérées dans l'outil PulsRay sont issues de caractérisations d’antennes
faites dans une base de mesure champ proche couvrant une bande de fréquences allant
de 0.8 GHz &4 6 GHz (Annexe [D]). Les caractéristiques des antennes utilisées corres-
pondent aux champs lointains des antennes sur une surface de 4x stéradians et sont
obtenues en utilisant les principes décrits en annexe [D] Les propriétés des matériaux
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homogenes équivalents constituant les murs, les portes et les fenétres des maisons sont
obtenues en appliquant la technique présentée en annexe [E]

Dans cette section, on s’intéresse a 1’évaluation des étapes permettant la recons-
truction de la réponse impulsionnelle du canal a partir de PulsRay. Les résultats
obtenus en mesure et en simulation sont comparés. On évalue la prise en compte des
antennes dans le modele déterministe, la reconstruction de la réponse impulsionnelle
du canal en LOS et NLOS, ainsi que la pertinence et le nombre de rayons obtenus
apres la phase de détermination des rayons.

4.3.1 Evaluation de la prise en compte des antennes

Pour I’évaluation de la prise en compte des antennes dans le modele déterministe
proposé, nous considérons les mesures réalisées dans la chambre anéchoique. Cette
situation permet de s’affranchir des trajets multiples et d’obtenir une liaison directe
avec un seul trajet.

Dans la chambre anéchoique, les antennes sont placées a la méme hauteur et poin-
tées, dans le cas des cornets, de sorte que les directions de focalisation respectives
de chacune des antennes soient en vis-a-vis. Cette situation est reproduite en simula-
tion pour les directions de départ et d’arrivée identiques a celles adoptées en mesure.
Cette simulation exploite, pour la prise en compte des antennes, les données obtenues
a partir de leur caractérisation large bande en base de mesure champ proche (Annexe

D).

La figure illustre les réponses impulsionnelles et les fonctions de transfert
obtenues en mesure et en simulation dans le cas d’un couple d’antennes cornets.

On constate une excellente concordance entre les résultats obtenus en mesure et
ceux issus de la simulation. Bien qu’on ait un seul rayon, les fonctions de transfert
obtenues ne sont pas constantes. La variation fréquentielle des antennes affecte la
fonction de transfert du canal.

La figure[4.13]illustre les réponses impulsionnelles et fonctions de transfert obtenues
en mesure et en simulation dans le cas du couple d’antennes CMA. On note également
dans ce cas une excellente concordance entre les résultats obtenus en mesure et ceux
issus de la simulation.

La comparaison de ces deux situations permet de se convaincre de l'importance
des antennes dans une liaison. En effet, en fonction de leurs caractéristiques, elles
permettent d’aboutir a des formes de réponses impulsionnelles différentes.

Cette premiere confrontation a la mesure a permis de valider la prise en compte
vectorielle des antennes adoptée dans le modele déterministe proposé.
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F1G. 4.12 — Signaux obtenus en mesure (rouge) et en simulation (bleu) pour le couple
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0.01F Mot‘iule
0.08 B
0.008
0.06 B
0.006
0.04 4
0.004
0.02
0.002f o ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
(1] Frequence (GHz)
Phase
-0.0021 0 ; .
-0.004 1
H
-0.006 - 5 -50f 9
g
-0.008 =
-0.01t ! & -1001 I i i i |
0 2 10 2 25 3 5 5.5 6

retard (ns)

3.5 4 4.5
Frequence (GHz)

(a) Réponse impulsionnelle (b) Fonction de transfert

F1G. 4.13 — Signaux obtenus en mesure (rouge) et en simulation (bleu) pour le couple
d’antennes CMA
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4.3.2 Evaluation de la reconstruction des réponses impulsion-
nelles

Pour évaluer la reconstruction, a partir de PulsRay, de la réponse impulsionnelle
du canal en LOS et en NLOS, on réalise des simulations en mode VNA. Pour toutes les
configurations présentées, les réponses impulsionnelles mesurées et simulées ainsi que
les fonctions de transfert sont superposées. Les résultats des mesures sont représentés
en rouge et ceux de simulation en bleu.

4.3.2.1 Configurations LOS

Les configurations LOS considérées sont celles de la maison de « Gilles » (Fig.

4.8(a)) et la garderie de I'INSA (Fig. 4.10(a))).

Maison de « Gilles »

On présente ici quatre situations de mesures extraites des 89 points de mesure
LOS réalisés dans la maison de « Gilles ». Les figures [4.14] 4.15| et |4.16| illustrent
les résultats obtenus pour ces quatre positions correspondant a des distances de 1 m,
4.69 m, 6 m et 7.03 m.

Les fonctions de transfert mesurées et simulées présentent une forte similitude
(Fig. [4.14)), & la fois sur le niveau et la forme des fluctuations. La méme décroissance
en hautes fréquences est observée en mesure et en simulation. Toutefois, 1’écart est plus
marqué en basses fréquences. Ces différences peuvent étre expliquées par les propriétés
des matériaux utilisés en simulation qui ne traduisent pas fidelement la réalité. En
effet, la majorité des parois ou des murs de I’environnement caractérisé est constituée
d’une superposition de matériaux. Par exemple, les murs extérieurs sont constitués de
brique, de parpaing, de laine de verre isolante et de placoplatre. Les caractéristiques
extraites apres caractérisation de matériaux (Annexe [E]) nous donnent un matériau
dont les propriétés permettent de décrire cet ensemble de plusieurs matériaux. On
peut donc supposer que le fait de ne considérer qu’un matériau homogene équivalent,
en utilisant la technique d’extraction proposée en annexe [E] ne soit pas appropriée
pour les murs de cet environnement. Ceci peut expliquer les écarts observés entre les
résultats de mesures et ceux de simulation.

La comparaison, lorsqu’elle porte sur les réponses impulsionnelles, parait meilleure
(Fig. [£.15). Ceci est di au fait que la réponse impulsionnelle, dont le caractere réel
a été forcé, dépend a la fois de I'information de module et de phase des fonctions de
transfert. L’interprétation de la phase en régime fréquentiel n’est pas simple sur les
figures présentées pour lesquelles I'exponentielle de propagation n’est pas compensée.

Les résultats présentés sont tous normalisés en amplitude. Les principaux clusters
sont retrouvés tant par leurs positions dans la réponse que par leurs poids respectifs.
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F1G. 4.14 — Fonctions de transfert obtenues en mesure (rouge) et en simulation (bleu)
pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en LOS)
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Comme on peut s’y attendre, les réponses impulsionnelles issues de la mesure sont plus
denses, en particulier dans la fin de la réponse. Du fait de la simplification nécessaire
de ’environnement en simulation, on ne tient pas compte de tous les effets liés aux
aspérités et aux phénomenes de diffusion compliqués qui interviennent dans le canal.
Pour nuancer le propos, il faut tout de méme noter qu’en LOS la contribution de ces
phénomenes est marginale au regard de la partie principale de la réponse correctement
retrouvée. Il n’en sera pas de méme en NLOS.
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F1a. 4.15 — Réponses impulsionnelles normalisées obtenues en mesure (rouge) et en
simulation (bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en LOS)

La figure [4.16]illustre les profils de retard en puissance correspondant aux réponses
impulsionnelles présentées a la figure [£.15] On peut noter, sur les différents profils de
retard en puissance normalisés, qu’il sont effectivement plus denses en mesure qu’en
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simulation. Cette sous-estimation systématique de ’énergie présente dans la fin de la
réponse se traduira par une sous-estimation de I’étalement temporel du canal. Ceci

W g,

sera plus marqué en NLOS.

(dB)

| Mw M

10 20 40 50 60 70 80 920 0 10 20 30 40 50 60 70 80 90
retard (ns) retard (ns)
(a)d=1m (b) d = 4.69 m

(dB)
(dB)

h“ 1ﬂllll’dl ‘

10 20 30 50 60 70 80 90 10 20 30 50 70 90
relard (ns) retard (ns)
(¢c)d=6m (d)d=7.03m

1
i % l“\..

I,

F1G. 4.16 — Profils de retard en puissance obtenus en mesure (rouge) et en simulation
(bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en LOS)

Garderie de I'INSA

On présente ici quatre situations typiques extraites des 126 points de mesure LOS

réalisés dans la garderie de 'INSA. Les figures [£.17], [4.18] et [4.19] illustrent les résultats
obtenus pour quatre positions correspondant a des distances de 1.14 m, 4.38 m, 6.78 m

et 8.94 m.
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L’accord entre mesure et simulation est tres bon et meilleur que dans le cas pré-
cédent (Figs. et [£.18)). Les matériaux de construction constituant les parois de
I’environnement sont beaucoup moins stratifiés. On peut faire I’hypothese que ’ap-
proximation par un matériau homogene équivalent est mieux justifiée dans cette si-
tuation.

Module Module
0.2 T T T T T T T
0.15 4
0.1 4
0.05
0 L L L L 1 L I L, L
2 25 3 35 4 4.5 5 5.5 6 2 25 3 35 4 4.5 5 5.5 6
Frequence (GHz) Frequence (GHz)
Phase Phase
o T T T T T T T 3 T T T T T T T
=100~ 4
g -sof 1§ -200f ]
K K
= < -300- q
-100+ 1 _4001 : 1
i i i i i i i i i i i i i
2 25 3 35 4 4.5 5 5.5 6 2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
Frequence (GHz) Frequence (GHz)
(a)d=1.14m (b) d =4.38m
Module Module
0.06 A 0.06 A
0.041 . 0.04 .
0.02 q 0.02r, A
0 i i ; 0 i A h i
2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6 2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
Frequence (GHz) Frequence (GHz)
Phase Phase
T T T T T T T 0 T T T T T T T
— -200f 200y : 1
§ s
k-] 5 —4001 4
£ _a00- 1 £
-600- a
-6001 i i i ; i . i 1 -8001 i i i ; i . i
2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6 2 25 3 3.5 4 4.5 5 5.5 6
Frequence (GHz) Frequence (GHz)
(¢)d =6.78m (d)d =894 m

F1G. 4.17 — Fonctions de transfert obtenues en mesure (rouge) et en simulation (bleu)
pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I'INSA en LOS)

La figure 4.1 illustre les profils de retard en puissance correspondant aux réponses
impulsionnelles présentées a la figure [£.19] Les profils de retard en puissance norma-
lisés qui sont représentés montrent une excellente concordance entre la mesure et la
simulation.
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F1G. 4.18 — Réponses impulsionnelles normalisées obtenues en mesure (rouge) et en
simulation (bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I’INSA en LOS)
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Il faut garder a l'esprit que dans ces situations de tres bonne concordance, la
simulation présente ’avantage de donner également acces a l'information des angles
de départ et d’arrivée. Le canal est ici connu dans plus de dimensions et a bien moindre

cott que dans une situation de sondage mono-capteur.
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F1G. 4.19 — Profils de retard en puissance obtenus en mesure (rouge) et en simulation
(bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I'INSA en LOS)

4.3.2.2 Configurations NLOS

Dans les configurations NLOS, le poids relatif de la fin de la réponse augmente,
I’accord entre mesure et simulation devrait étre moins bon. Pour le vérifier et 1’évaluer,
nous nous intéressons a présent aux situations NLOS mesurées dans la maison de

« Gilles » (Fig. [4.8(b))) et dans la garderie de 'INSA (Fig. 4.10(b)]).
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Maison de « Gilles »

A partir des 104 points de mesures NLOS réalisés dans la maison de « Gilles »,
quatre points de mesure sont extraits. Les figures [£.20] [£.21] et [£.22] illustrent les
résultats obtenus pour ces quatre positions correspondant a des distances de 1.20 m,
4.62 m, 6.98 m et 11.61 m entre "émetteur (Rx) et le récepteur (Tx).

La figure[4.20]illustre les fonctions de transfert mesurées. Les illustration présentent
également une bonne concordance entre la mesure et la simulation.

La majorité des points de mesure NLOS ne considere qu'un seul mur entre Tx et Rx
(Fig. [4.8(b)]). On peut constater que les réponses impulsionnelles obtenues présentent
la méme structure que celles obtenues en LOS (Fig. . En effet, les configurations
NLOS présentent le plus souvent une forte atténuation du trajet direct. Ceci peut
entrainer ’obtention dune réponse impulsionnelle présentant des trajets multiples de
niveaux comparables ou supérieurs au niveau du trajet direct.

Ce cas n’est pas tres représentatif d’une situation NLOS et s’apparente donc plus
a une situation LOS. Toutefois, il atteste de la possibilité en UWB d’accéder a des
signaux forts méme au travers d'une cloison.

La figure [£.22]illustre les profils de retard en puissance correspondant aux réponses
impulsionnelles présentées a la figure

Garderie de I'INSA

Les mesures réalisées dans la garderie de 'INSA correspondent a une véritable
situation NLOS. On présente quatre situations extraites des 141 points de mesure
NLOS réalisés dans la garderie de 'INSA. Les figures .23 [£.24] et [4.25] illustrent
les résultats obtenus pour quatre positions correspondant a des distances de 2.68 m,
5.64 m, 7.4 m et 8.1 m entre I"émetteur (Tx) et le récepteur (Rx).

Comme on pouvait s’y attendre, la concordance entre mesure et simulation n’est
pas aussi probante (Fig. [4.23). Il est & noter que dans cette situation, des problemes
d’interférences RF™) viennent se greffer aux mesures.

En regle générale, il est d’autant plus difficile de prévoir la réponse impulsionnelle
en NLOS qu’elle résulte d’'un grand nombre d’effets. Les réponses impulsionnelles
mesurées et simulées présentent la structure caractéristique d’une liaison NLOS (Fig.
. L’étalement temporel est beaucoup plus important qu’en LOS.

La figure [£.25]illustre les profils de retard en puissance correspondant aux réponses
impulsionnelles présentées a la figure [£.24] On peut noter que les résultats issus de la
mesure et ceux issus de la simulation sont assez différents. Principalement, les niveaux
des clusters, arrivant beaucoup plus tard que le trajet direct, sont plus forts en mesure
qu’en simulation. Les mesures ne sont pas réalisées a rapport signal a bruit constant.

(WRadio fréquence
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F1G. 4.20 — Fonctions de transfert obtenues en mesure (rouge) et en simulation (bleu)
pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en NLOS)
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F1G. 4.21 — Réponses impulsionnelles normalisées obtenues en mesure (rouge) et en
simulation (bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en NLOS)
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F1G. 4.22 — Profils de retard en puissance obtenus en mesure (rouge) et en simulation
(bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Maison de « Gilles » en NLOS)
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F1G. 4.23 — Fonctions de transfert obtenues en mesure (rouge) et en simulation (bleu)
pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I'INSA en NLOS)
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F1a. 4.24 — Réponses impulsionnelles normalisées obtenues en mesure (rouge) et en
simulation (bleu) pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I’INSA en NLOS)
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En NLOS, le niveau du signal recu diminue avec I'augmentation de la distance entre
émetteur et récepteur. Aussi, un grand nombre de trajets ont un niveau plus faible
que celui du bruit ambiant. Pour ces mesures, il aurait été nécessaire d’utiliser des
amplificateurs pour améliorer les bilans de liaison et se placer au-dessus des interférents
qui polluent les signaux recus.

La représentation sous forme de profil de retard en puissance a partir de mesure
tient compte du bruit, ce qui explique les différences de niveaux observées en mesure
par rapport a la simulation. La simulation est exempte de bruit et d’interférents RF.
Il serait intéressant de reprendre les mesures et de leur appliquer un algorithme de
suppression des interférents avant d’effectuer la comparaison.

(dB)

retard (ns) retard (ns)

(a) d =2.68 m (b) d =5.64 m

(dB)
(dB)

M |
il
} M HHIM lij I H |“

0 20 40 100
retard (ns) retard (ns)

(¢)d=74m (d)d=8.1m

F1a. 4.25 — Profils de puissance obtenus en mesure (rouge) et en simulation (bleu)
pour 4 distances entre Tx et Rx (Garderie de I'INSA en NLOS)
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4.3.3 Evaluation de la pertinence des rayons obtenus

Pour I’évaluation de la technique de détermination des rayons adoptée (Annexe ,
on considere des mesures réalisées dans une chambre réverbérante. Ceci permet d’ob-
tenir une réponse impulsionnelle dont la fluctuation ne dépend idéalement que des
antennes utilisées et des rayons considérés (car les parois sont exclusivement métal-
liques).

Dans la chambre réverbérante, les antennes sont placées a la méme hauteur et
en visibilité directe. On mesure la fonction de transfert du canal pour trois positions
différentes du récepteur (Rx) et une position d’émetteur (Tx) fixe. On dispose ainsi
de trois mesures correspondant aux trois distances de propagation considérées. Pour
chacune des mesures et simulations réalisées, la réponse impulsionnelle est produite
sur le méme principe que précédemment.

La figure illustre les réponses impulsionnelles et fonctions de transfert obtenues
en mesure et en simulation dans le cas d’une utilisation du couple d’antennes CMA.

Contrairement aux situations précédentes, la concordance entre les résultats de
mesures et ceux de simulation n’est pas bonne. Pour les trois configurations illustrées,
on retrouve uniquement les contributions des rayons arrivant dans les premiers instants
de la réponse impulsionnelle.

La mesure produit des réponses impulsionnelles avec beaucoup plus de rayons que
les réponses obtenues par la simulation. Il est vraisemblable que 'on sous-estime de
facon tres importante le nombre de rayons a prendre en compte et que 'on néglige
completement la partie diffuse de la réponse.

La réponse impulsionnelle simulée est beaucoup trop lacunaire et ne rend pas
compte de la complexité du signal observé en mesure. Pour s’en approcher, il fau-
drait sans doute mieux décrire I’environnement. En effet, la simulation considere une
simplification de la chambre réverbérante et ne prend pas en compte les différentes
jonctions métalliques que 'on peut observer a la figure [£.11] Ainsi, chacun des six
plans constituant les parois de la chambre réverbérante est fait d’'un assemblage de
plusieurs plaques métalliques. Les jonctions entre les plaques constituent un ensemble
de points diffractants dont les contributions ne sont pas négligeables au regard de leur
caractere métallique.

On peut également noter une décroissance fréquentielle sur les modules des fonc-
tions de transfert mesurées. Cette décroissance ne s’observe pas sur les fonctions de
transfert issues de la simulation. Elle est directement liée a la conductivité réelle des
plaques métalliques constituant les parois de la chambre réverbérante. Le caractere
réflectif des parois diminue avec la montée en fréquence. Cette variation entraine des
modifications des coefficients de réflexion considérés pour les interactions en présence.
Or, en simulation, on considere généralement des coefficients de réflexion valant 1 ou
—1 pour des matériaux métalliques.

Pour conclure sur la pertinence des rayons obtenus, 1’algorithme de détermination
de rayons utilisé (Annexe [B]) permet d’obtenir des rayons en relative bonne cohérence
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avec les mesures. Toutefois, seuls les premiers rayons sont correctement identifiés. Le
nombre de rayons trouvé est directement dépendant du niveau de détail avec lequel
I’environnement est décrit.

Il est vraisemblable qu'une situation aussi complexe soit hors d’atteinte d’une mo-
délisation déterministe. Car du fait du caractere métallique, aucun effet d’aspérité
n’est véritablement négligeable. Cette évaluation illustre les limitations de la modéli-
sation déterministe en environnement complexe.

4.3.4 Conclusion

Dans cette section, nous avons présenté quelques résultats issus de nos mesures.
Quatre environnements ont été sélectionnés et présentés dans l'ordre croissant de la
difficulté de prédiction des réponses recues par un modele déterministe.

On a commencé par une situation parfaitement maitrisée consistant en I'utilisation
d’une chambre anéchoique. Cette situation a permis de valider la prise en compte
vectorielle des antennes.

Ensuite, deux environnements indoor typiques, I'un sans mobilier et I'autre avec
mobilier, ont été considérés en situations LOS et NLOS. Afin de bien saisir ce qu’il
est possible de comparer entre mesure et simulation, il importe de revenir sur ce qui
différencie ces deux situations. Dans la situation LOS, on a observé une bonne concor-
dance entre la mesure et la simulation. Toutefois, les résultats obtenus dépendent des
parametres caractéristiques des matériaux considérés. Compte tenu des rapports si-
gnaux a bruit de nos campagnes de mesures, la situation de mesure NLOS est affectée
par le bruit de 'instrumentation et les interférents RF présents lors des mesures. Les
résultats de simulation sont exempts d’interférents et ne sont pas soumis au bruit.
Les écarts observés en NLOS sont en partie dus a ces effets, mais aussi, pour une
large part, a la difficulté de prédiction des phénomenes physiques non pris en compte
en simulation. Ce sont les effets liés a la diffusion par le mobilier et les aspérités
présents dans I'environnement. Il est illusoire de vouloir rendre compte de ces effets
sans recourir en complément a des techniques de nature statistique. Toutefois, il est
envisageable de décrire les gros éléments du mobilier directement dans la description
de 'environnement en simulation.

Le dernier environnement considéré est la situation extréme de la chambre reverbé-
rante. Elle montre les limitations des modeles déterministes a base de rayons lorsque
la complexité de la réponse impulsionnelle la rend difficilement prédictible. Toute-
fois, cette situation demeure intéressante pour tester les techniques de détermination
des rayons et, fort heureusement, n’est pas représentative des environnements indoor
d’intéreét.
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4.4 Comparaison des parametres caractéristiques
du canal

Dans cette section, on s’intéresse a la validation du modele déterministe au niveau
des parametres temporels et fréquentiels caractéristiques du canal de propagation
UWB. Les parametres caractéristiques du canal obtenus a partir des mesures sont
comparés avec ceux résultant des simulations effectuées pour les mémes positions
d’émetteur (Tx) et de récepteur (Rx). De plus, nous comparons ces parametres avec
ceux décrits dans les campagnes de mesures proposées dans la littérature (Chapitre

2

4.4.1 Parametres Temporels

Nous nous intéressons au retard excessif moyen 7, et a I'écart type des retards
excessifs 7,,,. IIs sont obtenus pour des configurations de propagation LOS et NLOS.

4.4.1.1 Configurations LOS

Les configurations LOS correspondent aux mesures et simulations faites dans la
maison de « Gilles » et dans la garderie de I'INSA en considérant respectivement 89

(Fig. [4.8(a)|) et 126 (Fig. 4.10(a))) positions différentes de Rx pour un Tx fixé.

Parametre 7,

La figure illustre I’évolution des valeurs de 7,, mesurées et simulées en fonction
de la distance séparant Tx et Rx pour les environnements caractérisés.

Sur la figure[4.27(a)], on constate que les valeurs de 7,, suivent la méme progression
en mesure et en simulation pour des distances entre Tx et Rx inférieures a 5 m. Des
que la distance dépasse 5 m, les résultats simulés s’écartent significativement de ceux
mesurés. Nous avons vu précédemment que 'outil de modélisation sous-estime les
niveaux des trajets en fin de réponse, décalant ainsi 7,, vers des valeurs plus faibles
dans la maison de « Gilles ». Cet effet devient significatif au-dela de 5 m.

On observe sur la figure le méme phénomene que précédemment. Toutefois,
certaines valeurs de 1, issues de la simulation arrivent a suivre celles mesurées. Pour
ces mesures, on a une meilleure prise en compte des matériaux mais pas de prise
en compte du mobilier. Aussi, lorsque le récepteur s’éloigne de I’'émetteur, les trajets
multiples qui sont introduits par le mobilier enrichissent la réponse impulsionnelle
obtenue en mesure. Les valeurs de 1, obtenues augmentent donc plus vite en mesure
qu’en simulation avec 1’éloignement des positions du récepteur par rapport a celle de
I’émetteur.
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F1a. 4.27 — Valeurs de 7,, mesurées (rouge) et simulées (bleu) en fonction de la distance

entre Tx et Rx (Cas LOS)

Le tableau compare les valeurs moyennes u et les écarts types o de 7, mesurés
et simulés. Ces quantités ne font plus intervernir la dépendance avec la distance,
ce qui est simplificateur. Généralement, 1’écart-type est sous-estimé en simulation.
Il conviendrait d’étoffer le signal déterministe en lui adjoignant une composante de
nature statistique avec une bonne corrélation retard-angle afin d’accéder a 1’écart type
observé en mesure.

Maison de « Gilles » Garderie de PINSA CEA LETI Samsung/SAIT Time Domain
[103] ATE&T [109] [111] 75]
Simulation Mesure Simulation Mesure
H 4.06 4.8 3.63 3.48 74 2.15 5.88 4.95
o 1.38 2.61 1.13 2.14 2.4 - 1.25 0.64

TAB. 4.1 — Valeurs moyennes et écarts types de 7, pour le cas LOS

Parameétre 1,

La figure illustre I’évolution des valeurs de 7,,, mesurées et simulées en fonc-
tion de la distance séparant Tx et Rx pour les environnements caractérisés.

Sur les figures présentées [4.28(a)| et [4.28(b)| respectivement pour des caractérisa-
tions dans la maison de « Gilles » et dans la garderie de 'INSA, on constate une
bonne concordance entre I’évolution des valeurs de 7,,s mesurées et simulées.
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Fic. 4.28 — Evolution de T,ms €0 mesure et en simulation en fonction de 1’environne-
ment considéré (Cas LOS)

Le tableau 4.2 compare les valeurs moyennes u et les écarts types o de 7,,,; mesurés
et simulés avec ceux proposés dans la littérature. Identiquement au 7,,, les valeurs de
u et o relatives aux 7,,, mesurés et simulés se trouvent dans la méme plage de va-
leurs que celles proposées dans la littérature. Certains auteurs ont observé des valeurs
supérieures & 10 ns pour y [IT1] et d’autres des valeurs inférieures a 4 ns [109].

Maison de « Gilles » Garderie de PINSA

CEGOI?;FTI AT&T [109] Sams[l;rllf]/SAIT Tlme[%lj)maln
Simulation Mesure Simulation Mesure
H 5.02 6.06 5.39 4.88 10.90 3.55 14.00 5.27

o 1.77 3.51 1.04 5.39 2.1 1.65 1.53 3.37

TAB. 4.2 — Valeurs moyennes et écarts types de 7,,, pour le cas LOS

4.4.1.2 Configuration NLOS

En ce qui concerne la configuration NLOS, on ne s’intéresse qu’aux 141 mesures
et simulations réalisées dans la garderie de 'INSA (Fig. 4.10(b)|). En effet, nous avons
vu précédemment que les mesures NLOS faites dans la maison de « Gilles », ne
considérant qu’un seul mur de séparation entre la position de I’émetteur et les positions
des récepteurs, donnent des signaux assez similaires au cas LOS.
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Parameétre 1,

La figure illustre 1’évolution des valeurs de 7,, mesurées et simulées en fonction
de la distance séparant Tx et Rx pour des configurations NLOS dans la garderie de

I'INSA.

On observe une bonne concordance pour des distances inférieures & 6 m. Au-dela
de 6 m, les valeurs de 7,, sont nettement sous-estimées.
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F1a. 4.29 — Valeurs de 7,, mesurées (rouge) et simulées (bleu) en NLOS

Le tableau [£.4] compare les valeurs moyennes y et les écarts types o~ de 7,, mesurés
et simulés avec ceux proposés dans la littérature en NLOS. Les valeurs u et o de
T,, résultantes sont assez proches. Elles se trouvent dans la méme plage de valeurs
que celles proposées dans la littérature, principalement lorsqu’on a la méme plage de
variation de distance entre ’émetteur et le récepteur comme celles de Time Domain

(Tab. 2.7).

Garderie de 'INSA

CESOI:;?TI AT&T [109] Sams[Lirlnf]/SAIT Tlme[’]735c])ma1n
Simulation Mesure
H 9.28 9.9 17.7 6.93 36.09 10.04
o 4.86 5.01 4.1 - 14.48 5.97

TAB. 4.3 — Valeurs moyennes et écarts types de 7, pour le cas NLOS
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Parametre 7,

La figure illustre I’évolution des valeurs de 7,,, mesurées et simulées en fonc-
tion de la distance séparant Tx et Rx pour les configurations NLOS dans la garderie

de 'INSA.

Sur la figure |4.30, les fortes valeurs de 1,,, peuvent étre liées aux interférents
radio fréquence identifiés dans la section [4.3] L’accord entre simulation et mesure est
observable pour des distances inférieures a 6 m.
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F1G. 4.30 — Evolution de T, en mesure (rouge) et en simulation (bleu) en NLOS

Le tableau 4.4 compare les valeurs moyennes p et d’écarts types o de T,,; mesurées
et simulées avec celles proposées dans la littérature en NLOS. Les valeurs de u et o
relatives aux 7,,s obtenues en simulation sont beaucoup plus faibles que celles issues
de la mesure. Ceci traduit une mauvaise prédiction de I’étalement des retards dans
I’environnement considéré. Toutefois, les valeurs obtenues en mesure et en simulation
sont en concordance avec celles retrouvées dans la littérature, particulierement pour
des caractérisations couvrant des distances inférieures a 12 m [109] [75].

Garderie de 'INSA

CEﬁOI?;f)TI AT&T [109] Sams[li?%]/SAIT Tlme[’];;mam
Simulation Mesure
U 8.87 12.89 16.5 7.35 38.61 8.78
o 4.43 9.5 3.0 3.45 8.0 4.34

TAB. 4.4 — Valeurs moyennes et écarts types de 7,,, pour le cas NLOS
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4.4.2 Parametres fréquentiels

L’évolution des pertes en puissance PLgg (2.10) en fonction de la distance est
présentée pour des configurations de propagation LOS et NLOS. A partir de PLgg, on
extrait le parametre n traduisant I’atténuation en puisance et la loi de shadowing y. .

4.4.2.1 Configurations LOS

Les configurations LOS considérées correspondent aux mesures et simulations
faites dans la maison de « Gilles » et dans la garderie de 'INSA en considérant

respectivement 89 (Fig. 4.8(a)|) et 126 (Fig.|4.10(a)|) positions différentes du récepteur

pour une position d’émetteur fixe.

Pertes en puissance PLgp

La figure [£.31] illustre I’évolution des valeurs des pertes en puissance mesurées et
simulées en fonction des distances séparant I’émetteur du récepteur pour les deux
environnements caractérisés (la maison de « Gilles » et la garderie de I'INSA).

En mesure, les pertes en puissance PLgg(1m) valent 46 dB pour la maison de
« Gilles » et 45 dB dans la garderie de I'INSA, respectivement 46.8 dB et 45.2 dB
pour la simulation.

Les pertes en puissance simulées et mesurées suivent la méme évolution. Le déca-
lage de 5 dB observable entre la mesure et la simulation a été introduit pour mieux
les distinguer.

Parametres n et y,

A partir des valeurs des pertes en puissance reportées sur les figures [4.31(a)| et
4.31(b)}, des régressions linéaires permettent d’extraire les valeurs de n et les para-
metres p et o de la loi y,-

Le tableau compare les valeurs de n et de y, (1 et o) obtenues a partir des
mesures et des simulations avec celles proposées dans la littérature.

Conformément aux remarques faites précédemment, on constate que les valeurs
obtenues en simulation sont en parfaite adéquation avec celles issues de la mesure.
Toutefois, concernant les parametres u et o traduisant la loi y,, les résultats mesurés
et simulés sont assez différents.

4.4.2.2 Configuration NLOS

Pour la configuration NLOS, on utilise uniquement les 141 mesures et simulations

réalisées dans la garderie de 'INSA (Fig. 4.10(b))).
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FiG. 4.31 — Valeurs de PLgg mesurées (rouge) et simulées (bleu) en fonction des
distances séparant Tx de Rx (Cas LOS)

Maison de « Gilles » Garderie de 'INSA . .
CEA LETI AT&T [109] Samsung/SAIT Time Domain
. . . . [103] [111] [75]
Simulation Mesure Simulation Mesure
n 1.72 1.76 1.82 1.76 1.6 1.82 1.18 1.67
H 0.62 1.1 0.84 0.7 15
Xo
o 1.52 1.21 1.68 1.87 - 0.6 0.93 4

TAB. 4.5 — Valeurs de n et parametres décrivant la loi y, pour le cas LOS
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Pertes en puissance PL;p

La figure illustre 1’évolution des valeurs des pertes en puissance mesurées et
simulées en fonction des distances séparant I’émetteur du récepteur pour des caracté-

risations NLOS faites dans la garderie de 'INSA.

Contrairement au cas LOS, les mesures et les simulations sont assez différentes. Les
résultats de simulation sont beaucoup plus dispersés que ceux de la mesure. Hormis le
nuage de points aberrants, la structure générale de 1’évolution des pertes en puissance
est relativement bien retrouvée.
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F1G. 4.32 — Valeurs de PL,p mesurées (rouge) et simulées (bleu) obtenues en NLOS

Parametres n et y,,

A partir d’une régression linéaire appliquée sur toutes les valeurs de PLgg reportées
a la figure [£.32] on extrait la valeur de n et celles de y et o traduisant la loi y, pour
la configuration NLOS.

Le tableau compare les valeurs de n et de y, (u et o) obtenues a partir des
mesures et des simulations avec celles proposées dans la littérature.

On constate que le parametre n, traduisant les pertes de puissance liées a la dis-
tance, obtenu a partir des simulations est tres faible comparé a celui obtenu en mesure.
Cette remarque vaut également pour les comparaisons faites avec les valeurs de n pro-
posées dans la littérature.

Les parametres de la loi y, traduisent bien I’étalement des valeurs de PLgg (Fig.
4.32)), principalement pour le cas des mesures.
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Garderie de 'INSA

CESOIQ?TI AT&T [109] Sams[lir;%/SAIT Tlme[’erS(])mam
Simulation Mesure
n 2.48 2.92 3.7 3.34 2.18 5.23
H 1.13 1.87 - 2.60 - -
Xo
s 2.63 4.87 - 0.90 1.43 4.0

TAB. 4.6 — Valeurs de n et parametres décrivant la loi y, pour le cas NLOS

4.4.3 Conclusion

Pour conclure sur les parametres temporels du canal, nous avons constaté qu’en
simulation, a cause du nombre de rayons considéré, I'étalement temporel prédit com-
paré a celui mesuré est beaucoup plus faible. Toutefois, lorsqu’on compare les valeurs
moyennes et écarts types relatifs a 7,, et 7,,,, mesurés et simulés avec celles de la
littérature, on constate qu’on se trouve dans la méme plage de valeurs.

Il n’existe pas de valeur de 7,, ou de 7,,, a laquelle il conviendrait de se raccrocher.
En effet, ces dernieres sont dépendantes des environnements, des bandes mesurées, de
I'instrumentation et des propriétés des matériaux. Ce qu’il est intéressant de noter
c’est que les ordres de grandeurs sont relativement bien retrouvés entre mesure et
simulation.

En LOS, une observation récurrente est une surestimation des quantités 7, et 7,,;
pour des distances inférieures a 5 m et une sous-estimation au dela de 5 m. Cette
observation devrait permettre d’apporter les corrections nécessaires aux réponses si
celles-ci sont destinées a des évaluations de performances dans des environnements
simulés.

En NLOS, les comparaisons entre mesure et simulation montrent une certaine
concordance pour des distances inférieures a 6 m. Au-dela, on observe sur les valeurs
de 7, et de 7,,,s I'impact des interférents radio fréquences et une nette sous-estimation
de ces quantités en simulation. En tout état de cause, les résultats obtenus a partir
de nos jeux de données mesurées doivent étre nuancés au regard du niveau de bruit
important sur ces dernieres.

Concernant les parametres fréquentiels, les pertes en puissance sont généralement
bien retrouvées par la modélisation déterministe. On constate aussi une bonne cor-
respondance des parametres n obtenus en mesure et en simulation avec les plages de
variations des valeurs proposées dans la littérature. Ceci est a nuancer au regard des
résultats obtenus en NLOS.
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4.5 Conclusion

Ce dernier chapitre a porté sur ’évaluation de l'outil de modélisation PulsRay a
partir de campagnes de mesures UWB réalisées dans quatre environnements indoor
différents.

Dans la section nous avons décrit la plate-forme réalisée et utilisée pour la
réalisation des campagnes de mesures dans les quatre environnements : une chambre
anéchoique, une maison nouvellement construite et vide de tout mobilier, une maison
ancienne avec un peu de mobilier, ainsi qu'une chambre réverbérante.

Les sections [4.3] et permettent de conclure sur la validité de I'outil PulsRay au
regard de son utilisation pour I’étude des canaux de propagation indoor.

Les résultats présentés valident la prise en compte vectorielle des caractéristiques
des antennes adoptées dans le modele déterministe proposé. A l'aide du simulateur,
on obtient des réponses impulsionnelles qui donnent en niveau et en position les clus-
ters principaux dans des configurations de propagation LOS. De plus, les parametres
temporels et fréquentiels caractéristiques du canal de propagation obtenus sont bien
retrouvés. Ils se trouvent dans la méme plage de valeurs que ceux proposés dans la
littérature. La structure des pertes en puissance avec la distance est bien retrans-
crite a partir des simulations. Toutefois, on obtient de moins bons résultats dans les
configurations de propagation NLOS.

Les écarts observés se justifient par trois principaux éléments. Tout d’abord, le
modele d’environnement utilisé en simulation est trop simplifié. Cette simplification
entraine qu’on ne tient pas compte des aspérités des environnements réels et des
diffusions introduites par le mobilier. Un autre élément est la difficulté qu’il y a a
paramétrer correctement un outil déterministe. Les parametres de la technique de
détermination des rayons et ceux des matériaux doivent en effet étre bien choisis
pour bien traduire les phénomenes de propagation en présence dans I’environnement.
Enfin, dans une moindre mesure, les caractérisations en NLOS utilisées sont affectées
d’interférents RF biaisant ainsi les comparaisons faites.

Les comparaisons faites dans le cas de la chambre réverbérante ont montré, au
travers des réponses impulsionnelles complexes obtenues, les limites de prédiction des
modeles déterministes a base de rayons dans des environnements aussi extrémes. Ces
situations constituent néanmoins des configurations de test pour évaluer et améliorer
la détermination des rayons avec ces outils.

Il ressort de cette évaluation que les deux principaux axes d’amélioration de ’outil
portent d’une part sur la meilleure description de ’environnement, en particulier la
prise en compte des gros éléments du mobilier, et d’autre part sur un rajout du
caractere diffus des réponses impulsionnelles par recalage a partir d’'une composante
additive de nature statistique.






Conclusion générale

Les travaux présentés dans ce mémoire ont porté sur 1’étude du canal de propaga-
tion indoor en UWDB & travers 1’élaboration d’un modele déterministe et la réalisation
d’un outil de simulation de canal basé sur ce modele.

Afin de préciser le contexte dans lequel ces travaux ont été réalisés, le chapitre
a consisté en une présentation de la technologie UWB. Cette présentation permet
d’appréhender les éléments qui font de cette technologie une candidate idéale pour
les systemes de communication sans fil. Quelques éléments expliquant le statu quo
actuel de la normalisation des systemes UWB, pour les standards IEEE 802.15.3a et
802.15.4a, ont été exposés.

Dans le chapitre [2, le canal de propagation a été décrit. Cette description met
I’accent sur ’étude du canal UWB. Les parametres caractéristiques du canal de pro-
pagation radio et les techniques de caractérisation ont été détaillés. L’état de l'art
réalisé a porté sur la description des modeles statistiques IEEE et sur la présentation
des modeles déterministes existants, afin de faire ressortir les particularités du modele
déterministe proposé dans le cadre de la these.

Dans le chapitre [3], le modele déterministe que nous proposons pour I’étude du ca-
nal de propagation en UWB est détaillé. L’outil logiciel PulsRay, développé a partir de
ce modele, s’appuie sur une technique originale de détermination des rayons élaborée
et mise au point pendant la these. Du fait de leur brieveté, les signaux impulsionnels
UWB, apres propagation, sont séparés en temps comme le sont les différentes contri-
butions des principaux chemins d’énergie traduits par les modeles a base de rayons.
Il y a ainsi un rapprochement naturel a opérer entre rayons et impulsions.

Le modele proposé permet de prendre en compte, a ’aide d’un formalisme vecto-
riel, les caractéristiques de gain, de directivité et d’état de polarisation des antennes.
Une particularité du modele est que les réponses temporelles sont déterminées rayon
par rayon avec une extraction du terme de phase lié a la propagation en espace libre.
Le retard sur chaque rayon intervient au moment de la sommation de leur contribu-
tion dans la réponse globale recue. L’obtention des champs repose sur une utilisation
combinée de I’OG et de la TUD dans le domaine fréquentiel. L’obtention des signaux
dans le domaine temporel est faite a partir d’une transformation de Fourier inverse.
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Les résultats obtenus a partir de 'outil PulsRay ont montré que le signal recu dé-
pend fortement de la forme d’onde émise, du nombre de rayons retenus, de la bonne
prise en compte des caractéristiques des antennes utilisées, et des propriétés des maté-
riaux indoor considérées. L’énergie des formes d’onde émises peut étre dimensionnée
pour respecter un niveau maximal d’émission spécifié.

Le chapitre 4] a porté sur 1’évaluation de I'outil développé a partir de campagnes
de mesures. La plate-forme mise en place pour la réalisation des mesures dans quatre
environnements différents a été présentée. La comparaison des résultats de mesures
et de simulation a permis d’apporter les premiers éléments de validation de 1'outil.

Il est apparu que la confrontation a la mesure donnait généralement de tres bons
résultats en situations LOS et NLOS léger. Les principaux clusters de la réponse sont
retrouvés, tant en position qu’en niveau, pour peu que les antennes et les matériaux
soient correctement décrits. Ceci démontre que, dans de nombreuses situations d’in-
térét, la modélisation déterministe possede une réelle capacité prédictive permettant
de I'utiliser pour I'étude du canal UWB.

En revanche, de fagon assez systématique, la fin de la réponse est difficile a retrou-
ver intégralement car elle fait intervenir de nombreux phénomenes non traduits par le
modele (détails non pris en compte, ...). Dans les situations de NLOS séveres ou dans
des environnements tres complexes comme la chambre réverbérante, un comportement
statistique complémentaire devra étre introduit pour accéder au réalisme des réponses.

Il n’était pas évident, au début du travail, de voir a quel degré de réalisme pouvait
accéder la modélisation déterministe ; étant entendu qu’il est tres difficile de décrire
parfaitement 1’environnement de propagation indoor. Le travail des son origine visait
plus a répondre a cette question de nature tres académique qu’a répondre a un be-
soin réellement exprimé par la communauté de la modélisation du canal UWB. Nous
avons donc entrepris de développer un outil informatique de simulation qui integre des
aspects géométrique, électromagnétique et de traitement du signal. Cet outil existe
aujourd’hui sous forme modulaire lui permettant d’évoluer facilement a 'avenir et
d’envisager plusieurs perspectives.

Une augmentation des champs d’application de I'outil PulsRay peut étre envisagée
a partir d’'une création de bibliotheques de caractéristiques d’antennes et de propriétés
de matériaux obtenues a l’aide d’une amélioration des processus de caractérisation
proposés.

L’outil développé permettra d’étudier le role important joué par 'antenne dans le
canal. On pourra aussi tirer parti de la grande facilité avec laquelle il est possible, en
simulation, d’accéder aux informations spatiales du canal pour élaborer de nouveaux
modeles statistiques spatio-temporels. Ceci permettra de répondre aux besoins qui se
manifestent dans les études récentes cherchant a concilier les techniques UWB et les
techniques MIMO.
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Annexe A

Construction de h(7) a partir de H(f)

Généralement, la détermination d’un signal temporel x(7) a partir de son dual dans
le domaine fréquentiel X(f) se fait en utilisant une transformation de Fourier inverse
telle que :

x(1) = fmx(f) el?rIrdf (A.1)

Le signal x(7) ainsi obtenu est réel car son dual X(f) présente une symétrie hermi-
tienne telle que :

X' (H)=X=f) YfeR (A-2)

A partir de mesures fréquentielles, la fonction du transfert de canal H(f) obtenue
est définie sur une plage de fréquence finie allant de f,,i, & fiuax, pour Ny points fréquen-
tiels. H(f) étant discrete, la détermination de h(t) est faite a partir d'une transformée
de Fourier inverse discrete telle que :

Ny-1
h(r) = 6f Y H(fi) eI (A.3)
k=0
avec 8f = Lehin 1o phag d’échantillonnage fréquentiel et f, une valeur de fréquence

Ny
donnée par fi = fun +kof.
H(f) ne présente alors pas de symétrie hermitienne car elle n’est définie uniquement

qu’entre fi, €t finax. Le signal obtenu apres transformation de Fourier discrete inverse
est complexe et correspond a h(t) + jh(t) (Fig. .

Pour obtenir un A(t) réel, il faut donc utiliser une fonction de transfert H,(f) qui
présente par construction une symétrie hermitienne. De plus, pour améliorer la pré-
cision de h(t) reconstruit, on peut utiliser une fonction de transfert H,(f) avec une

171



172 CONSTRUCTION DE A(t) A PARTIR DE A(f)

partie reelle partie imaginaire
0.08- 0.08
0.06 0.06
0.041 0.04
0.02- 0.02
0 A 0
-0.02- -0.02
-0.04 -0.04
-0.06 - -0.06
-0.081 -0.08
0 1b éo Sb 45 50 0 1‘0 éo 50 45 50
retard (ns) retard (ns)

Fia. A.1 — Transformée de Fourier inverse de H(f)

étendue spectrale augmentée par rapport a H(f). Ceci consisterait en la réalisation
d’une opération de zero padding. En effet, 67 dépendant de §f par la relation ,
I'augmentation de Ny entrainerait nécessairement une diminution de ot et, par consé-
quent, améliorerait la précision temporelle du signal i(t) obtenu apres transformée de
Fourier discrete inverse.

STSfN; =1 (A.4)

En résumé, la reconstruction de h(t) a partir de H(f) s’effectue a travers deux
opérations successives appliquées sur H(f) avant la transformation de Fourier discrete
inverse : le zero padding et le forcage de symétrie hermitienne. Nous allons maintenant
décrire ces deux opérations.

Zero padding

L’opération de zero padding consiste a obtenir a partir de H(f) une nouvelle fonc-
tion de transfert H,(f) (Fig. [A.2)).

La nouvelle fonction de transfert H,(f) comporte beaucoup plus d’échantillons que
H(f). Elle est construite de telle sorte qu'aux fréquences allant de 6 f a f,.,, —df et de

Jmax +0f a fo, Hi(f) =0.

H(f) = [zeros(1,N;) H(f) zeros(1,N,)] (A.5)
_ fmin . _ fe _fmax
N=FEol N = (A.6)

On obtient alors une fonction de transfert H;(f) constituée de N; échantillons tels
que :
N, :Nr+Nf+Nl (A?)
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H(f)

i

Jonin Snax
Opération de zero padding

~V

H(f) + zero padding

T,

SF fuin e Lf

Fi1G. A.2 — Illustration du zero padding

1 1

oT = e = ——
TN T

(A.8)

La figure montre le signal temporel obtenu lorsqu’on effectue la transformation
de Fourier discrete inverse a partir de H(f). On peut noter une amélioration de
I’échantillonnage du signal temporel obtenu. Toutefois, ce dernier reste complexe.

partie reelle partie imaginaire
0.08 ] 0.081
0.06 0.06
0.04 0.041
0.02 0.021
0 0
-0.021 -0.021
-0.04r -0.041
-0.06 —-0.06
-0.08+ q -0.08
0 1b éo 3b 4b 50 0 1b éo 50 45 50
retard (ns) retard (ns)

Fic. A.3 — Zero padding + Transformée de Fourier inverse de H,(f)
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Forcage de symétrie hermitienne

L’opération de forgage de symétrie hermitienne consiste a créer, a partir de H,(f),
une fonction de transfert H,(f) définie de —f, a f, telle que :

Hy(=f) = Hy(f) Yfelof. []

Cette opération est illustrée par la figure [A.4]

{ HZ(f):Hl(f) pOLlI‘f>0 (AQ)

‘ H(f) + zero padding

Sf a fe f
Opération de forcage de symétrie
H*(f) + zero padding retoumee‘ H(f) + zero padding
—fe = fonax ~f 0 Snax fo f

Fi1G. A.4 — Illustration du forcage de symétrie

La figure représente h(t), qui est maintenant bien réelle, obtenue a partir de
la transformée de Fourier discrete inverse de la fonction de transfert Hy(f).

partie reelle partie imaginaire
0.08- 0.08
0.06- 0.06
0.041 0.04
0.021 0.02
0 0
-0.021 -0.02
-0.041 -0.04
-0.061 -0.06
-0.081 -0.08
0 1b Zb 36 46 50 0 1‘0 26 50 4b 50
retard (ns) retard (ns)

Fic. A.5 — Reconstruction de h(r) apres transformée de Fourier discrete inverse sur

H(f)



Annexe B

Technique de détermination des
rayons

Le modele déterministe présenté dans cette these nécessite une détermination des
rayons pour la synthese du signal regu. Le réalisme du signal reconstruit est fortement
dépendant du nombre de rayons retenus pour sa synthése. Aussi, il est important
d’utiliser une technique de détermination de rayons suffisamment rapide pour per-
mettre d’obtenir, en un temps relativement court, le signal regu pour ’environnement
choisi.

Dans cette annexe, nous décrivons la technique qui a été developpée pour obte-
nir rapidement les rayons 3D nécessaires a la reconstruction du signal recu. Cette
technique consiste en une combinaison des techniques classiques que sont le lancer
et le tracé de rayons. Ces deux techniques classiques sont présentées. Les définitions
nécessaires pour une description de la technique utilisée sont données. Suite a cela, la
présentation de la technique adoptée est faite. Des illustrations et commentaires, per-
mettant d’évaluer la rapidité et la précision de la technique présentée, sont proposés.

B.1 Notions générales sur les techniques lancer et
tracé de rayons

Généralement, les techniques de détermination de rayons se classent suivant deux
grandes catégories :

e le lancer de rayons ou ray-launching

e le tracé de rayons ou ray-tracing

Le lancer de rayons est une approche vers [‘avant qui consiste a faire émaner
des rayons dans toutes les directions a partir du point d’émission (Tx) avec un pas
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d’incrément angulaire (A@) paramétrable. Ensuite, la position du point de réception
(Rx) est précisée (Fig. [B.1)) [65] [149] [150] [I51].

La rapidité de détermination des rayons a l'aide de cette approche est directement
liée au Aa choisi. Lorsqu’on fixe la position du Rx, les rayons reliant Tx a Rx sont
obtenus en considérant une boule de réception de diametre Ad paramétrable autour de
Rx. Ainsi, les rayons lancés ne seront retenus que s’ils sont interceptés par la boule de
réception (Fig. . Aussi, on obtient un nombre important de rayons en fonction de
laugmentation de Ad (pour un Aa fixé), ceci au détriment de la précision du champ
calculé et par conséquent du signal recu.

Fic. B.1 — Illustration du principe de lancer de rayons

Le tracé de rayons est une approche vers [’arriere qui consiste a appliquer le
principe des images a partir des positions Tx et Rx pour I'obtention des rayons réflé-
chis(Fig. [B.2) [152] [62] [153].
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Une particularité de cette approche est 'augmentation rapide du nombre de com-
binaisons des images potentielles avec la complexité de ’environnement considéré, ce
qui peut entrainer des temps de calcul prohibitifs.

v ’.Im(Im(TX)/sl )/sz

Fi1c. B.2 — Illustration du principe du tracé de rayons

En résumé, le lancer de rayons est une approche rapide avec une précision de calcul
réduite, tandis que le tracé de rayons est une approche qui donne une tres bonne pré-
cision, mais dont le temps de calcul croit rapidement avec la taille de I’environnement
considéré.

B.2 Définitions préalables

Pour une description simplifiée de la technique de détermination de rayons pré-
sentée par la suite, quelques définitions sont nécessaires.

Définition 1 : I est le plan affine.

Definition 2 : X est un environnement (ou structure) indoor défini dans 'espace. Sa
description est faite dans un fichier constituant une entrée du simulateur. La structure
du fichier est décrite en Annexe [Cl

Définition 3 : Xy est la projection de X sur IT :

Tpcll (B.1)
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Tn=NUS (B.2)

avec N et S les ensembles de noeuds et de segments de Xy.

Définition 4 : Un nceud n; € X est un point de structure défini dans IT1. N est
défini par :
N={ny,--- ,nNn} (B-3)

avec N, le nombre de noeuds de Xy.

Définition 5 : Un segment s; est une ligne orientée construite a partir de deux
noeuds de la structure Xp. Cette ligne possede deux extrémités : un début H; et une
fin T;. S est défini par :

S:{Sl,"' ,SNS} <B4)

avec Ny le nombre de segments de Xyy.

Définition 6 : Nod est la fonction qui s’applique & un segment et permet d’accéder
a ses extrémités :

NOd(Sj) = {Tj,Hj} <B5)

Définition 7 : Seg est une fonction qui s’applique a un nceud et permet d’accéder
a I’ensemble des segments dont il constitue une extrémité :

Seg(ni) = {Sj |n; C NOd(Sj)} <B6)

Définition 8 : Im(n)/s; est une fonction qui s’applique sur un point n de Il et donne
son image par rapport a un segment s; de Xy.

Définition 9 : Deux noeuds (n; et n;) de Ty sont en visibilité absolue si le segment
reliant ces noeuds n’intersecte aucun élément de S (Tab. [B.1]). Cette visibilité est notée
par : n; & n;

Définition 10 : Deux noeuds (n; et n;) de Xy sont en wvisibilité relative ou sectorielle
s’ils sont en wvisibilité absolue et que les secteurs constitués par les segments associés
& chacun des noeuds présentent leur secteur convexe en vis-a-vis (Tab. [B.1]). Cette
visibilité est notée : n; e—e n;.
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Définition 11 : Une matrice de visibilité est une matrice qui contient les relations
de visibilité entre les différents éléments (noeuds et segments) de Xp. On introduit
trois types de matrice de visibilité :

e Vp, : une matrice symétrique qui traduit la visibilité entre noeuds (Tab. |B.1J),
e Vs : une matrice qui traduit la visibilité entre noeuds et segments (Tab. |B.2)),

e V : une matrice symétrique qui traduit la visibilité entre segments (Tab. |B.3)).

Les tableaux [B.1], [B.2] et [B.3] relatent les différents types de visibilités considérés,
leurs notations et des exemples illustratifs.

Descriptif Code Notation Exemple
si ny # ny et Seg(n) N Seg(ny) # @ -1 n; © n n e——— o m
Absence de visibilité absolue entre n; et n, 0 1y oo n, m "

Visibilité absolue entre n; et n, 1 nyoony  Meeeeee. e

Visibilité relative ou sectorielle entre n; et n, 3 npe—en

TAB. B.1 — Description des visibilités entre noeuds

On détermine ensuite la matrice de visibilité entre noeuds et segments Vs en
s’appuyant sur la matrice Vg, déja calculée.
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Descriptif Code Notation
n| € s -1 ny &= s
Absence de visibilité entre n; et s, 0 n O— s1
n e—e T, 1 ny = sy
n; —e H, 2 ny - s
nyee H ctn e T, 3 np O sy
ny oo T, 4 n; O— s
ny o— H, 5 ny o= 5y
n; o—o H, ou n; oo T} 6 np O sy

TAB. B.2 — Description des visibilités entre noeuds et segments
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Pour la détermination de la matrice de visibilité entre segments Vg, on se sert des
deux matrices de visibilité Vp, et Vis.

Descriptif Code Notation
s1 et s, ne se voient pas 0 s 2 85
card(INod(s;) N Nod(s,)) =1 -1 Sp— 82
dny € 51 ny € 55 tq Ny oo Ny ou ny e ny 1 S1 2 8

TAB. B.3 — Description des visibilités entre segments

La figure donne un exemple de Xy avec ses matrices de visibilité.

0 fl ny Mg Ng Ng N5 Mg Ny Ng Ng
? % n 0
1
) n, Ny -1 0
Ny S3 's s, ng| 0 -1 0
w0 1 3 0
|0 1 3 1 0
R 55 |0 0 0 3 -1 0
4
M nr|3 1 3 0 3 3 0
) . ) |1 1 0 0 3 3 -1 0
s : S e l3 3 0 0 0 0 0 -1 0
(a) Xn (b) Vin
S1 %2 53 S4 S5 56 S1 S92 S3 S4 S5 S
m -1 2 0 0 3 3 1 22 °3 °4 95 96
ne | -1 -1 6 5 6 1 s1|0
ns | 1 -1 3 0 2 0 s | -1 0
na| 2 3 -1 3 0 0
ns| 1 3 -1 -1 3 0 s3 [ 01 0
ng| 0 3 3 -1 3 0 sa | O 1 3
n| 3 3 0 3 -1 2
S 1 1 3 1 0
ng | 6 3 0 3 -1 -1 5
ne| 3 0 o o 1 -1 S| 1 1 0 1 0
(C) Vs (d) Vs

F1G. B.3 — Exemple de Xy avec ses matrices de visibilité (Vyn, Vs, Vss)
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Définition 12 : Le type d’'un noeud est un attribut qui permet de définir s’il est
potentiellement diffractant ou non. Le tableau introduit les trois types qu’un
neeud peut avoir.

Relation respectée par le nceud n; Type
card(Seg(n;)) > 2 0
card(Seg(n;)) =1 1
card(Seg(n;)) = 2 2

TAB. B.4 — Description des types des noeuds de Xy

Définition 13 : Le code d'un segment indique la nature constitutive du mur/paroi
correspondant au segment. Trois codes réservés sont définis :

e —1 : segment constitué de matériaux métalliques.
e 0 : segment constitué exclusivement de matériaux absorbants.

e 1 : segment transparent. Ce code est utilisé lorsqu’on souhaite rendre invisible
un segment sans le supprimer de la structure.

Tout autre code positif et différent des trois précédents indique une constitution
différente et unique d’un mur ou d’une paroi de la structure.

B.3 Présentation de la technique adoptée

Les techniques de détermination des rayons sont tres souvent utilisées dans les ou-
tils d’aide & la planification [I50] [50] [T54]. Dans la littérature, on rencontre différentes
approches : certaines sont hybrides et combinent le lancer et le tracé de rayons [63]
[155] [156], d’autres passent par la création d’arbres de visibilité [I57] [I58], ou bien
font appel a des accélérations informatiques, empruntées au domaine du traitement
d’images. Ces dernieres utilisent des techniques de type octree, raster ou encore des
matrices de Voxel pour la détermination des rayons [159] [160].

La technique que nous avons adoptée est une technique hybride qui combine le
lancer et le tracé de rayons. Elle tire parti du prétraitement sur Xy permettant la
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création des matrices de visibilité (Vpn, Vas €t Vi) et de la création d’'un arbre de
lancer dépendant de X et de la position de I’émetteur. Il est a noter que cet arbre de
lancer est exploitable pour toute position du récepteur choisie dans II.

Lors de la construction de la structure, les matrices Vyn, Vs €t Vg sont renseignées
une fois pour toutes. Toutes les étapes de détermination des rayons utiliseront ces
informations de visibilité.

La technique de détermination des rayons proposée se subdivise donc en trois
phases distinctes :

1. La phase de lancer de rayons en 2D est réalisée dans II. C’est la phase wers
I’avant de la technique. Elle consiste a créer 'arbre de lancer.

2. La phase de tracé de rayons est menée a partir de la position du récepteur et de
I’arbre de lancer obtenu a la phase précédente. C’est la phase vers [’arriére.

3. La phase de dérivation est réalisée en 3D sur X. Cette phase permet la construc-
tion des rayons 3D a partir des rayons 2D obtenus lors de la phase de tracé de
rayons et d'un mécanisme de dérivation des rayons complémentaires décrits en
3D. Les nouveaux rayons introduits permettent de traduire les interactions avec
le sol et le plafond.

B.3.1 Phase de lancer de rayons en 2D

Cette phase se traduit par la construction d’un arbre de lancer avec pour nceud
initial I’émetteur Tx. Pour ce faire, les trois étapes suivantes sont considérées :

Etape 1 : Création des premieres branches de I’arbre de lancer

La premiere étape crée les premieres branches de I'arbre de lancer. On utilise les
matrices de visibilité pour identifier les noeuds et segments vus par le point Tx.

Une approche naive consiste a tester la visibilité avec tous les éléments de N.
Ensuite, a partir des noeuds vus, on identifie les segments vus par I'intermédiaire de
V.s. Pour des structures de grande taille, 'utilisation de cette approche entraine un
temps de calcul prohibitif pour la création des premieres branches de 'arbre de lancer.

Une approche semi-naive consiste a tester tous les éléments de N jusqu’a trouver
le premier nceud vu. A partir de ce point d’accroche, les autres noeuds a tester seront
trouvés en utilisant Vy,. Ensuite, on accede aux segments vus en utilisant Vys. Cette
approche permet de connecter rapidement Tx a la structure en utilisant les matrices
de visibilité. Ceci accélere nécessairement la création des premieres branches de I'arbre
de lancer. C’est cette approche qui a été implémentée dans ’outil de modélisation du
canal de propagation.
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Une approche plus rapide consiste a utiliser une technique de raster ou octree.
Ceci permet de localiser rapidement les noeuds voisins du Tx, d’extraire parmi ces
derniers le premier nceud vu et enfin d’utiliser les principes de I’approche semi-naive
pour trouver les autres noeuds et segments vus. Il est néanmoins important de noter
que 'utilisation d’une approche basée sur du raster ou de [’octree n’est intéressante
que si la structure Xy possede un nombre important de segments.

Etape 2 : Prolongement des branches de ’arbre de lancer

Cette étape concerne le prolongement des branches de l'arbre de lancer. Ces
branches sont créées a partir de deux types de points. Il peut s’agir d’un point qui
correspond directement a un nceud de la structure (point-nceud) ou d’un point de
I'arbre qui appartient a segment de Xy (point-segment).

Pour un point-segment, on exploite la connaissance du code du segment auquel il
appartient. A partir d’'un point-segment, deux types de branches peuvent étre créés.
Le premier type correspond au phénomene de réflexion, le second au phénomene de
transmission.

Pour un point-nceud, on exploite la connaissance du type du noeud, des codes des
segments d’appartenance du nceud et du parametre angulaire Aa. De fagon générale,
une multitude de branches peut étre créée a partir d’'un point-nceud car le phénomene
en présence est une diffraction par une aréte. Ce phénomene entraine la création de
branches allant dans toutes les directions. Il est donc nécessaire de limiter leur nombre.
Pour ce faire, trois stratégies sont associées :

e La premiere consiste a créer (ou a ne pas créer) des branches en fonction du
code du neeud et des propriétés des segments auxquels il appartient.

e La seconde consiste a créer des branches dans toutes les directions avec un pas
Aa, comme si on effectuait un lancer de rayons a partir de ce point.

e La troisieme revient a favoriser les branches qui apporteront le plus d’énergie
dans les zones précédemment non éclairée (Fig. [B.4)).

Ainsi, en combinant ces stratégies, les directions de tir seront celles qui contribuent
a ramener de 1’énergie dans les zones d’ombre.

Etape 3 : Arrét des branches de ’arbre de lancer

La troisieme étape consiste a limiter la taille de 'arbre de lancer par 'arrét de
la progression de ses branches. Les branches de ’arbre de lancer sont en effet créées
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* noeudnoeud
Tx « noeud-segment

— branche incidente

. — branche refléchie
zone d'ombre

Fic. B.4 — Rajout de branches a ’arbre de lancer

par profondeur). Aussi, toutes les branches peuvent étre arrétées simultanément
par l'utilisation du parametre de profondeur maximale de ’arbre Pj,,,. En effet, Tx
se trouve a la profondeur 0. Les points construits a partir des noeuds et segments
directement vus par Tx se trouvent a la profondeur 1.

La détermination des points pour chacune des profondeurs se fait en utilisant les
matrices de visibilité. Le lancer de rayons réalisé a pour but de propager 1’énergie
dans la structure. La création des différentes branches de I’arbre de lancer donne la
priorité a celles qui contribuent a une large propagation de 1’énergie.

Une autre fagon de limiter la taille de I'arbre porte sur I'arrét d’une branche si ’on
suppose négligeable le niveau du champ propagé sur cette branche. La progression de
la création des branches sur un nceud est donc stoppée si le rapport entre la distance
du neeud terminal au Tx et la longueur réelle du trajet (somme des longueurs des
branches successives allant de ce nceud au Tx) correspondant est inférieur a un seuil
A paramétrable.

B.3.2 Phase de tracé de rayons en 2D

Cette phase est réalisée en utilisant le principe des images classiquement utilisé
pour le tracé de rayons. Lors de cette phase, on crée les rayons qui relient I’émetteur
Tx au récepteur Rx en utilisant ’arbre de lancer construit précédemment.

Apres avoir précisé la position de Rx, on détermine les noeuds et segments de X
qui sont vus par Rx a l'aide des matrices de visibilité. Ensuite, on isole les noeuds
de l'arbre de type point-nceud correspondant aux noeuds de X vus par Rx ainsi que
ceux de type point-segment appartenant aux segments de X vus par Rx (Fig. .

On procede ensuite, pour chacun des noeuds obtenus, a I'extraction des rayons qui
permettent de revenir jusqu’au Tx (Fig.|B.6(a))). Il est important de ne conserver qu'un

(MLa profondeur est le nombre de points de connexion entre deux branches successives créés a
partir du Tx
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Tx

«noeud de I'arbre vu par Rx
——segment de la struc vu par Rx

Fi1G. B.5 — Noeuds et segments vus par Rx

seul rayon parmi ceux qui présentent une succession identique de points-segments
et/ou de points-noeuds (Fig. [B.6(b)|). Ainsi, on s’assure de ne pas avoir au final des
rayons identiques reliant Tx a Rx. Sur la figure[B.6], les couleurs permettent d’identifier
les rayons qui ont une succession identique de points-segments et /ou points-noeuds.

(a) (b)

F1G. B.6 — Identification de rayons ayant une succession identique de points-segments
et/ou points-noeuds

Sur chacun des rayons retenus, il ne reste plus qu’a effectuer une correction wvers
l’arriere. Cette correction consiste a appliquer le principe des images a partir d'une
séquence de noeuds et segments connus. En adoptant Tx comme premier point a
partir duquel les images sont créées, I'opération de création des images est effectuée
avec les considérations suivantes (Fig. |B.7) :
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e Pour un point de réflexion, la nouvelle image est créée en fonction du point
image précédent et du segment auquel il appartient.

e Pour un point de transmission, la nouvelle image est le point image précédent.

e Pour un point de diffraction, le nceud et la nouvelle image sont confondus.

Pendant cette phase, de nouveaux noeuds diffractant peuvent étre obtenus. En ef-
fet, apres application du principe des images, un noeud qui se trouvait sur un segment
peut, au final, apparaitre hors de ce dernier. Aussi, initialement réfléchi, ce noeud de-
vient diffractant et correspond a I'une des extrémités du segment auquel il appartient.
Ceci permet d’obtenir a posteriori les noeuds diffractant pertinents qui n’auraient pas
ét¢ préalablement trouvés lors de la création de l'arbre (Fig. [B.7)).

La figure [B.7] illustre la correction vers l’arriére des sept rayons obtenus a la suite
de la phase de lancer de rayons et le choix d’une position de Rx (Fig[B.6(b))). La figure
montre les différents points vus par Rx et donc les rayons qui sont a corriger.
Sur ces sept rayons, on n’en obtient plus que six apres correction vers [’arriére.

Les figures [B.7(b)| et [B.7(c)| illustrent la correction du rayon transmis, laquelle
entraine un glissement des points d’interaction sur les segments afin d’obtenir la bonne
trajectoire. La figure montre que lorqu’un point-noeud en visiblité du Rx est un
coin diffractant, aucune correction vers [’arriére n’est nécessaire ; en effet, la connexion
du noeud au Rx donne directement le rayon recherché. Les figures [B.7(e)| et [B.7(h)
illustrent la correction vers [’arrieére pour la détermination des points de reflexion sur
un rayon. Les rayons avec les points E et F (Fig. [B.7(f)| et |B.7(g)|) donnent au final le
méme rayon. On peut noter que la disparition d’'un noeud refléchi donne effectivement
lieu a la création d’un neceud diffracté (Fig. [B.7(f))).

La phase de tracé se solde par la construction des rayons 2D reliant Tx a Rx et
respectant scrupuleusement le principe de Fermat [48]. Ceci est obtenu a partir des
différentes interactions physiques avec Xy des rayons émanant de Tx. Cet ensemble
de rayons est uniquement dépendant de ’arbre de lancer construit et de la position
2D du récepteur Rx.

La figure illustre un exemple d’obtention des rayons 2D a partir d'un arbre de
rayons. Les graduations reportées sur les différentes figures sont en metres. L’arbre de
lancer a été obtenu pour Aa = 20" et Pj,,. = 4. Les couleurs des branches de I'arbre
de lancer de la figure correspondent a la nature de 'interaction :

e le rouge correspond aux branches provenant directement du Tx;

e le bleu est associé aux branches provenant d'un point-segment et représentant
une réflexion ;

e le vert est associé aux branches provenant d’un point-segment et représentant
une transmission ;
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Tx Tx
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NB . A trajet corrigé
Rx

(a) (b)

Tx i T

rayon connecté

Rx
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T |
noeud-segment->noeud-noeud

im{im(F) /) /ssl E \m(Rx) /s

F1G. B.7 — Correction vers Darriere
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e le jaune est associé aux branches provenant d'un point-noeud et représentant
une diffraction.

Les rayons 2D représentés ont été obtenus pour 5 configurations de profondeur
de tracé (Figs. [B.8(b)| a [B.8(f)). Ces illustrations montrent I'impact du critere de
limitation P,,,, sur le nombre de rayons obtenus apres la phase de tracé de rayons.
On peut constater que le nombre de rayons obtenu croit avec la profondeur de tracé
maximale (Ppyqy)-

Lors de cette phase, on peut rajouter des rayons avec des diffractions a partir des
premiers rayons trouvés. L’opération effectuée consiste a rajouter sur une branche
connectée au Rx, qui est considéré comme occultée apres correction, un point diffrac-
tant si ce dernier est assez proche du rayon (a une distance maximale paramétrable

Al’). Ceci permet de pallier les limitations appliquées sur les rayons diffractant lors de
la création de I'arbre de lancer (Fig. [B.9).

En faisant une comparaison visuelle entre les rayons de la figure (Al = 0) et
ceux de la figure (Al' = 2), on peut noter qu’en appliquant I'opération qui vient
d’étre décrite, on obtient beaucoup plus de rayons a P, fixée. On préconisera donc
une choix de Al’ de 2 m.

B.3.3 Phase de dérivation 3D

La phase de dérivation 3D permet, a partir des rayons 2D obtenus a la phase de
tracé de rayons en 2D, d’obtenir les rayons 3D. Ici, les opérations effectuées sont les
suivantes :

e A partir des hauteurs de Tx et Rx, on replace en 3D tous les rayons précédem-
ment obtenus en attribuant les bonnes épaisseurs aux différents segments.

e A partir de chacun des rayons 3D obtenus, on va dériver de nouveaux rayons.
Cette opération consiste a rajouter successivement un nouveau nceud qui se
trouverait sur le sol ou le plafond en considérant que les segments Xy avec leurs
hauteurs forment des plans. Cette opération est faite itérativement sur chacun
des nouveaux rayons dérivés. Il est a noter que cette opération est différente de
celle qui consiste a n’obtenir que les rayons dans le plan orthogonal a celui des
rayons obtenus a l'étape précédente (opération mise en place dans les techniques
de tracé de rayons 2.5D).

Ainsi, I'artifice de dérivation permet d’augmenter significativement le nombre de
rayons 3D reliant Tx a Rx (Fig. |B.10).
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-5- -5-
T

(a) Arbre de lancer (b) Puyax =0

F1c. B.8 — Exemples d’obtention de rayons 2D a partir d’un arbre de lancer (Al = 0)
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(a) Py =0 (b) Pppax =1

Fic. B.9 - Exemples d’obtention de rayons 2D a partir d'un arbre de lancer (Al' = 2)
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Fic. B.10 — Exemple d’obtention de rayons 3D a partir de rayons 2D
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B.3.4 Adaptation de la technique décrite a un X multi-étage
ou décrit par facette

Dans la section précédente, nous avons présenté la technique de détermination
des rayons 3D reliant le Tx au Rx. Il peut sembler, au vu de la description de X,
tout d’abord en 2D sur IT (Plan X-Y) puis avec la prise en compte de la hauteur des
segments, qu’elle n’est applicable qu’a des structures avec un seul étage.

Toutefois, notre technique est facilement généralisable. En effet, son extension pour
le cas multi-étage peut étre effectuée en appliquant la technique présentée dans les
autres plans a savoir X-7Z avec dérivation en Y et Y-Z avec dérivation en X.

Ceci nécessiterait une nouvelle description de Xp et 'utilisation d’une matrice de
visibilité par étage. De plus, la réalisation de la phase initiale de lancer de rayons pour
chacun des plans, sans aucune connaissance de 1’étage ou les récepteurs seront posi-
tionnés, entrainerait le traitement d’une masse considérable de données pour chacun
des étages. Il faut toujours garder a l'esprit que le plus important est de déterminer
la majorité des rayons principaux et d’éviter d’avoir a déterminer des rayons qui, au
final, auraient une contribution négligeable sur le niveau de champ total recu.

Dans le cas ou X serait décrit par des facettes, 'utilisation de la technique présentée
nécessiterait une nouvelle description des matrices de visibilité. Aussi, X serait décrite
par des facettes, par exemple triangulaires, et des points représentant les centres et
sommets des facettes. On pourra ainsi conserver trois matrices de visibilité qui seront :

e V., : matrice creuse diagonale correspondant a la visibilité entre les différents
points de X,

e V. : matrice creuse correspondant a la visibilité entre les points et les facettes
de X,

e Vg : matrice creuse correspondant a la visibilité entre les facettes de X.

Ceci entrainerait donc une nouvelle description des différentes visibilités.

B.4 Performances de la technique de détermina-
tion des rayons décrite
Afin d’évaluer la rapidité d’obtention de rayons de la technique présentée, une

étude paramétrique est faite sur I'influence des parametres de la création de 'arbre
de lancer et ceux de I'obtention des rayons 3D.
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Parametres de création de ’arbre de lancer

Ici, on s’intéresse a 'influence des parametres agissant directement sur la création
de larbre de lancer (P, Aa, A). Le tableau donne I’évolution de la durée
d’une création d’arbre sur des environnements X de différentes tailles et pour plusieurs
valeurs de Py, et de Aa.

On peut noter que pour des environnements dont le nombre de segments (card(S))
est inférieur a 100, la durée de création de I’arbre est inférieure a 6 secondes. Pour un X
relativement grand (card(S) = 181), la durée peut atteindre les 60 secondes. Toutefois,
cette durée est tres dépendante du pas Aa choisi et de la profondeur souhaitée pour
I’arbre de lancer. Ces résultats sont obtenus pour A = 0.05.

Pimax 15 11 7

Aa () 2 6 10 2 6 10 2 6 10
card(S) = 22 5 sec 1 sec <1 sec 2 sec <lsec <lsec <lsec <lsec <1sec
card(S) = 59 4 sec 1 sec 1 sec 3 sec 1 sec < 1 sec 1 sec <lsec <1 sec
card(S) = 85 6 sec 2 sec 1 sec 5 sec 2 sec 1 sec 3 sec 1 sec <1 sec

card(S) = 181 68 sec 28 sec 20 sec 55 sec 23 sec 16 sec 33 sec 14 sec 9 sec

TAB. B.5 — Evolution de la durée de création d’un arbre de lancer en fonction du
nombre de segments card(S) de X, de Py, et de Aa.

Pour un X relativement grand (Card(S) = 181) et Py, = 15, 'augmentation de A
entraine une diminution progressive du temps de création de I'arbre de lancer (Tab.

Les observations faites sur les parametres de création de ’arbre de lancer illustrent
I'influence de chacun de ces derniers. Aussi, une grande valeur de P, permet d’avoir
un arbre de lancer suffisamment grand pour avoir au moins une branche dans chacune
des pieces de X. La diminution de A permet de favoriser les branches de I'arbre qui
participent a une propagation du champ vers des régions éloignées de Tx. Aussi, les
branches restant proches de Tx seront supprimées. Quant a Ac, il agit directement
sur le maillage global des branches de I’arbre de lancer. Sa valeur suit une croissance
inversement proportionnelle au nombre de branches créées a chaque profondeur de
I’arbre.
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A 0.5 0.1 0.05 0.01

2 1 sec 5 sec 25 sec 68 sec

Aa () 6 < 1 sec 2 sec 10 sec 28 sec
10 <1 sec 1 sec 7 sec 20 sec

TAB. B.6 - Evolution de la durée de création d’un arbre de lancer sur un £ (card(S) =
181 - Ppuax = 15) en fonction de Aa et A

Parametres d’obtention des rayons 3D

L’obtention de rayons 3D dépend de I'arbre de lancer créé. Aussi, les parametres
utilisés dans la phase de lancer de rayons ont une influence sur le nombre N,,, de
rayons 3D qui peuvent étre trouvés et sur la durée T,,, de cette opération. En plus de
ces parametres, le nombre de segments séparant Tx de Rx et P,,,, ont de I'influence
sur le temps nécessaire a la détermination des rayons.

Si aucun segment ne sépare Tx de Rx, Pjyay, A et Aa n’agissent pas sur Nyqy et Tyqy
(Tab. [B.7)). Toutefois, N4y et T\, augmentent trés vite avec le nombre de segments
séparant Tx et Rx. Pour P, = 3, on peut atteindre N,,, = 5351 et T,,, = 613
secondes pour une structure relativement grande (card(S) = 158), Pjuu = 15, A = 0.05
et Aa=2".

Sur la méme structure X que précédemment (card(S) = 158) et pour Py, = 10,
A=0.1et Ao =5", Ny, et T,y croissent proportionnellement & P, (Tab. [B.§). Par
la suite, on pourra se limiter a Pj,,, = 2 ou 3 pour des raisons de durée et de nombre
de rayons significatifs.

La figure illustre deux déterminations de rayons réalisées dans le cas d'une
structure X pour laquelle Card(S) est égal 158. Il s’agit de deux configurations cor-
respondant respectivement au cas ou acun segment ne sépare Tx et Rx et a celui ou
trois segments séparent Tx et Rx.

Les illustrations proposées montrent que la technique de détermination des rayons
décrite présente de bonnes potentialités. Une amélioration possible des durées présen-
tées serait l'application, en plus des criteres décrits précédemment, d’une limitation
en terme de type d’interactions sur les rayons. En effet, classiquement, dans les tech-
niques proposées dans la littérature, on limite le nombre de rayons en fonction du
nombre maximum de réflexions, transmissions ou diffractions souhaité sur chacun des
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Pimax 15 11 5
A 0.05 0.1 0.05 0.1 0.05 0.1
Aa’ 2 6 2 6 2 6 2 6 2 6 2 6
Tray (s) 3 1 <1 <1 2 <1 <1 <1 <1 <1 <1 <1
0 N 76 72 76 72 76 72 76 72 76 72 76 72
T (5) 3 2 2 1 3 2 2 1 3 2 2 1
1 Niay 387 300 315 248 387 300 315 248 387 300 315 248
Tray (s) 21 12 13 7 20 11 12 7 20 11 12 7
2 Niay 1066 788 668 510 1066 708 608 510 1066 788 668 510
Tray (s) 613 306 88 36 610 288 87 35 84 52 31 17
3 Nray 5351 4187 2329 1560 5351 4187 2329 1560 2824 2438 1598 1201

TAB. B.7 — Evolution de la durée de création des rayons 3D en fonction de Py, A,
Aa et du nombre de segments séparant Tx de Rx avec Py, =3 (card(S) = 158)

(a) Tx et Rx en visibilité directe (b) Tx et Rx séparés par 3 segments

FiG. B.11 — Rayons 3D obtenus pour P =2, Pipax = 10, Aa =57 et A =0.1
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Pimax 0 1 2 3 4

Tray (8) <1 <1 <1 <1 <1

0 Nray 11 31 73 125 172
Tray () <1 <1 1 6 12

1 Nray 22 108 337 716 991
Tray (5) <1 <1 <1 3 7

2 Nray 5 22 70 231 431
Tray (s) <1 1 2 3 5

3 Nray 56 196 318 453 545
Tray () <1 2 5 8 11

4 Nray 72 218 395 520 614
Tray (s) 3 9 18 30 45

5 Neay 598 1025 1474 1879 2268

TAB. B.8 — Evolution de la durée de création des rayons 3D en fonction de Py, et
du nombre de segments qui séparent Tx de Rx avec Aa =57, A = 0.1 et P, = 10
(card(S) = 158)
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rayons. Aussi, en rajoutant cette limitation a la technique présentée, on ne retien-
drait que ceux respectant ces criteres de limitation en terme de nature d’interaction.
Ceci accélérerait nécessairement la technique mais aurait l'inconvénient de diminuer
le nombre de rayons.

Il est a noter que les durées mentionnées, correspondant au temps nécessaire a
I'obtention des rayons 3D et a la création de 'arbre de lancer, tiennent également
compte du temps de sauvegarde, apres chaque étape, des valeurs obtenues. Sachant
que les acces fichiers peuvent étre gourmands en terme de ressource mémoire, les
durées réelles de détermination des rayons sont légerement inférieures a celle affichées.

Le plus souvent par souci de rapidité, précision et réalisme de la synthese du signal
regu pour les environnements/structures considérés, nous choisirons pour la création
des arbres de lancer Pj,,, = 12, A =0.1 et A =5", et pour I'obtention des rayons 3D
Pipax = 3.



Annexe C

Présentation d’un fichier décrivant
un environnement X

La description d’un environnement X dans 'outil de modélisation PulsRay se fait
par I'intermédiaire d’un fichier. Ce fichier peut étre scindé en quatre grandes parties :

1. La premiere partie est une ligne comprenant trois entiers :

le nombre de points,
le nombre de segments,

le nombre de co-segments (les co-segments permettent de décrire les fe-
nétres, les portes, tout élément de I’environnement se trouvant sur un seg-
ment).

2. La seconde partie est constituée d’autant de lignes que de points de X. Chacune
des lignes compte six parametres décrivant le point auquel elle correspond :

sa coordonnée selon I’axe des abscisses (réel),

sa coordonnée selon 1'axe des oordonnées (réel),

son type diffractant (entier),

I'angle minimal décrivant le secteur diffractant (réel),
I'angle maximal décrivant le secteur diffractant (réel),

la valeur N utilisée dans le calcul du coefficient de diffraction (réel).

3. La troixieme partie est constituée d’autant de lignes que de segments. Chacune
des lignes comprend huit parametres décrivant le segment auquel elle corres-
pond :

le numéro du noeud fin du segment (entier),

le numéro du noeud téte du segment (entier),

199
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un code correspondant aux propriétés du milieu se trouvant a droite du
segment (entier),

le code du segment correspondant aux propriétés des matériaux dont il est
constitué (entier),

un code correspondant aux propriétés du milieu se trouvant a gauche du
segment (entier),

une valeur donnant le décalage éventuel du segment par rapport a son axe
(réel),

un nombre spécifiant la hauteur minimale du segment ou la position du sol
(réel),

un nombre spécifiant la hauteur maximale du segment ou la position du
plafond (réel).

Ces deux derniers parametres sont les mémes pour tous les segments.

4. La derniere partie est constituée d’autant de lignes que de co-segments. Chacune
des lignes compte six parametres décrivant le co-segment auquel elle correspond :

le numéro du segment sur lequel se trouve le co-segment (entier),

le code du co-segment correspondant aux propriétés des matériaux dont il
est constitué (entier)

un nombre spécifiant si le co-segment est sur le mur, le sol ou le plafond
(entier),

une valeur donnant le décalage éventuel du co-segment selon 'axe du seg-
ment sur lequel il se trouve (réel),

un nombre spécifiant la hauteur minimale du co-segment (réel),

un nombre spécifiant la hauteur maximale du co-segment (réel)

Pour chacun des co-segments, les deux derniers parametres doivent étre respec-
tivement supérieur a la position du sol et inférieur a la position du plafond.

La structure de ce fichier est, certes, différente de celle classiquement utilisée dans
les outils de modélisation déterministe. Ici, elle correspond a une simplification de fi-
chiers « architectes » permettant la description d’un batiment ou d’un environnement.
On peut noter que la description est faite tout d’abord en 2D. Le caractere 3D est
introduit ultérieurement avec les positions sol et plafond et la notion de co-segment.

La figure illustre un exemple de fichier décrivant un environnement X. Une
vision de l'environnement correspondant a ce fichier est reportée a la figure [C.2
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Fic. C.1 — Exemple de fichier décrivant un environnement X
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29 24

14 1§| 2 g 13
3 1
3" 14'
2 21 21 22 14
Z 13

(b) 3D

Fi1G. C.2 — Représentation de I’environnement X correspondant au fichier de la figure
C.1



Annexe D

Prise en compte des
caractéristiques d’antennes

Dans le modele déterministe proposé, la construction du signal regu apres propaga-
tion de 'onde a travers le canal et les antennes nécessite la bonne prise en compte des
caractéristiques de ces dernieres. Ces caractéristiques spatio-temporelles ou spatio-
fréquentielles des antennes permettent de tenir compte de leur comportement sur
toute la bande couverte par le signal émis.

Les caractéristiques auxquelles nous nous intéressons sont le gain G(f), la directi-
vité D(f, 0, ¢) et I'état de polarisation U(f, 6, ¢). Le champ rayonné par une antenne,
E(f, 0, ¢), et normalisé par rapport a la direction de rayonnement maximal, combine
les deux grandeurs que sont D(f, 0, ¢) et U(f, 6, ). Ainsi, les deux grandeurs extraites
a partir des caractérisations d’antennes a mener sont G(f) et E(f, 6, ¢) définies par :

E(f,0,9) = Ei(f,0,0)0 + E4(f,0,¢) ¢ (D.1)

Plusieurs méthodes de caractérisation d’antennes peuvent étre utilisées pour accé-
der aux grandeurs caractéristiques traduisant le rayonnement d’une antenne. Parmi
ces méthodes, nous pouvons citer :

e L’utilisation de formulations analytiques
Des auteurs comme Smith [I61] [162] ou Shlivinsky [163] ont publié des travaux
portant sur la description analytique du rayonnement de différentes structures
antennes. Dans une optique d’utilisation de caractérisation d’antennes dans un
simulateur, ces travaux peuvent étre réutilisés. Toutefois, ces formulations ana-
lytiques ne permettent de décrire qu'un nombre relativement réduit d’antennes.

e L’utilisation d’outils de simulation électromagnétique
Le plus souvent, avant la réalisation d’une antenne, celle-ci est simulée a I'aide de
logiciels électromagnétiques fréquentiels HFSS®, NEC2(M) ou temporels CST®.

(D Numerical Electromagnetic Code
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Ainsi, on obtient directement les deux grandeurs caractéristiques du rayonne-
ment de cette antenne. La sauvegarde de ces grandeurs pour toute la plage
temporelle ou fréquentielle d’intérét et toutes les directions de 'espace entraine
la manipulation de grosses quantités de données. L’utilisation de ces grandeurs
au niveau d'un outil de modélisation du canal permet d’accéder précisement
au rayonnement d’antennes pour toutes les directions de départ et d’arrivée.
Néanmoins, toutes les formes d’antennes ne sont pas simulables a partir d’outils
électromagnétiques.

e La réalisation de mesures

Pour réaliser des mesures de rayonnement d’antennes, il est nécessaire d’avoir
a disposition des antennes et le matériel indispensable a leur caractérisation,
a savoir une chambre de mesure d’antennes. Ainsi, de méme que pour la si-
mulation, on a directement acces aux deux grandeurs recherchées. Toutefois, la
réalisation de mesures faites dans une base de mesure champ lointain entraine les
memes conclusions que précédemment concernant leur utilisation dans un outil
de modélisation du canal. De plus, identiquement a 'utilisation d’outils de simu-
lation électromagnétiques, cette méthode permet d’accéder, pour chacune des
directions de départ et d’arrivée des différents rayons, aux bons parametres d’an-
tennes. Contrairement a 1'utilisation d’outils de simulations électromagnétiques,
les mesures de rayonnement peuvent étre réalisées sur toutes les structures d’an-
tennes. Aussi, on préconisera cette méthode pour accéder aux caractéristiques
d’antennes recherchées.

D.1 Méthode de caractérisation adoptée

La caractérisation d’antennes que nous avons retenue porte sur la réalisation de
mesures. Ces mesures sont fréquentielles et faites dans une base de mesure champ
proche.

La figure illustre la base de mesure champ proche dans laquelle les caracté-
ristiques des antennes ont été mesurées. Cette base de mesure est constituée de 31
sondes et tourne 17 fois avec un pas de 10° autour de son axe. Pour chacune des
fréquences, on récupere donc 527 complexes qui traduisent le rayonnement en champ
proche de 'antenne sur 4 stéradian. Ceci constitue une description complete des
grandeurs caractéristiques de I'antenne. Cette base de mesure ne couvre que des fré-
quences comprises entre 800 MHz et 6 GHz.

Les caractéristiques d’antennes utilisées dans le modele déterministe correspondent
au champ lointain. Aussi, a partir du champ proche mesuré, on détermine le champ
lointain en appliquant une transformation champ proche champ lointain [164].

En plus de la compacité des informations traduisant le rayonnement des antennes,
I'utilisation de mesures champ proche permet de n’extraire en champ lointain que
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Fic. D.1 — Base de mesure champ proche

les caractéristiques correspondant aux directions de départ et d’arrivée des rayons
retenus. Ainsi, la ressource informatique nécessaire est réduite comparativement a
I'utilisation du champ lointain correspondant a toute la sphere de rayonnement.

D.2 Transformation champ proche - champ lointain

Le rayonnement d’une antenne peut étre découpé en trois zones : la zone réactive,
la zone de champ proche et la zone de champ lointain. Ces zones sont le plus souvent
associées a la zone de Rayleigh, la zone de Fresnel et la zone de Fraunhofer [165]. Les
distances limitant ces zones dépendent de la plus grande dimension de 'antenne D et
de la longueur d’onde A considérée. On a donc, pour la zone de Fresnel, la limitation
basse & 1/2x et la limitation haute & 2 D?/A.

D’apres le principe de Huygens, la connaissance du champ rayonné sur une surface
S, englobant des sources dites primaires, permet de définir des sources secondaires ou
sources de Huygens qui rayonnent, a l'extérieur de la surface S, un champ identique
a celui rayonné par les sources primaires. Le recours a des transformations de type
champ proche vers champ lointain repose sur ce principe. Le rayonnement d’une an-
tenne s’obtient a partir de la connaissance de la distribution de courant et de charge
sur I'antenne ou des sources se trouvant sur une surface de Huygens correctement
échantillonnée. Le champ rayonné s’exprime alors par une somme pondérée de modes
dont les amplitudes et phases sont déterminées a partir de mesures en champ proche
réalisées sur une surface de Huygens.

Pour I'établissement du champ lointain en fonction du champ proche, on admet
I’hypothese selon laquelle tout champ électromagnétique peut étre exprimé comme une
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combinaison linéaire de fonctions orthogonales, solutions de I’équation de Helmholtz,
dans un systeme de coordonnées appropriées. Une solution générale de I’équation de
Helmholtz en coordonnées sphériques est :

gi(r,0,¢) = 20k r) Pl (cos 6) ™ (D.2)

ou,
e P(x) est le polynome de Legendre d’ordre n associé a m [166].

( ) est une fonction radiale traduisant une décroissance avec la distance r et le

nombre d’onde k. Cette fonction correspond a la fonction de Hankel [166] :

H9(x) = H(n, x) (D.3)

n est un indice qui varie de 1 au nombre de modes considérés NM.

m est un indice qui prend les valeurs -n, -n+1, ..., -1,0, 1, ...n—-1, n.

e ¢ est un indice qui traduit le type d’onde considéré. Pour des valeurs de 1
et 2, il s’agira d’ondes stationnaires. Et pour des valeurs de 3 et 4, on aura
respectivement des ondes progressives (rayonnées) et rétrogrades (absorbées).

A partir des travaux de Stratton [167], Harrington [I68], Jensen [169], Ludwig

[170] et de Hansen[164] sur les fonctions d’onde sphériques et harmoniques, le champ
rayonné par une antenne E(r, f, 6, ¢) a une distance r peut donc s’exprimer a partir
du champ proche mesuré par la relation (D.4)) (avec ¢ = 3) :

n

2 NM
Z D Z 0%, (FIFG, (1. £.0,) (D.4)

s=1 n=1 m

E(r, f.6,¢) =

%\

ou en champ lointain par :

2 NM n

E(f,0,4) > ——— Z >, Z 0\, (NS, (6. 9) (D.5)

s=1 n=1 m=

avec 09 des coefficients de pondération dépendant des mesures champ proche, F),

des fonctions d’harmoniques sphériques, NM le nombre de modes considérés et K9,
les fonctions d’harmoniques sphériques lorsque kr — oo.

Détermination du nombre de modes NM
Le nombre maximal de mode NM est limité par le rayon minimal r,,;, de la sphere

pouvant englober ’antenne dont on a mesuré le champ proche et la fréquence consi-
dérée. Il s’exprime par la relation avec k le nombre d’onde.

M = [KFyin] (D.6)
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Lorsqu’on s’intéresse a une plage fréquentielle relativement grande, on peut noter
que le nombre de modes croit avec la fréquence.

Expression des fonctions d’harmoniques sphériques F(sf)m

Les fonctions d’harmoniques sphériques F  utilisées dans I’expression du champ
(D.4) sont décrites selon deux composantes : une selon 6 et l'autre selon ¢. Elles
dépendent de la valeur de s qui traduit le caractere transverse électrique TE (s = 1)
ou transverse magnétique TM (s = 2).

FO et FY)

s’expriment par les relations suivantes :
1mn 2mn

F, (. f:6:6) = ——) /" Lk r)

1 1
V2r Vn(n + 1)( |m|
{jmﬁtﬂl(cos 0) . dl_Dl,’lnl(cos 0) 5 }
- (o

sin @ He do
(D.7)
' 1 1 m\" . (nm+1) —im|
F° (1,6, = (——) e/m? {—z(c) kr)P, (cos@)ii,
2mn( ¢) \/ﬂ m |m| kl" n( ) n( )
—|m|
1 d d P, (cos0)
——— |krz9%kr| ———1
+krd(kr)[ e k)| ==t
—lm|
1 d jmP, (cos0)
——— |kr Ok )| —2—— 1
+krd(kr)[ rakn) = ”¢}
(D.8)

Expression des fonctions d’harmoniques sphériques K9

Les fonctions d’harmoniques sphériques K utilisées dans |D lorsque kr — oo
sont obtenues en résolvant 1’équation :

. ) k '
K,(0.¢) = lim | Vir—FG, (1, £.0,4) (D.9)

smn smn

En fonction de la valeur de s, K(vi,)m est donnée par :
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2 m\" .
K(C) 2] — " jmp o ~\n+l
jmf’l,znl(cos 6) d I_Jl,inl(cos 0)
sin 6 o do "o
(D.10)
2 m\" .
K(C) 9, — - jme _ n\n
dI_DI,:nl(cose) - jml_Jl,llnl(cos 0) .
do o sin 6 "
(D.11)

Expression des coefficients pondérateurs Q(,fq)m

Les coefficients 0%, utilisés dans la relation 1} ponderent les harmoniques
sphériques F, pour la détermination du champ lointain. Ils dépendent de ces har-
moniques sphériques et des mesures de champ proche réalisées.

Soit W(6, ¢) le vecteur champ proche mesuré, Q%), s’exprime par :

© (f) = —— (=1)" (ROk ‘Zf%fﬂwe FO (a, f,6,0) sin0dod¢ (D.12
Qo = = (1) (RO r) o )y WO D Fo(@ 1.6,9) sinfdbdg (D.12)

W(o, ¢) = WZ(H, ¢) g + W;;(H’ ¢) ﬁ¢ <D13)

Dans la relation |D R (k r) est donné par :

(©)
© R (kr) pour s =1
Rkr) = { L4 z7(kr)| pours=2 (D-14)

krd(kr)
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D.3 Expression de F' et F” utilisées dans le modele
déterministe

F' et F” sont les fonctions utilisées dans le modele déterministe pour décrire les
caractéristiques de rayonnement des antennes. Elles s’expriment par :

F'(f,6,4) = |G (f,6, ) U'(f,6,) (D.15)

A
F'(f.6,¢) = —j - \JG3(f.6.9) U'(£.6.) (D.16)

avec G'\(f,6,9), G5(f,0,¢) et U (f,0,¢) donnés respectivement par (3.93)), (3.94)) et
B3.95).

Dans la relation (D.16)), G4(f. 6, ¢) ne tient pas compte de I'adaptation de I'antenne
de réception. Or, 'adaptation des antennes est directement prise en compte dans
les caractéristiques de I'antenne obtenues, lesquelles sont utilisées a 1’émission et a
la réception. Aussi, une simple connaissance du coefficient d’adaption de ’antenne
permet de l'extraire facilement des caractéristiques.

Toutefois, F' et F” sont directement obtenues, en fonction du champ lointain ob-
tenu apres transformation champ proche - champ lointain, en appliquant les relations
suivantes :

F'(f.6,¢) = E(f.6,¢) (D.17)

A
F'(f.6.¢) = —j,_E(£.6.) (D.18)

Dans ces expressions, E(f, 0, ¢) combine toutes les informations relatives au gain,
a la directivité et a I’état de polarisation de I'antenne.






Annexe E

Caractérisation des matériaux

E.1 Techniques de caractérisation de matériaux

s . s . . N . N ’ ’”
La caractérisation des matériaux consiste a extraire les parametres €,, €. et la
conductivité o décrivant leur permittivité relative €,, donnée par :

€ =€ — j(e +6001) (E.1)

L’utilisation de ces parametres dans un outil de modélisation déterministe permet
d’évaluer I'atténuation et le déphasage imposés par le matériau correspondant sur une
onde propagée qui le rencontre.

A partir de mesures en réflexion (Fig. ou en transmission (Fig. [E.2), on
obtient les fonctions de transfert des matériaux considérés. Ensuite, I’extraction des
parametres caractéristiques des matériaux revient a déterminer ceux qui minimisent
la distance, aux sens des moindres carrés, entre les fonctions de transfert mesurées et
celles simulées.

En fonction des appareils de mesure utilisés, il est possible de réaliser des cam-
pagnes de caractérisation des matériaux dans le domaine temporel [171] [172] [I73] ou
dans le domaine fréquentiel [174] [T75] [I76]. Dans la suite, les présentations portent es-
sentiellement sur des caractérisations dans le domaine fréquentiel, réalisées en chambre
anéchoique et sur site.

Caractérisation de matériaux en chambre anéchoique

Les mesures de caractérisation de matériaux sont généralement réalisées dans une
chambre anéchoique (Fig. [E.3). Ce type de piece permet d’éviter les trajets multiples.
Ainsi, I'extraction des caractéristiques de matériaux repose exclusivement sur le trajet
ayant effectivement interagi avec le matériau considéré [136]. Pour réaliser cette ca-
ractérisation, il est nécessaire de disposer d'un ensemble d’échantillons de matériaux

211
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L. Région 11
Région I (magtériau)
(air)

\4

E,

Région III
(air)

Fi1c. E.1 — [llustration d’une caractérisation en réflexion

Région 11
(matériau)

Région 1 Région III
(air) (air)

—>
E,

Fic. E.2 — Tllustration d’'une caractérisation en transmission
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correspondant a ceux rencontrés dans les différents environnements de propagation a
modéliser.

al Vi (.

] 4

FiG. E.3 — Caractérisation de matériaux en chambre anéchoique

Caractérisation de matériaux zn situ

La caractérisation in situ consiste a réaliser les mesures de matériaux directement
dans I'environnement ou ils se trouvent. Afin d’isoler le trajet interagissant avec le
matériau, des absorbants sont placés autour des antennes et de la paroi a caractériser
comme l'illustre la figure [E.4]

’’

° [N , ° 4
E.2 Extraction des parametres de matériaux e, €,
et o

Pour renseigner les caractéristiques des matériaux dans 1'outil PulsRay, nous avons
réalisé des caractérisations des matériaux dans les environnements ou les campagnes
de mesures de propagation ont été menées.

Pour améliorer I'estimation de €., €. et o, on combine les techniques de caractéri-
sation en réflexion et en transmission. Le plus souvent, les parois des environnements
sont consituées de plusieurs épaisseurs de matériaux hétérogenes. Par souci de sim-
plification, on considere un matériau homogene équivalent. Les caractéristiques de ce
matériau correspondent a celles moyennes de ’ensemble des matériaux de la paroi.



214 CARACTERISATION DES MATERIAUX

(a) en reflexion

(b) en transmission

F1G. E.4 — Caractérisation de matériaux In-Situ
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Aussi, les coefficients de réflexion et de transmission utilisés en simulation sont res-
pectivement donnés par les relations (3.26) et (3.47). Cette simplification est sans
conséquence pour des parois peu stratifiées.

Idéalement, des coefficients de réflexion et de transmission multi-couches [136]
devraient étre utilisés. Pour réduire la durée de la convergence de ’estimation des ca-
ractéristiques de matériaux, des contraintes sur les plages de variation des parametres
sont nécessaires. Pour ce faire, on fixe des limites de variation de ces parametres. Ces
limites peuvent étre choisies dans les plages de valeurs typiques des matériaux consti-
tuant les couches de la paroi ou bien obtenues a partir de caractérisation en chambre
anéchoique réalisée sur des échantillons de matériaux parfaitement homogenes.

On pose :

e H"(f):la fonction de transfert mesurée traduisant I’atténuation et le déphasage
introduits par la paroi caractérisée en réflexion,

o H'(f):la fonction de transfert mesurée traduisant I’atténuation et le déphasage
introduits par la paroi caractérisée en transmission,

e H'(f,€,,€.,0) : lafonction de transfert du matériau homogene équivalent simulé
en réflexion,

e H'(f,€.,€.,0) : lafonction de transfert du matériau homogene équivalent simulé
en transmission.

A partir de ces quatre fonctions de transfert, on obtient dans le domaine temporel,
respectivement h'(7), h}'(1), h)(t, € o) et hi(t, € o).

ra r’ H r7 r’

L’extraction des parametres optima €., €. et o du matériau homogéne équivalent
. .« s, . . . . . ’
consiste en une recherche itérative de ceux qui minimisent a,.(€,, €, , o) et i€ € ,0)

re I”

arg|  » _min {are( €.,€,0) + (€, r,O')} (E.2)

€ .6 O

ou,

tlene o) = ff R (HIS) ~ Hf €€ 0)) df + R (HP() ~ Hi(f. €. 0) df
(E.3)

Uin(€., €. ,0) = L.max 552 (Hm(f) H'(f, €, r,o-)) df + 32 (H;"(f) ~ Hi(f,€, 6:,0')) df
(E.4)

Dans les relations (E.3)) et (E.4), fiun €t fiax délimitent la plage fréquentielle utilisée
pour l'extraction des parametres du matériau homogene équivalent.
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La recherche des valeurs minimales nécessite l'initialisation des parametres pour
limiter la durée de I'algorithme d’extraction. On choisit donc comme valeurs initiales :

, cAt\ "
€ it = | — € =0 Tinit = 0 (E5)

7, e r,init

N

ou,

— e correspond a 'épaisseur de la paroi et donc du matériau homogene équivalent ;
— ¢ correspond a la vitesse de la lumiere dans le vide;

— At est le temps de propagation relatif a la traversée de la paroi. D’apres les
figures et [E.2] les distances qui séparent la paroi et les antennes d’émission
et de réception sont les mémes dans les deux situations de caractérisation. At
correspond donc a la différence de position temporelle entre le pic principal de
R (1) et celui de A'(2).



Annexe F

Description de PulsRay : 'outil de
modélisation déterministe
développé

Nous avons implémenté le modele déterministe proposé dans un code de calcul
nommé PulsRay. Ce code de calcul a été réalisé en langage C et les IHM® sont en
Tecl/Tk.

L’utilisation de PulsRay pour la simulation de liaison entre émetteur (Tx) et récep-
teur Rx dans un environnement donné est illustrée par les captures d’écran reportées

aux figures [F.1] [F.2] et [F.3]

Apres la sélection de I'environnement dans lequel la simulation sera réalisée, les
parametres utiles a la détermination des rayons correspondant aux liaisons simulées
sont renseignés. Ensuite, la position du Tx est précisée. A partir de cette position,
I’arbre de lancer est créé. Cet arbre sera utilisé pour toutes les positions de Rx qui
seront données a posteriori. Des la détermination de la position du Rx, les rayons
correspondant a la liaison Tx-Rx considérée sont obtenus.

L’étape suivante consiste d’une part a déterminer la forme d’onde UWB (mode
DSO) et, d’autre part, a émettre et a spécifier si les simulations considérent I'utilisation
d’antennes a 1’émission et a la réception. Pour une simulation en mode VNA, aucune
forme d’onde n’est a déterminer, il faut juste déterminer la plage fréquentielle d’intérét.
Lorsque les simulations sont faites sans antenne, les quatre termes de la matrice de
canal sont obtenus et les représentations des contributions de chacun des rayons sont
faites sur le méme axe temporel.

Pour une simulation avec des antennes, I’orientation et le type des antennes peuvent
étre spécifiés. Le signal obtenu apres 'antenne de réception correspond a une projec-
tion des termes de la matrice canal en fonction des caractéristiques des antennes.
L’'une des particularités de PulsRay est qu’il permet d’isoler et d’accéder facilement

MInterface Homme Machine
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a la contribution de chacun des rayons dans le signal recu ains
interactions constitutives du rayon.
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i qu'a la nature des

PulsRay permet aussi de réaliser directement des simulations de propagation pour

plusieurs récepteurs dans le méme environnement. Aussi, apres

la détermination de

I’arbre de lancer, les différentes étapes décrites pour le cas d’un seul récepteur sont

répétées autant de fois qu’on a de points de réception.

Impulsional Response
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Résumé

Le grand public manifeste depuis peu un engouement pour des objets communi-
cants qui requierent le transfert rapide d’une quantité d’information sans cesse crois-
sante. Dans ce contexte, I'un des challenges scientifiques repose sur la recherche de
techniques de transmissions radio a tres haut débit sur de courtes portées. Une tech-
nique possible est I'utilisation de signaux Ultra Wide Band (UWB), lesquels ont été
autorisés en février 2002 par 'organisme américain de régulation des fréquences.

Pour évaluer les performances des systemes UWB, la modélisation du canal de pro-
pagation est indispensable. Cette modélisation est généralement de nature statistique.
L’objectif de la these a consisté a examiner 'apport de la modélisation déterministe
pour I’étude du canal UWB. Les travaux présentés dans ce mémoire portent sur I’étude
de I'impact des mécanismes de propagation sur les signaux UWB, sur la conception
d’un outil de modélisation déterministe, et sur la réalisation de campagnes de mesures
pour évaluer 'outil développé.

Le premier chapitre présente la technologie UWB. Il permet d’appréhender les
éléments qui font de cette technologie une candidate idéale pour les futurs systemes
de communication sans fil. Quelques éléments expliquant le statu quo actuel de la
normalisation des systemes UWB, pour les standards IEEE 802.15.3a et 802.15.4a,
sont exposeés.

Le deuxieme chapitre présente le canal de propagation UWB. Il décrit les principes
généraux ainsi que les techniques de mesures et de simulation permettant d’approcher
les caractéristiques du canal. Il comprend un état de 'art sur les modeles statistiques
IEEE utilisés pour évaluer les performances des systemes UWB ainsi que sur les
techniques de mesures et outils de modélisation déterministe UWB. Cet état de I'art
permet de mettre en perspective les travaux détaillés dans les chapitres suivants.

Le troisieme chapitre décrit le modele déterministe UWB que nous avons élaboré.
Ce modele utilise une méthode originale de détermination des rayons développée dans
le cadre de la these. La partie électromagnétique du traitement repose sur une appli-
cation de 'Optique Géométrique (OG) et de la Théorie Uniforme de la Diffraction
(TUD). L’outil de modélisation PulsRay, qui a été réalisé, permet de mettre en évi-
dence l'influence sur les signaux UWB recus, de la forme d’onde émise, des caracté-
ristiques des antennes, et des propriétés des matériaux.

Dans le dernier chapitre, nous évaluons 'outil développé a partir de campagnes
de mesures. La plate-forme mise en place pour la réalisation des mesures dans quatre
environnements différents est présentée. La comparaison des résultats de mesures et
de simulation permet de valider 'outil PulsRay et de mettre en évidence les différents
¢éléments d’amélioration envisageables.

Mots clés : Ultra Wide Band - Ultra Large Bande - Modélisation déterministe
du canal - Canal de Propagation Radio - Tracé de rayons - UWB - ULB - Ray Tracing
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