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Introduction

L’Ultra Large Bande, ou Ultra Wide Band (UWB), est une technique de transmission ra-
dioélectrique qui consiste à utiliser des signaux s’étalant sur une large bande de fréquences,
typiquement de l’ordre de 500 MHz à plusieurs GHz. D’abord utilisée dans le domaine de
la localisation radar, cette technologie est appliquée depuis une dizaine d’années à la com-
munication sans fil, suscitant un intérêt grandissant au sein de la communauté scientifique
et industrielle. Les caractéristiques propres à la technologie UWB, comme son large support
spectral et son fort pouvoir de résolution temporelle, permettent en effet de proposer des sys-
tèmes de communication à très haut débit, jusqu’à plusieurs centaines de Mbit/s. Dès 2002,
l’autorité de régulation américaine Federal Communications Commission (FCC) a autorisé
l’émission de signaux UWB dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz, encourageant les efforts de
recherche dans ce domaine. En Europe et en Asie, la définition de masques d’émission simi-
laires est en cours. Dans le contexte actuel de forte demande pour des application multimédia
sans fil, l’UWB semble donc une solution innovante et attractive pour les futurs systèmes de
communication radio. Aujourd’hui, d’importants groupes industriels, comme UWB Forum et
Multi-Band OFDM Alliance s’engagent dans la conception d’équipements basés sur la tech-
nologie UWB et débattent des solutions techniques à adopter en normalisation.

Afin de développer de tels systèmes, une parfaite connaissance des propriétés du canal
radio est nécessaire. Les performances d’un système de transmission sans fil sont en effet di-
rectement liées aux conditions de propagation entre l’émetteur et le récepteur. Ceux-ci doivent
donc être dimensionnés pour tirer le meilleur parti des caractéristiques du canal et atténuer ses
effets négatifs. Ainsi, la modélisation des pertes en puissance par propagation permet d’esti-
mer la couverture du système radio, tandis que des simulations de lien permettent d’évaluer
la robustesse de la communication. De par la largeur de son support spectral, le canal de pro-
pagation UWB est intrinsèquement différent des canaux large bande traditionnels. Son étude
précise est donc requise pour évaluer tout le potentiel et les contraintes des systèmes de com-
munication UWB.

L’objet de cette thèse est de caractériser le canal de propagation en contexte UWB afin de
proposer des modèles de canal adaptés aux futurs systèmes basés sur cette technologie. La mé-
thode employée consiste en une approche expérimentale, qui passe par le sondage du canal de
propagation. Nous avons ainsi mis en œuvre des techniques de sondage adaptées à la largeur
du spectre UWB. Les paramètres les plus représentatifs du canal UWB ont ensuite été identifiés
par une analyse statistique des résultats de mesure. Enfin, ces caractéristiques ont été utilisées
pour construire un modèle permettant de reproduire les effets du canal de propagation de fa-
çon réaliste. Durant cette recherche, nous avons cherché à dégager plus particulièrement les
effets liés à l’utilisation pratique de signaux sur un large support spectral. Ainsi, les mesures
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2 INTRODUCTION

réalisées sur la globalité de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz ont permis d’étudier l’impact de la
fréquence sur les propriétés du canal. D’autre part, des expérimentations dédiées ont permis
d’analyser les variations spatiales et temporelles du canal radio, dues au déplacement des an-
tennes et à la présence de diffuseurs mobiles. Étant donnés les scénarios d’usage potentiels
des systèmes UWB très haut débit, ce travail s’est concentré sur l’environnement intérieur,
pour des distances émetteur-récepteur s’étalant de 1 m à 20 m.

Ce mémoire de thèse se divise en cinq chapitres, qui reprennent les étapes de notre dé-
marche de recherche. Le premier chapitre introduit la technologie UWB et présente ses appli-
cations potentielles pour les systèmes de communication. Nous décrivons ensuite le canal de
propagation radio à l’intérieur des bâtiments de manière théorique. Les propositions existantes
concernant la modélisation du canal radio UWB sont récapitulées.

Dans le deuxième chapitre, les techniques de sondage large bande sont étudiées, afin de
définir et concevoir un équipement de mesure adapté à l’UWB. Les deux méthodes de mesure
adoptées sont présentées. La première est basée sur une technique fréquentielle et permet de
sonder le canal UWB dans la bande 3,1 GHz - 11,1 GHz en environnement statique. Nous
proposons ensuite une méthode innovante, qui exploite les capacités d’un sondeur SIMO large
bande pour la mesure en temps réel du canal UWB SISO, sur la bande 4 GHz - 5 GHz.

Le troisième chapitre développe la caractérisation du canal UWB en configuration statique.
Plusieurs campagnes de mesures ont été réalisées en environnement intérieur de bureau. Les
réponses impulsionnelles obtenues sont analysées pour dégager les paramètres du canal radio,
comme l’affaiblissement par propagation et la structure du profil puissance-retard. L’influence
de la fréquence sur ces paramètres est étudiée. Enfin, nous analysons les fluctuations du canal
à petite échelle, par l’étude des évanouissements rapides.

Dans le quatrième chapitre, les variations du canal liées à l’utilisation pratique de systèmes
UWB sont étudiées plus en détail. Les fluctuations spatiales dues au mouvement de l’antenne
sont d’abord analysées à partir de mesures réalisées sur une grille de positionnement. Dans
un deuxième temps, nous présentons une série de mesures impliquant le déplacement de per-
sonnes à proximité d’un lien radio UWB fixe. L’effet des personnes sur le signal reçu est
analysé en termes de masquage et de dispersion.

Le cinquième chapitre est consacré à la modélisation du canal de propagation UWB. À
partir des caractéristiques du canal observées expérimentalement, le comportement du canal
est reproduit en condition statique, puis lorsque la position des antennes ou l’environnement
sont modifiés. Enfin, le modèle est comparé à notre ensemble de mesures par une série de
simulations.



Chapitre 1

Le canal de propagation radio pour la
technologie Ultra Large Bande

Face à la demande croissante pour les applications multimédia sans fil, le monde des
télécommunications doit répondre aujourd’hui à un réel besoin pour les systèmes radio à
très haut débit [Pezzin 03]. Parmi les récentes innovations dans ce domaine, la communauté
scientifique s’intéresse particulièrement à l’Ultra Large Bande, ou Ultra Wide Band (UWB),
qui consiste à utiliser des bandes de fréquences de l’ordre de 500 MHz à plusieurs GHz
[Yang 04]. Cet important étalement fréquentiel confère à l’UWB des caractéristiques uniques,
comme son fort pouvoir de résolution temporelle et sa faible densité spectrale de puissance.
L’UWB se présente donc comme une technologie attractive pour les systèmes de localisation
et de communication radio à courte portée et haut débit.

Le développement d’un système de communication nécessite une parfaite connaissance
de son milieu de transmission. Pour les systèmes radio, les architectures de l’émetteur et du
récepteur doivent être dimensionnées en fonction des propriétés du canal de propagation. Ce
dernier doit donc être caractérisé dans les environnements où le système sera déployé. Dans
la pratique, on propose des modèles de canal, qui permettent la simulation du lien radio et la
mise au point du système de communication.

Dans ce chapitre, nous présentons en premier lieu la technologie Ultra Large Bande. Les
principales caractéristiques de cette technique d’accès radio sont développées, ainsi que ses
applications potentielles. Après un aperçu de la problématique de régulation du spectre radio,
nous décrivons les principales techniques de modulation basées sur l’UWB. Dans un deuxième
temps, nous nous intéressons au canal de propagation radioélectrique à l’intérieur des bâti-
ments. Les différents phénomènes de propagation sont explicités, puis les paramètres permet-
tant de décrire le canal radio sont définis. Enfin, nous établissons une revue de divers modèles
du canal radio UWB existants, en mettant en évidence leurs avantages et leurs limites.
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4 LE CANAL DE PROPAGATION RADIO POUR LA TECHNOLOGIE ULTRA LARGE BANDE

1.1 La technologie Ultra Large Bande

1.1.1 Introduction : qu’est-ce que l’UWB ?

1.1.1.1 Définition

L’Ultra Large Bande, ou UWB, est un terme générique utilisé pour représenter une tech-
nique d’accès radio qui a été étudiée sous différentes appellations. On peut citer les termes
impulse radio (radio impulsionnelle), carrier-free radio (radio sans-porteuse), baseband radio
(radio en bande de base), time domain radio (radio du domaine temporel), nonsinusoid radio
(radio non-sinusoïdale), orthogonal function radio (radio à fonction orthogonale), et large re-
lative bandwidth radio (radio à grande largeur de bande relative) [Barrett 00]. En définissant
la largeur de bande relative par :

Bf,3 dB = 2 · fH − fL

fH + fL
(1.1)

où fH et fL représentent respectivement les fréquences de coupure supérieure et inférieure
à −3 dB, les signaux UWB sont généralement définis par une largeur de bande relative de
25 % ou plus [Taylor 95]. L’autorité de régulation américaine FCC étend cette définition à
une catégorie plus large de signaux, en incluant les signaux dont la largeur de bande relative
Bf,10 dB est supérieure à 20 % ou présentant une bande de fréquences supérieure à 500 MHz
[FCC 02]. Typiquement, la largeur de bande des signaux UWB est de l’ordre de 500 MHz à
plusieurs GHz. La figure 1.1 illustre la comparaison entre les systèmes radio conventionnels,
qui modulent généralement un signal bande étroite sur une fréquence porteuse, les systèmes
large bande, avec par exemple l’étalement de spectre, et les systèmes ultra large bande, qui
présentent une très faible densité spectrale de puissance. À titre de comparaison, la largeur de
bande des signaux UMTS est de 5 MHz.
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1.1.1.2 Évolution historique

L’étude de l’électromagnétisme dans le domaine temporel débuta il y a une quarantaine
d’années. Les premières recherches se sont concentrées sur les applications radar en raison
de la nature large bande des signaux, qui implique un fort pouvoir de résolution temporelle.
Une étude complète des premières recherches réalisées dans ce domaine a été présentée par
Bennett et Ross [Bennett 78], tandis que Taylor [Taylor 95] présente les fondements de la
technologie UWB appliquée au radar. De régulières avancées de la recherche ont été réalisées
depuis le milieu des années 60, comme en atteste l’étude historique de Barrett [Barrett 00].
Cependant, l’utilisation des signaux UWB dans le domaine de la communication radio n’a pas
été concrètement envisagée avant la fin du siècle. En 1990, le département de la défense du
gouvernement des États-Unis a publié les résultats de son évaluation de la technologie UWB,
qui s’est concentrée exclusivement sur les systèmes radar, étant donné qu’aucune application
de l’UWB aux systèmes de communication n’était alors envisagée [Fowler 90].

Plus récemment, la recherche s’est concentrée sur les signaux UWB pour la communication
radio [Scholtz 93, Scholtz 97], mettant à profit les principales caractéristiques de cette tech-
nique : une résolution temporelle de l’ordre de la nanoseconde due à la largeur de la bande de
fréquences, un faible rapport cyclique permettant des modulations de type « saut temporel »
et la gestion des usagers multiples, et une transmission possible sans porteuse, ce qui sim-
plifie l’architecture des systèmes radio [Foerster 01a]. Dès 1998, la FCC lance une première
étude sur l’Ultra Large Bande. En février 2002, un premier rapport de régulation est publié,
permettant en particulier la transmission de signaux sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz pour
les communications sans fil, avec de fortes contraintes sur la densité spectrale de puissance
[FCC 02].

1.1.1.3 Principales caractéristiques de l’UWB

Comme nous l’avons vu, la première caractéristique des signaux UWB est la largeur de la
bande fréquentielle qu’ils occupent, typiquement de l’ordre de 500 MHz à plusieurs GHz. La
théorie de l’information nous apprend que moyennant l’utilisation d’un code approprié, il est
possible de transmettre des données à un Taux d’Erreur Binaire (TEB) inférieur à un seuil fixé
arbitrairement bas, à condition que le débit de données soit inférieur à la capacité maximale
du canal de transmission. La capacité du canal C est donc une indication du débit maximal
qu’il est théoriquement possible d’obtenir sur un canal donné. Elle peut être calculée par le
théorème de Shannon [Shannon 49] :

C = Bw · log2

(
1 +

S

N

)
(1.2)

où C représente la capacité maximale du canal (bit/s), Bw la largeur de bande du canal (Hz),
S la puissance du signal (W) et N la puissance du bruit (W).

On remarque que la capacité maximale du canal augmente linéairement avec la largeur
de bande du signal, et seulement de façon logarithmique avec le rapport signal à bruit. Dans
un contexte de demande croissante de systèmes de communications sans fil à très haut débit,
les technologies radio travaillant sur de larges bandes de fréquences sont donc plus à même
de proposer des débits adéquats. L’UWB, avec des bandes de fréquences allant jusqu’à plu-
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sieurs GHz, est plus adapté à l’augmentation de débit que les systèmes présentant de fortes
contraintes sur la largeur de bande [Foerster 01a].

En raison de leur grande largeur de bande, les signaux UWB possèdent un fort pouvoir de
résolution temporelle, typiquement de l’ordre de la nanoseconde. Une première implication de
cette propriété concerne la localisation : connaissant le retard d’un signal avec une précision
de l’ordre de 0,1 à 1 ns, il est possible d’obtenir des informations sur la position de l’émetteur
avec une précision de 3 à 30 cm. D’autre part, les propriétés de résolution temporelle du signal
radio UWB permettent une grande robustesse du système face aux évanouissements rapides du
canal de propagation dus aux trajets multiples. En effet, les impulsions très brèves des formes
d’ondes UWB permettent de détecter séparément les réflexions multiples dues au canal radio,
qui dès lors ne génèrent plus de recombinaison destructive au niveau du récepteur.

Une troisième caractéristique des signaux UWB réside dans leur faible densité spectrale
de puissance. Cette propriété n’est pas intrinsèque aux signaux UWB comme nous les avons
définis plus haut (équation (1.1)), mais est imposée par les autorités de régulation du spectre
radio. En effet, étant donnée l’étendue spectrale des signaux UWB, la bande de fréquences
qu’ils occupent recouvre nécessairement des fréquences déjà allouées à d’autres systèmes
radio. Pour permettre la co-existence pacifique de l’UWB avec d’autres technologies radio à
bande plus étroite, la FCC a par exemple limité la densité spectrale de puissance des signaux
UWB à −41 dBm.MHz−1, ce qui correspond à la limite de densité spectrale de puissance
autorisée pour les émissions radio non intentionnelles (1). Cette faible densité spectrale de
puissance améliore la sécurité des communications radio UWB, étant donné que les signaux
transmis deviennent plus difficilement détectables. Une autre conséquence de cette particula-
rité concerne la distance de propagation, qui se trouve limitée à une dizaine de mètres. Les
applications UWB visent donc des systèmes de télécommunication à courte portée et à haut
débit, et sont donc particulièrement adaptées au développement de réseaux de type ad hoc.

Au niveau de l’implémentation, les systèmes radio conventionnels sont en général de
conception hétérodyne : le signal codant les données à transmettre est généré en bande de
base, puis il est transposé à des fréquences plus élevées pour être émis. L’UWB permet l’uti-
lisation d’impulsions générées en bande de base et directement transmises sur le canal radio
sans étape de modulation. Cette possibilité de transmission sans porteuse simplifie l’architec-
ture des systèmes radio.

Parmi les caractéristiques des signaux UWB, on peut encore citer la possibilité de réaliser
des systèmes de communication et de localisation utilisant la même technologie. En mode
impulsionnel, l’UWB présente un faible rapport cyclique permettant des modulations de type
« saut temporel » et la gestion des usagers multiples. L’UWB semble donc un candidat promet-
teur pour les systèmes de localisation et de communications radio haut-débit à courte portée.

1.1.1.4 Applications UWB

Le monde des télécommunications fait face depuis quelques années à une demande crois-
sante d’applications numériques sans fil, tant dans le milieu industriel qu’au sein du grand
public. À cette tendance vient s’ajouter aujourd’hui un besoin de plus en plus marqué pour

(1)Ainsi, on peut considérer que les signaux radio UWB sont émis « sous le niveau de bruit », bien que les
limites imposées restent bien au-dessus du bruit thermique.
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une connectivité globale, l’information devant être disponible pour chacun, quel que soit le
moment ou le lieu [Porcino 03b]. Cette demande croissante pour une connectivité sans fil se
traduit par le développement de nombreux standards pour les systèmes de communication
sans fil courte portée. On peut citer Bluetooth, la famille des standards WiFi (IEEE 802.11 a, b
et g), Zigbee (IEEE 802.15.4) et la norme récente 802.15.3. Notons que la plupart de ces tech-
nologies pour réseaux locaux (Wireless Local Area Networks, WLAN) et personnels (Wireless
Personal Area Networks, WPAN) utilisent des fréquences libres dans les bandes ISM et UNII,
avec des largeurs de bande maximales de l’ordre de la dizaine de MHz.

La figure 1.2 présente le positionnement de l’UWB par rapport aux principaux standards
de WLAN / WPAN en termes de débit et de portée maximale. On remarque que contrairement
aux normes WiFi, l’UWB se place dans le créneau des réseaux courte portée WPAN. Son débit
potentiel dépasse cependant les performances de toutes les normes WLAN et WPAN actuelles.
Pour parvenir à fournir un débit élevé en tout lieu, les réseaux à venir devront être conçus
de façon à optimiser la capacité spatiale, c’est-à-dire le débit global disponible par unité de
surface. Les technologies radio à courte portée et très haut débit comme l’UWB permettront
d’augmenter considérablement la capacité spatiale, par le développement de réseaux ad hoc
dynamiques [Porcino 03b]. On peut enfin noter qu’un travail de normalisation est actuelle-
ment en cours au sein du groupe de travail IEEE 802.15.4a pour utiliser le spectre UWB dans
le cadre de liens radio à bas débit et longue portée. Le débit attendu est de l’ordre de celui de
la norme Zigbee, avec une portée de l’ordre d’une centaine de mètres.
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FIG. 1.2 – Les principaux standards WLAN / WPAN : débit et portée maximale.

Les applications potentielles de la technologie radio UWB concernent donc deux niches
techniques : les systèmes très haut débit courte portée (typiquement 200 Mbit/s jusqu’à 10 m),
et les systèmes bas débit longue portée (typiquement 200 kbit/s à 100 m).

Ces deux modes d’utilisation du spectre radio UWB permettent d’envisager un certain
nombre d’applications typiques pour les systèmes UWB [Yang 04, Porcino 03b]. Première-
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ment, la technologie UWB permettra d’augmenter le débit des réseaux personnels sans fil
traditionnels. Les usages de ce mode d’utilisation seront ceux des réseaux WiFi actuels, per-
mettant par exemple l’accès au réseau Internet sans fil, ou la connexion entre différents péri-
phériques (imprimante, lecteurs, . . . ) en environnement limité de la taille d’une ou plusieurs
pièces par exemple. En raison des très hauts débits potentiels à courte portée, des applications
nécessitant plus de débit sont également envisageables à une portée de 1 m à 4 m, comme
par exemple un transfert multimédia de haute qualité entre un lecteur DVD et un écran. Dans
le même mode d’utilisation, les promoteurs de l’UWB ont également proposé une alternative
sans fil pour la norme Ethernet.

D’autre part, les applications de l’UWB sont envisagées dans la domotique, ou un grand
nombre d’appareils capables de communiquer à une distance de plusieurs dizaines de mètres
sont déployés dans un environnement de bureau ou résidentiel. Les caractéristiques des sys-
tèmes UWB exploitées dans ce mode d’utilisation sont le faible coût des équipements et la
possibilité d’obtenir des informations de localisation. Les applications domotiques poten-
tielles incluent la détection d’intrusion, ou l’accueil électronique (détection du propriétaire
et lancement de services comme le déverrouillage des portes).

En extérieur, l’UWB est envisagé pour des applications de communication en mode point-
à-point. Un exemple d’utilisation est l’échange de données entre plusieurs assistants person-
nels. D’autre part, des études sont en cours sur les services de diffusion de contenu multimédia
à partir de kiosques électroniques. Un exemple d’application typique des kiosques électro-
niques est le téléchargement des informations boursières sur un PDA lors du passage quotidien
dans une station de métro.

Enfin, des applications de l’UWB sont prévues dans le milieu industriel. En exploitant les
possibilités de localisation à longue distance combinées au transfert d’information, des ré-
seaux de capteurs pourront être déployés dans les chaînes de production ou les hangars de
stockage, pour procéder au suivi et à la gestion automatique des opérations. Ce type d’appli-
cation est adapté au mode de communication bas débit longue portée de l’UWB. Le principal
défi à relever pour ce type d’application est la maîtrise de la communication radio dans des
conditions de propagation et d’interférence difficiles.

1.1.2 La régulation du spectre radio UWB

La largeur de bande des signaux UWB nécessite une stricte réglementation de leur spectre
d’émission. En effet, de nombreux systèmes licenciés ou non sont présents dans les bandes
UHF et SHF propices au déploiement de systèmes radio. Pour permettre l’utilisation de signaux
UWB sur plusieurs GHz, les autorités de régulation doivent imposer une limitation sévère sur
la puissance d’émission. La figure 1.3 présente quelques systèmes radio présents dans les
bandes UHF et SHF. On remarque plusieurs systèmes occupant des bandes réservées comme
les standards de téléphonie cellulaire GSM (900 MHz), DCS (1,8 GHz) et UMTS (2 GHz).
Le système de localisation par satellite GPS occupe également une bande réservée autour
de 1,5 GHz. D’autres bandes fréquentielles accueillent des systèmes de communication non
licenciés. Par exemple, la bande ISM accueille les systèmes Bluetooth, WiFi et DECT, et autorise
également les émissions radio dues aux appareils industriels comme les fours à micro-onde.
La bande UNII est la bande de fréquences où opèrent les normes WiFi 802.11a et Hiperlan.
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Afin de limiter les effets des signaux UWB sur les autres systèmes radio, les différentes
autorités de régulation s’accordent sur l’utilisation de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz pour
les signaux UWB [Aiello 03b]. Cette partie du spectre permet d’utiliser une largeur de bande
jusqu’à 7,5 GHz, en évitant les systèmes sensibles de téléphonie et le GPS. La très faible
densité spectrale de puissance autorisée, située sous le niveau d’émission non-intentionnelle
imposé par la FCC (−41 dBm.MHz−1), est compensée par la largeur de la bande utilisée,
permettant d’émettre une puissance totale de 0,6 mW.
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Régulation aux États-Unis

Aux États-Unis, l’autorité de régulation FCC lance ses travaux sur l’UWB dès 1998
[Morche 03, Porcino 03a]. En mai 2000, une première proposition de régulation est publiée
(Notice of Proposed Rule Making), qui aboutit au texte de régulation Report & Order actuel,
daté de février 2002 [FCC 02].

Les règles de régulation du spectre UWB de la FCC permettent d’émettre des signaux prin-
cipalement sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz, en respectant une densité spectrale de puissance
inférieure aux règles déjà en place pour les émissions radio non intentionnelles. Trois classes
différentes d’équipements sont considérées :

- les systèmes de visualisation : radars de détection du sol, systèmes de visualisation à
travers les murs, systèmes médicaux, systèmes de surveillance ;

- les systèmes radar embarqués : par exemple, radars pour voitures, dans la bande des
24 GHz - 29 GHz ;

- les systèmes de communications et de mesure.
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Chaque classe d’équipements possède son propre masque d’émission. La figure 1.4 pré-
sente le masque d’émission des systèmes de communication, pour usage intérieur. Le spectre
a été défini pour assurer une protection des systèmes sensibles, en particulier le GPS (1,2 GHz
à 1,5 GHz), et les bandes dédiées à l’aviation civile.
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Régulation en Europe

En Europe, l’organisme de normalisation European Telecommunications Standards Insti-
tute (ETSI) travaille depuis 2001 pour développer une norme européenne des systèmes UWB.
Les études sont réalisées en étroite coopération avec le groupe SE24 de la Conférence Euro-
péenne des Postes et Télécommunications (CEPT), qui analyse plus particulièrement l’impact
éventuel de l’UWB sur les systèmes existants [Porcino 03b]. En principe, ces instances eu-
ropéennes visent une certaine harmonie pour tous les états de l’Union Européenne, mais les
différentes autorités de régulation nationales restent souveraines dans leur choix de gestion
du spectre radio.

Les travaux de régulation du spectre sont en cours, et les premières recommandations en
termes d’usage du spectre radio pour l’UWB devraient apparaître courant 2005. Une première
proposition de masque est représentée dans la figure 1.4. La forme en pente permet une pro-
tection plus significative dans les fréquences basses, où le spectre est déjà très occupé. Par
rapport au spectre proposé par la FCC, des marges supérieures à 20 dB sont constatées pour
certaines fréquences [Porcino 03a].
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Régulation en Asie

En Asie, la régulation de l’UWB a pris de l’avance surtout au Japon et à Singapour. Au
Japon, dès septembre 2002, le groupe de travail Information and Communication Techno-
logy Sub-Council a présenté ses premières investigations sur la technologie UWB au ministère
des télécommunications, afin de préparer la régulation de l’UWB. De plus, le laboratoire de
recherche Communications Research Laboratory développe un projet avec de nombreux par-
tenaires industriels pour mettre au point des systèmes UWB commercialisables.

Début 2003, l’autorité de régulation singapourienne Singapore Infocomm Development
Authority (IDA) a créé une zone de recherche sur l’UWB, appelée UWB Friendly Zone, qui
permet de déployer des tests et des démonstrateurs à Singapour avec des expérimentations
utilisant des émissions de puissance jusqu’à 10 dB au-dessus de la limite de la FCC et une
bande s’étalant de 2 GHz à 10 GHz [Porcino 03b]. En cela, l’IDA tente de donner une avance
significative à Singapour dans les nouvelles technologies de communication, afin de rester
scientifiquement et économiquement concurrentiel.

La figure 1.4 présente les masques d’émission actuels pour ces deux pays. Au Japon, les
recommandations de régulation ne sont pas encore définies, mais les règles actuellement en
place pour les émissions radio non intentionnelles sont bien plus strictes qu’aux États-Unis
ou en Europe, avec une marge de plus de 20 dB dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz.

Pour conclure, il faut préciser que la plus grande contrainte de régulation provient de la
gestion de l’interférence. La problématique de la régulation UWB ne provient pas de l’effet
d’un seul système UWB, mais de l’agrégation de centaines de ces appareils, créant une somme
de signaux qui peut éventuellement interférer sur d’autres systèmes, comme les systèmes de
navigation et de sécurité. La communauté scientifique de l’UWB travaille actuellement à tester
et à définir des systèmes qui restent inoffensifs, même en cas d’ajout de plusieurs équipements
co-localisés.

1.1.3 Principes de communication UWB

Le masque d’émission des signaux radio UWB établi par la FCC permet l’utilisation de
différents signaux. La figure 1.5 présente différentes solutions envisagées. Pour chaque ap-
proche, la (les) bande(s) fréquentielle(s) utilisable(s) ainsi que le masque d’émission de la
FCC sont présentés dans le graphique de gauche. Dans chaque cas, le graphique de droite pré-
sente le signal temporel correspondant à la bande représentée en trait plein. Comme on peut
l’observer, la durée de l’impulsion obtenue est inversement proportionnelle à la largeur de
bande utilisée.

L’approche mono-bande consiste à utiliser toute la bande de fréquences disponible. Elle
se caractérise par des impulsions très brèves, donc résistantes aux effets de superposition des
trajets multiples, et les signaux peuvent être créés à partir d’une impulsion arbitraire modelée
par un filtre adéquat. Cependant, cette approche permet peu de flexibilité dans l’utilisation
du spectre radio, et nécessite des solutions de composants RF très performantes. Une autre
solution consiste à diviser le spectre alloué à l’UWB en deux parties : c’est l’approche bandes
duales. Elle permet d’utiliser des technologies de circuits intégrés moins onéreuses, surtout
dans la bande basse (typiquement 3 GHz - 6 GHz), la bande haute étant utilisée à mesure du
développement des solutions pour les composants RF. La flexibilité du spectre radio reste mo-
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FIG. 1.5 – Spectres et signaux UWB. Approche mono-bande (a), approche bandes duales (b)
et approche bandes multiples (c).
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dérée, mais cette solution permet toutefois d’éviter arbitrairement une bande sensible, comme
la bande UNII autour de 5 GHz, par exemple. Enfin, l’approche bandes multiples consiste à
utiliser des bandes de fréquences de largeur minimale (de l’ordre de 500 MHz). Cette solu-
tion présente une très grande flexibilité pour la gestion du spectre radio. Par exemple, si le
masque d’émission est plus restreint dans certains pays, il suffit d’éviter les bandes partielles
qui ne sont pas autorisées. La gestion de la communication entre utilisateurs multiples est
également simplifiée, car de nombreuses combinaisons de duplexage fréquentiel ou temporel
sont possibles.

Des techniques de modulation ont été développées à partir de ces différents signaux UWB.
Historiquement, la première forme de modulation proposée pour l’UWB a été la radio impul-
sionnelle, ou Impulse Radio [Scholtz 93]. Au niveau de la normalisation, l’institut américain
IEEE travaille actuellement à la définition d’un système de communication haut-débit utilisant
le spectre radio UWB. Le choix du type de modulation pour ce système est en cours et fait
l’objet d’une procédure de sélection très stricte. Le débat pour une solution unique s’articule
autour de deux propositions qui divisent les participants du groupe : l’étalement de spectre
UWB et la modulation Orthogonal Frequency Division Multiplexing (OFDM) à bandes mul-
tiples.

1.1.3.1 Radio impulsionnelle

Le concept de radio impulsionnelle, développé à partir des études sur le radar, repose sur
l’émission d’impulsions de durée très brève (de l’ordre de 100 ps à 1 ns). Typiquement, ce
type d’impulsions occupe un spectre très large (de l’ordre de 1 à quelques GHz). Il s’agit donc
d’une approche mono-bande. Les formes d’impulsions généralement adoptées pour les com-
munications UWB incluent l’impulsion gaussienne, sa dérivée première (monocycle gaussien),
et sa dérivée seconde, comme représenté dans la figure 1.6. Le défaut de l’impulsion gaus-
sienne réside dans sa valeur moyenne non nulle, qui correspond dans le domaine fréquentiel
à une composante continue importante. L’impulsion gaussienne ne peut donc pas se propager
sans déformation, et on lui préfère généralement le monocycle gaussien [Bateman 03].
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FIG. 1.6 – Formes d’impulsions UWB.
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Modulation par Position d’Impulsion

L’équation (1.3) donne la forme typique d’un signal émis en radio impulsionnelle, utilisant
une modulation par position d’impulsion, ou Pulse Position Modulation (PPM) [Scholtz 97].

s(t) =
∑

j

w(t− j · Tf − cj · Tc −∆ · db j
Ns

c) (1.3)

où w(t) représente la forme d’onde du monocycle transmis, débutant normalement à l’ins-
tant t = 0. Le signal transmis correspond donc à une succession d’impulsions émises à des
moments différents, la je impulsion étant émise à l’instant j · Tf + cj · Tc + ∆ · db j

Ns
c.

Le terme j · Tf permet un espacement uniforme des impulsions. En effet, le signal défini
par l’équation :

s(t) =
∑

j

w(t− j · Tf ) (1.4)

correspond à un train d’impulsions uniformément réparties, avec un espacement entre impul-
sions égal à Tf secondes. Ce train d’impulsions est représenté dans la figure 1.7, partie (a).
Tf est généralement appelé « durée de trame » et est de l’ordre de 100 à 1000 fois la durée de
l’impulsion. Ceci permet d’obtenir des signaux à faible rapport cyclique, donc à faible den-
sité spectrale de puissance. Il faut noter cependant que la périodicité de ce signal génère des
raies parasites dans le spectre radio. D’autre part, des impulsions émises de façon régulière
par les différents utilisateurs d’un réseau sont très sensibles aux problèmes de collision lors
de l’accès au canal.

Ces deux problèmes sont résolus par l’utilisation du code pseudo-aléatoire de saut tem-
porel. La trame de durée Tf est subdivisée en un certain nombre d’intervalles de temps (chip)
de durée Tc. Chaque utilisateur est muni d’un code pseudo-aléatoire {cj} de longueur Ns qui
indique dans quel chip de chaque trame l’impulsion doit être émise. L’utilisation d’un code
pseudo-aléatoire permet de diminuer l’effet d’apparition de raies dues à la périodicité de la
trame, et le spectre paraît beaucoup plus lissé [Pezzin 03]. Si la séquence pseudo-aléatoire
est suffisamment longue, le signal UWB peut être assimilé, sur la bande qu’il occupe, à un
bruit blanc gaussien. D’autre part, le code pseudo-aléatoire permet la gestion d’utilisateurs
multiples du canal radio. Le signal émis avec l’utilisation d’un code s’écrit :

s(t) =
∑

j

w(t− j · Tf − cj · Tc) (1.5)

et sa forme est donnée par la figure 1.7, partie (b).

Dans l’équation (1.3), la modulation utilisée pour émettre des données est de type PPM.
En effet, le terme ∆ représente un intervalle de temps de l’ordre de Tc

2 , et les termes dk

représentent les différents symboles, 0 ou 1, à émettre. L’indice db j
Ns

c, avec b·c désignant la
partie entière, montre que le même symbole est utilisé sur toute la longueur du code : il y a
donc redondance de l’information, ce qui permet d’obtenir un certain gain de traitement. Sous
ces conditions, lorsqu’un 0 est transmis, il n’y a pas de décalage temporel dans l’émission
des données, tandis qu’un décalage d’une durée ∆ est appliqué sur toute la durée du code
lorsqu’un 1 est transmis. Ces deux états sont donnés dans la figure 1.7, parties (b) et (c). On
peut noter que des modulations PPM utilisant un plus grand nombre d’états sont possibles.
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FIG. 1.7 – Trains d’impulsions en radio impulsionnelle. Train d’impulsions uniformément
réparties (a), code d’étalement en position 0 (b), et code d’étalement en position 1 (c).

En radio impulsionnelle, la réception des signaux se fait par corrélation. L’idée de base
repose sur la multiplication du signal reçu par un signal modèle, qui permet de démoduler les
données transmises. Au niveau du récepteur, le signal modèle correspond à un code pseudo-
aléatoire d’émission donné. L’utilisation de codes temporels permet ainsi la gestion de l’accès
multiple [Scholtz 93]. Si plusieurs utilisateurs émettent simultanément en utilisant des codes
pseudo-aléatoires orthogonaux, seul le signal correspondant au code sélectionné sera démo-
dulé, les autres utilisateurs apparaissant comme du bruit. On parle dans ce cas d’accès multiple
à répartition par code, ou Code Division Multiple Access (CDMA).

Modulation par Amplitude d’Impulsion

La modulation par amplitude d’impulsion, ou Pulse Amplitude Modulation (PAM), est une
alternative à la modulation par position d’impulsion. Cette technique consiste à faire varier
l’amplitude des impulsions émises pour coder les différents états.

Théoriquement, un nombre illimité de valeurs différentes peut être utilisé pour l’amplitude
du signal. Dans la pratique, la modulation PAM se réduit souvent à deux états, 1 et −1. Dans
ces conditions, on peut voir la modulation 2-PAM comme une forme de modulation bi-phasée,
ou Binary Phase Shift Keying (BPSK). Cette modulation BPSK présente une bonne robustesse
aux effets du canal, et simplifie la synchronisation. En effet, la position de l’impulsion reste
fixe, et c’est uniquement sa phase qui varie.

Une autre variante de la modulation PAM consiste à transmettre deux états : 1 et 0. Il s’agit
dans ce cas d’une modulation de type « tout ou rien », ou On Off Keying (OOK). À l’instant
de transmission défini, une impulsion est émise pour coder un 1, et rien n’est émis pour coder
un 0. Enfin, il existe également des modulations hybrides. On peut par exemple créer une
modulation à 512 états en combinant une modulation 256-PPM avec une modulation 2-PAM.

La technique de modulation par radio impulsionnelle a été implémentée par la société
américaine Time Domain, et commercialisée sous la forme d’une puce électronique, nommée
PulsOn 210. Cependant, en raison de la difficulté d’implémentation et de la faible souplesse
spectrale de ce type de systèmes, les autorités de normalisation se tournent vers d’autres types
de modulations, présentées dans les paragraphes suivants.
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1.1.3.2 Étalement de spectre UWB

La modulation à étalement de spectre UWB, ou Direct Sequence Ultra Wide Band (DS-

UWB), est la solution préconisée par le groupe industriel UWB Forum [Fisher 04]. Elle utilise
la bande fréquentielle allouée à l’UWB sous la forme de deux bandes duales, s’étalant res-
pectivement de 3,1 GHz à 4,85 GHz et de 6,2 GHz à 9,7 GHz. Cette configuration permet
de protéger la bande UNII à 5 GHz utilisée par les systèmes WiFi. Sur ces bandes duales, les
impulsions émises ont une durée de l’ordre de 0,3 à 0,5 ns et présentent plusieurs cycles (cf.
figure 1.5, (b)). Dans un premier temps, seule la bande basse est utilisée, de façon à simplifier
l’architecture des systèmes de transmission radio.

Comme la modulation PPM, la modulation DS-UWB utilise une trame divisée en chips.
Cependant, une impulsion peut être émise dans chaque chip de la trame. En conséquence, le
signal est transmis de façon continue, et on ne retrouve pas le faible rapport cyclique présent
en radio impulsionnelle. Les symboles transmis sont représentés par des codes d’étalement
ternaires (i.e. composés de 1, 0 et −1) de la longueur de la trame. Selon la norme proposée
par le groupe UWB Forum, tous les systèmes DS-UWB doivent être capables de réaliser ces
codes en utilisant une modulation en bande de base de type BPSK. De façon optionnelle,
une modulation plus performante, nommée M-ary Bi-Orthogonal Keying (M-BOK), est définie
pour assurer une transmission plus robuste. La longueur des codes d’étalement varie de 1 à
24 chips suivant le débit souhaité. Les débits proposés pour les systèmes DS-UWB s’étendent
de 28 Mbit/s à 1 320 Mbit/s. La gestion de utilisateurs multiples, groupés en sous-réseaux
appelés piconets, est réalisée par l’utilisation de codes orthogonaux. En cela, la modulation
DS-UWB se rapproche du système CDMA utilisé en UMTS. Enfin, on peut noter que l’isolation
des utilisateurs membres de piconets différents est améliorée par l’utilisation de fréquences de
chip légèrement différentes dans chaque piconet. Plus de renseignements sur cette technologie
sont disponibles dans [Welborn 03].

Par rapport à la radio impulsionnelle, les systèmes DS-UWB semblent plus faciles d’im-
plémentation, car les bandes de fréquences en jeu sont moins larges, ce qui impose moins
de contraintes sur les composants RF. La modulation employée étant toujours basée sur des
impulsions, cette technique d’accès radio reste robuste aux effets de trajets multiples du ca-
nal. En termes de régulation, la séparation en deux bandes duales permet la protection des
bandes de fréquences sensibles, mais le spectre émis reste peu flexible. Enfin, on peut noter
que la compagnie Freescale Semiconductor, une des entreprises fondatrices du consortium
UWB Forum, a implémenté la modulation DS-UWB dans la puce Freescale XS110.

1.1.3.3 Modulation OFDM sur bandes multiples

La technique d’accès Multi-Band Orthogonal Frequency Division Multiplexing (MB-

OFDM) est la solution d’utilisation du spectre UWB proposée en normalisation par le grou-
pement industriel Multi-Band OFDM Alliance (MBOA) [Batra 04b]. Il s’agit d’une approche
à bandes multiples, où le spectre défini par la FCC est subdivisé en 14 bandes partielles de
528 MHz chacune. La figure 1.8 présente ces bandes partielles classées en différents groupes.
Dans un premier temps, seul le groupe 1 (3,1 GHz - 4,9 GHz) sera exploité.

Dans chaque bande partielle, une modulation OFDM est appliquée, le signal étant réparti
sur 100 porteuses à bande étroite. La modulation en bande de base pour chaque porteuse est de



1.1 LA TECHNOLOGIE ULTRA LARGE BANDE 17

0 2 4 6 8 10 12
-80

-70

-60

-50

-40

Fréquence (GHz)

D
en

si
té

 s
pe

ct
ra

le
de

 p
ui

ss
an

ce
 (d

B
m

.M
H

z-1
)

← ← ←→ → →← ←→ →← ← ←
Groupe 1 Gr. 5Gr. 3Gr. 2 Gr. 4

FIG. 1.8 – Bandes partielles pour la solution MB-OFDM.

type BPSK ou Quadrature Phase Shift Keying (QPSK). Cette configuration permet une gestion
très souple du spectre radio. En effet, pour éviter de brouiller une bande de fréquences parti-
culière, il suffit d’interdire une série de porteuses, voire la totalité d’une bande partielle. Cette
gestion peut éventuellement se faire suivant la législation du pays d’utilisation ou de façon
dynamique en fonction des brouilleurs potentiels. La gestion des utilisateurs multiples d’un
même groupe de bandes partielles est opérée par une technique de codes temps-fréquence.
Dans un groupe de bandes partielles, la communication d’un utilisateur passe régulièrement
d’une bande à une autre selon un cycle d’une durée approximative de 1 µs. L’ordre de passage
d’une bande à une autre correspond au code temps-fréquence, qui est unique pour un utili-
sateur. Les débits offerts par cette technologie s’étendent de 53,3 Mbit/s à 480 Mbit/s. Les
documents [Batra 04a, Batra 04b] fournissent tous les détails nécessaires à l’implémentation
du système.

Les avantages de la technique d’accès radio MB-OFDM résident principalement dans sa
faible complexité technique, la modulation OFDM présentant un grand degré de maturité. La
restriction de la bande de fréquences utilisée au premier groupe de bandes partielles permet
également de profiter de systèmes et composants RF existants. D’autre part, cette technologie
présente un intérêt non négligeable au niveau de la réglementation radio internationale.
Cependant, les signaux émis ne sont plus impulsionnels, et cette technologie ne bénéficie
plus des avantages liés à une très large bande de fréquences, comme la robustesse par
rapport aux effets du canal radio ou les possibilités de localisation. La solution MB-OFDM est
commercialisée sous la forme du circuit intégré UBLink proposé par la société Wisair.

D’abord utilisée pour les applications de localisation radar, la technologie UWB est
étudiée depuis une dizaine d’années pour les communications sans fil. Les principales
caractéristiques de cette technologie, comme la largeur de son spectre fréquentiel et son fort
pouvoir de résolution temporelle, ont permis à la communauté scientifique et industrielle de
proposer un certain nombre d’applications attrayantes : réseaux WLAN très haut débit, appli-
cations domotiques, etc. Comme nous l’avons vu, divers types de modulation UWB ont été
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proposés en normalisation, avec notamment l’étalement de spectre UWB et la technique OFDM

sur bandes multiples. Comme pour toute technique d’accès radio, la connaissance du canal
de propagation est prépondérante pour le développement de systèmes de communication
UWB. La section suivante présente le phénomène de propagation des ondes radioélectriques
à l’intérieur de bâtiments, puis décrit les principaux paramètres permettant de caractériser le
canal radio UWB.

1.2 La propagation radioélectrique à l’intérieur des bâtiments

L’existence des ondes électromagnétiques a été prévue de façon théorique par J. C. Max-
well dès 1855 [Maxwell 55]. Le physicien Hertz, cherchant à démontrer que les ondes élec-
tromagnétiques se déplaçaient à une vitesse finie, réalisa les premières expériences de propa-
gation radioélectrique à partir de 1886. Le circuit oscillant réalisé par Hertz consistait en la
décharge de deux sphères métalliques, qui se matérialisait par une étincelle observée sur une
boucle en circuit ouvert [Schrank 86]. Il est intéressant de constater que le signal transmis par
Hertz constituait, de par la nature impulsionnelle des ondes transmises, un signal ultra large
bande [Aiello 03a].

Avec l’exploitation industrielle de la transmission radioélectrique, de nombreuses re-
cherches ont été menées pour caractériser les mécanismes de propagation des ondes élec-
tromagnétiques, d’abord pour les signaux à bande fréquentielle étroite, puis à bande large.
Dans la suite de cette section, nous nous intéressons à la définition du canal de propagation, à
sa représentation mathématique et aux paramètres de caractérisation du canal radiomobile.

1.2.1 Définition du canal de propagation

Par définition, un système de transmission radioélectrique permet de transformer un signal
électrique émis e(t) en un signal électrique reçu s(t) par l’intermédiaire d’ondes électroma-
gnétiques. Le canal de propagation correspond au système qui fait passer du signal e(t) au
signal s(t) et tient donc compte des interactions entre les ondes électromagnétiques et leur
environnement. À ce stade, il convient de faire la distinction entre le canal de propagation,
qui représente les transformations des ondes électromagnétiques lors de leur propagation, et
le canal de transmission, qui inclut également le diagramme de rayonnement des antennes uti-
lisées (cf. figure 1.9). Selon les auteurs, le canal de transmission est parfois assimilé au canal
de propagation, mais cette distinction prend toute son importance lors de l’analyse de canaux
à entrées et sorties multiples, ou Multiple Input Multiple Output (MIMO) [Cosquer 04].

1.2.1.1 Propagation en espace libre

Considérons un cas idéal où le système de transmission est situé en espace libre, i.e. dans
un environnement exempt de toute obstruction. En notant GE le gain de l’antenne d’émission
et PE la puissance du signal émis, la densité de puissance W présente à une distance d est
donnée par [Parsons 00] :

W =
PEGE

4πd2
(1.6)
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FIG. 1.9 – Canal de propagation et canal de transmission.

La puissance PR du signal disponible aux bornes d’une antenne de réception de gain GT

est reliée à la densité de puissance W par la relation :

PR = WAR = W
λ2GR

4π
(1.7)

où AR représente l’aire effective de l’antenne de réception, et λ représente la longueur d’onde
à la fréquence de travail.

Les équation (1.6) et (1.7) conduisent à la formule de Friis, qui permet de calculer l’atté-
nuation du signal en espace libre :

PR

PT
= GT GR

(
c

4πfd

)2

(1.8)

où l’on a utilisé la relation entre la longueur d’onde λ, la fréquence f et la vitesse de propa-
gation c, c = fλ.

On peut noter que cette relation n’est valable que lorsque la distance d est suffisamment
grande pour que l’antenne de réception soit considérée dans le champ lointain de l’antenne
d’émission [Affandi 00]. Un récepteur se situe dans le champ lointain lorsque la distance d est
supérieure à la distance de Fraunhofer dF , qui est reliée à la plus large dimension de l’antenne
d’émission D et à la longueur d’onde λ du signal émis par la relation (2) :

dF =
2D2

λ
(1.9)

La propagation en espace libre est un cas théorique de référence. Dans des conditions
réelles de propagation, l’environnement du système de transmission interfère avec l’onde
transmise selon différents mécanismes de propagation, qui sont présentés dans la section sui-
vante.

(2)Notons toutefois que pour des systèmes fonctionnant à des fréquences différentes, la dimension de l’antenne
D est généralement adaptée à la longueur d’onde. Pour une antenne filaire, on fixe par exemple D = λ

2
et on a

donc dF = λ
2

.
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1.2.1.2 Propagation par trajets multiples

Dans un environnement réel, la transmission d’un signal se fait généralement en emprun-
tant, en plus d’un possible trajet direct, d’autres trajets de propagation. Ces trajets sont en
nombre variable et subissent différents effets suivant la nature de l’interaction entre l’onde et
un élément de l’environnement. Le signal obtenu au niveau de l’antenne réceptrice correspond
à une recombinaison de ces ondes, qui ont subi un affaiblissement et une rotation de phase
différents, et qui arrivent au récepteur avec un retard lié à la longueur du trajet de propagation.
La présence de trajets multiples de propagation peut conduire à une distorsion importante du
signal reçu. D’un autre côté, et plus particulièrement à l’intérieur des bâtiments, un trajet en
visibilité directe, ou Line Of Sight (LOS), n’est pas toujours disponible. Dans ce cas, ce sont les
trajets en non-visibilité, ou Non Line Of Sight (NLOS), qui permettent la communication radio.
La figure 1.10 illustre le concept de propagation par trajets multiples, ainsi que les principaux
phénomènes de propagation.

Récepteur

Émetteur

Réflexion 
diffuse

Réflexion 
spéculaire

Diffraction

Diffusion

�

Transmission

Guidage 
d'ondes

FIG. 1.10 – Principaux mécanismes de propagation.
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Réflexion : La réflexion intervient sur des obstacles de grandes dimensions par rapport à la
longueur d’onde. Lorsque deux milieux différents sont séparés par une surface non ru-
gueuse (i.e. dont les irrégularités sont de petite taille par rapport à la longueur d’onde),
on parle de réflexion spéculaire. Dans ce cas, la direction et l’amplitude du rayon réflé-
chi sont régies par les lois de Snell-Descartes et de Fresnel. Lorsque la surface séparant
les deux milieux présente des irrégularités aléatoires non négligeables, la réflexion est
dite diffuse. Le maximum d’énergie est dirigé selon le rayon réfléchi, mais une partie
de l’énergie est diffusée dans des directions voisines.

Transmission : Si le milieu où intervient la réflexion n’est pas totalement radio-opaque, une
partie de l’onde incidente traverse le matériau selon un mécanisme de transmission.
Pour la plupart des matériaux de construction présents dans les environnements d’inté-
rieur, l’onde transmise subit alors un affaiblissement assez important. On peut noter que
pour un matériau donné, l’affaiblissement et la direction du signal transmis dépendent
de la longueur d’onde, en raison de la variation de l’indice de réfraction du matériau.
Enfin, pour un matériau de type cloison, des réflexions multiples peuvent se produire à
l’intérieur du matériau.

Diffraction : La diffraction a lieu sur les arêtes d’obstacles de grandes dimensions par rap-
port à la longueur d’onde. Elle explique la continuité du champ électromagnétique situé
de part et d’autre de la ligne de visibilité optique. Le champ diffracté se calcule selon le
principe de Huygens, qui considère chaque point du font d’onde éclairant un obstacle
comme une source secondaire sphérique. Ainsi, les ondes diffractées se répartissent de
façon radiale par rapport à l’arête diffractante, selon un cône dont l’angle correspond à
l’angle d’incidence.

Diffusion : Lorsqu’une onde électromagnétique rencontre un groupe dense d’obstacles dont
les dimensions sont petites par rapport à la longueur d’onde, le phénomène observé cor-
respond à la superposition d’un grand nombre de diffractions aléatoires. Dans ce cas,
on traite le comportement de l’onde incidente de façon statistique et on parle de diffu-
sion. Nous considérons généralement que l’onde est redirigée dans toutes les directions
avec une atténuation variable. Ce phénomène, le plus souvent observé en extérieur au
contact de feuillages par exemple, peut se produire en intérieur sur un ensemble d’objets
domestiques de petite taille.

Guidage d’ondes : En environnement intérieur, le phénomène de guidage d’ondes peut se
produire entre deux cloisons, dans un couloir par exemple. Les réflexions successives
sur deux obstacles parallèles provoquent un déplacement global des ondes électroma-
gnétiques selon la direction de guidage. Ce phénomène se produit également en envi-
ronnement urbain, en raison des immeubles bordant les rues étroites.

1.2.1.3 Variations du canal de propagation

En raison des différentes interactions des ondes radioélectriques avec leur milieu de pro-
pagation, on observe des variations significatives des caractéristiques du canal à différentes
échelles. Outre les pertes par propagation en espace libre (cf. section 1.2.1.1), les phénomènes
de variation à grande échelle sont principalement dus à l’effet de masquage. En effet, les nom-
breuses obstructions présentes dans l’environnement génèrent une atténuation supplémentaire
pour les ondes transmises. Généralement, cette atténuation est fonction de la distance d entre
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l’émetteur et le récepteur, et on la caractérise par le coefficient de pertes par propagation Nd,
la puissance du signal reçu décroissant de façon proportionnelle à d−Nd . La valeur du para-
mètre Nd est de 2 en espace libre, et varie entre 2 et 5 en configuration NLOS. En visibilité, les
effets de guidage d’onde peuvent conduire à une valeur de Nd inférieure à 2. Les déviations
de l’ordre du dB de la puissance reçue par rapport à la tendance en d−Nd sont dues à des
masquages ponctuels et sont dénommées variations lentes ou effet de masque.

Les fluctuations à petite échelle sont un effet direct de la propagation par trajets multiples.
En effet, la recombinaison de plusieurs versions d’un signal présentant une atténuation et
un retard de phase différents est à l’origine de fluctuations rapides importantes, qui peuvent
atteindre plusieurs dizaines de dB.

Sélectivité spatiale

Prenons d’abord le cas d’un signal composé d’une fréquence porteuse pure se propageant
selon deux trajets, le trajet direct et un trajet réfléchi. Si la réflexion se produit à proximité
de la ligne de visibilité directe, on peut considérer que ces deux trajets présenteront une at-
ténuation similaire. Cependant, suivant la longueur d’onde du signal émis et la différence de
marche entre les deux trajets, les deux versions du signal peuvent arriver en phase ou en op-
position de phase. Ce concept est illustré dans la figure 1.11. Dans le premier cas, les signaux
s’additionnent de façon constructive et on observe un gain de puissance. Dans le second cas,
il y a addition destructive et la puissance totale reçue est fortement affaiblie. En cas de dépla-
cement du mobile, la rotation des phases de chaque trajet conduit à une succession de maxima
et de minima qui constituent un signal présentant des évanouissements rapides. Lorsque ce
phénomène s’applique à un grand nombre de trajets, le signal reçu s’apparente à un processus
aléatoire.

Sélectivité fréquentielle

Considérons à présent un signal plus réaliste, qui présente une certaine largeur de bande.
Comme nous l’avons vu, le phénomène de sélectivité spatiale dépend de la différence de
phase entre les trajets multiples et donc de la fréquence du signal émis. Lorsque la bande de
fréquences est étroite, toutes les composantes fréquentielles du signal subissent des variations
de phase similaires, et les éventuels évanouissements de puissance sont constants sur toute la
bande considérée. On utilise parfois le terme anglais flat fading pour désigner le comporte-
ment fréquentiel d’un tel signal à bande étroite.

Pour les signaux occupant une bande de fréquences plus large, les diverses composantes
fréquentielles peuvent être affectées de manière différente, si bien que le signal reçu présente
une certaine distorsion par rapport au signal émis. On parle alors d’évanouissements sélectifs
en fréquence, qui se manifestent par une variation de la puissance reçue en fonction de la
fréquence. La largeur de bande sur laquelle les composantes spectrales du signal sont affectées
de la même manière est appelée bande de cohérence ou bande de corrélation.

Dans le domaine des retards, la sélectivité fréquentielle se manifeste par un délai de
l’ordre de la nanoseconde entre les diverses versions du signal qui ont emprunté des tra-
jets de propagation différents. Suivant la largeur de bande du signal, ces échos peuvent se
superposer, ce qui provoque des évanouissements importants. Pour les signaux à très large
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FIG. 1.11 – Addition constructive et destructive de deux trajets de propagation.

support spectral, et en particulier pour les signaux UWB, la résolution des trajets multiples
devient très faible, ce qui limite l’interférence entre les différentes versions retardées du si-
gnal. Dans ce cas, les évanouissements de puissance sont moins importants. On peut alors
appliquer des techniques avancées de réception, comme l’égalisation de canal ou la récep-
tion RAKE (3), pour maximiser la récupération d’énergie présente dans les trajets multiples
[Cramer 98, Foerster 01b, Gaur 03]. Enfin, on peut noter que dans le cas de signaux large
bande, la sélectivité fréquentielle est responsable de l’étalement temporel du signal émis. La
connaissance de cette dispersion est nécessaire pour calibrer les systèmes de communication
et éviter les problèmes d’interférence inter-symboles.

Effet Doppler

Le phénomène de sélectivité spatiale montre que les propriétés du canal de propagation
radio peuvent différer de façon significative lorsque l’antenne de réception est positionnée
à différents emplacements. Nous pouvons dès lors nous poser la question du comportement
du canal de propagation lorsque l’antenne d’émission, l’antenne de réception (ou les deux),
voire l’environnement lui-même sont en mouvement. L’effet Doppler correspond au décalage
apparent de la fréquence d’un signal électromagnétique provoqué par la variation de son trajet
de propagation. Le cas simple le plus répandu est celui d’un récepteur mobile se déplaçant
à une vitesse v et recevant un signal radio sous la forme d’une onde plane formant un angle
α avec la direction du mobile. Dans ce cas, le décalage Doppler observé est [Parsons 00,

(3)Un récepteur RAKE, ou « rateau », permet de combiner les versions décalées du signal provenant de différents
trajets multiples, en utilisant plusieurs branches de réception [Haykin 01, p. 549].
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p. 118] :
ν = f

v

c
cos(α) (1.10)

où f est la fréquence du signal et c la vitesse de propagation de l’onde.

Le cas statistique où la répartition des rayons est représentée par la densité de probabilité
de leur angle d’incidence pα(α) a été traité dans [Clarke 68]. Dans le cas simple d’un mobile
se déplaçant à une vitesse constante, la densité de probabilité des écarts Doppler pν(ν) est
donnée par :

pν(ν) =
1√

1−
(

ν
νmax

)2
·
[
pα

(
− arccos

(
ν

νmax

))
+ pα

(
arccos

(
ν

νmax

))]
(1.11)

où νmax correspond à l’écart Doppler maximal donné par :

νmax = f
v

c
(1.12)

Cette densité de probabilité des écarts Doppler théorique peut être reliée au spectre Dop-
pler d’un signal mesuré. En particulier, pour une distribution uniforme des angles d’incidence,
on retrouve une distribution des écarts Doppler proportionnelle au spectre Doppler de Jakes
[Jakes 93, p. 21] :

pν(ν) =
1

π

√
1−

(
ν

νmax

)2
(1.13)

Pour la suite du document, il convient de préciser la distinction entre les concepts de
variabilité temporelle et variabilité spatiale. Les variations spatiales du canal sont dues au
déplacement de l’une au moins des antennes dans un environnement statique. Les variations
temporelles traduisent l’effet de la modification de l’environnement à proximité d’un lien
radio fixe [Hashemi 94a]. Dans un contexte radiomobile, les deux types de variations sont
généralement présentes, mais l’une ou l’autre est considérée comme prépondérante, suivant
la situation. En environnement intérieur, la variation temporelle est principalement le fait du
déplacement de personnes.

Dans les cas de variabilité spatiale et temporelle, les trajets de propagation entre l’émetteur
et le récepteur peuvent apparaître, disparaître ou subir de transformations successives. Dans le
cas d’un canal stationnaire, nous ne considérons que l’élongation — positive ou négative —
des trajets présents. Ces deux situations génèrent donc un effet Doppler.

1.2.2 Représentation du canal de propagation

1.2.2.1 Formulation mathématique

Du fait de la propagation à trajets multiples, le signal reçu s(t) est une superposition de
répliques différemment retardées et atténuées du signal émis e(t) : le canal de propagation
se comporte donc comme un filtre linéaire. Le canal de propagation est ainsi entièrement
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représenté par sa Réponse Impulsionnelle (RI) h(τ), qui correspond à la réponse du canal à
une impulsion de type Dirac. On a alors :

s(t) =
∫ ∞

−∞
e(t− τ)h(τ)dτ (1.14)

Dans la plupart des systèmes de communication radio, le signal émis occupe une bande
de fréquences qui n’est pas centrée en zéro. On peut alors représenter un signal x(t) par son
enveloppe complexe γx(t) telle que :

x(t) = <
{

γx(t)ej2πf0t
}

(1.15)

où <{·} représente la partie réelle d’un nombre complexe et f0 représente une fréquence
dans la bande considérée (4). L’enveloppe complexe γx(t) est également appelée équivalent
en bande de base de x(t).

On peut montrer qu’il y a deux façons d’exprimer le filtre en bande de base heq(t) équi-
valent au filtre en bande réelle h(t) (cf. annexe A) :

heq1(t) =
1
2
γh(t)

heq2(t) = h(t)e−j2πf0t (1.16)

Les trois représentations de la figure 1.12 sont donc équivalentes pour observer l’effet du
canal sur le signal émis. Dans la suite du document et sauf mention contraire, nous traiterons
la réponse impulsionnelle du canal sous la forme de son enveloppe complexe γh(t), que nous
noterons simplement h(t).

h(τ)

heq1(τ) = 1
2γh(τ)

heq2(τ) = h(τ)e−j2πf0τ

-

-

-

-

-

-

e(t)

γe(t)

γe(t)

s(t)

γs(t)

γs(t)

FIG. 1.12 – Représentations équivalentes d’un canal radiomobile statique.

(4)f0 est généralement la fréquence centrale de la bande de fréquences considérée, mais cette condition n’est
pas nécessaire.
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1.2.2.2 Caractérisation des canaux déterministes

La représentation du canal radio sous la forme d’une réponse impulsionnelle h(τ) n’est
valide que dans le cas d’un canal statique. Dans la pratique, l’environnement ou la position
des antennes peuvent être modifiés, de sorte que le canal radio varie avec le temps. La réponse
impulsionnelle h(t, τ) présente alors une double dépendance en temps et en retard. Les entrées
et sorties d’un filtre linéaire peuvent être décrites dans le domaine temporel ou le domaine
fréquentiel. Ceci conduit à quatre fonctions de transfert qui peuvent être utilisées pour décrire
le canal radio [Bello 63]. La figure 1.13 illustre les relations entre ces fonctions.
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FIG. 1.13 – Fonctions de caractérisation d’un canal déterministe. Les flèches représentent
une transformation de Fourier (F) ou une transformation de Fourier inverse (F−1).

La réponse impulsionnelle variant dans le temps

La fonction h(t, τ) est appelée réponse impulsionnelle variant dans le temps, et relie le
signal reçu s(t) au signal émis e(t) suivant l’opération de filtrage suivante :

s(t) =
∫ ∞

−∞
e(t− τ)h(t, τ)dτ (1.17)

Le module de la réponse impulsionnelle permet de distinguer les différents échos en fonc-
tion de leur retard de propagation. L’équation (1.17) fournit donc une représentation physique
du canal comme un continuum de diffuseurs fixes — car présentant un retard constant — et
scintillants — ce qui traduit l’évolution temporelle.
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La réponse bifréquentielle

La fonction H(f, ν) est également appelée fonction de dispersion Doppler en sortie et
permet d’observer le phénomène de décalage Doppler introduit par le canal. Il s’agit de la
fonction duale de la fonction h(t, τ) dans l’espace fréquence - décalage Doppler. Elle relie
donc le spectre du signal reçu S(f) au spectre du signal émis E(f) selon la relation :

S(f) =
∫ ∞

−∞
E(f − ν)H(f − ν, ν)dν (1.18)

Cette représentation considère le spectre du signal de sortie S(f) comme une superposi-
tion de répliques du spectre d’entrée E(f), ayant subit un décalage Doppler et un filtrage.

La fonction de transfert variant dans le temps

Une autre approche de la caractérisation du canal radio consiste à relier le signal temporel
de sortie s(t) au spectre du signal d’entrée E(f) en utilisant la fonction de transfert variant
dans le temps T (f, t) :

s(t) =
∫ ∞

−∞
E(f)T (f, t)ej2πftdf (1.19)

La fonction T (f, t) peut être liée aux fonctions h(t, τ) et H(f, ν) par une simple trans-
formation de Fourier. Lorsque la largeur de bande du canal considéré est suffisamment faible,
la fonction de transfert variant dans le temps peut être directement mesurée à l’aide d’un
analyseur de réseau.

La fonction de dispersion retard-Doppler

Une dernière approche consiste à représenter le canal radio dans l’espace retard - décalage
Doppler. La fonction correspondante permet d’observer simultanément la dispersion intro-
duite par le canal dans les domaines temporel et fréquentiel, d’où sa dénomination : fonction
de dispersion retard-Doppler. La fonction S(τ, ν) lie le signal de sortie s(t) au signal d’entrée
e(t) par la relation suivante :

s(t) =
∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
e(t− τ)S(τ, ν)ej2πνtdνdτ (1.20)

L’équation (1.20) présente le signal de sortie s(t) comme une somme de répliques du signal
d’entrée e(t) ayant subi un retard et un décalage Doppler. La fonction S(τ, ν) peut être liée
aux fonctions h(t, τ) et H(f, ν) par une simple transformation de Fourier.

1.2.2.3 Caractérisation des canaux aléatoires linéaires

Dans la pratique, les fluctuations du canal de propagation sont le fruit de la superposition
d’une multitude de phénomènes difficilement mesurables dans leur globalité. Dès lors, les
variations du canal radio revêtent un caractère aléatoire, et il n’est plus possible de les traiter
de façon déterministe. On caractérise alors le canal de propagation de façon statistique. En
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pratique, les études se limitent généralement à une description du canal au second ordre, par
la connaissance des fonctions d’autocorrélation des fonctions de caractérisation du canal. Ces
fonctions se définissent de la manière suivante :

Rh(t, u; τ, η) = E[h(t, τ)h∗(u, η)] (1.21)

RH(f,m; ν, µ) = E[H(f, ν)H∗(m,µ)] (1.22)

RT (f,m; t, u) = E[T (f, t)T ∗(m, u)] (1.23)

RS(τ, η; ν, µ) = E[S(τ, ν)S∗(η, µ)] (1.24)

où E[·] représente l’espérance mathématique et (·)∗ représente l’opération de conjugaison
complexe.

Ces quatre fonctions d’autocorrélation sont liées entre elles par des doubles transformées
de Fourier selon un schéma similaire aux fonctions de caractérisation du canal (cf. figure
1.13). Les moments d’ordre deux des signaux d’entrée et de sortie du canal s’expriment alors
par :

Rs(t, u) =
∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
e(t− τ)e∗(u− η)Rh(t, u; τ, η)dτdη (1.25)

Res(t, u) =
∫ ∞

−∞
Re(t, u− η)h(u, η)dη (1.26)

Les moments d’ordre un et deux sont suffisants pour une description complète du signal
de sortie s(t) dans le cas d’un signal gaussien.

1.2.2.4 Classification des canaux

La représentation du canal radio aléatoire peut être simplifiée en considérant différentes
hypothèses sur les caractéristiques du canal.

Hypothèse du canal stationnaire au sens large

Un canal est considéré stationnaire au sens large, ou Wide Sense Stationary (WSS), lorsque
sa variation temporelle (ou spatiale) présente les caractéristiques statistiques de stationnarité
faible. La réponse impulsionnelle du canal doit donc posséder une espérance invariante au
cours du temps et une autocorrélation Rh(t, u; τ, η) qui ne dépend de t et u que selon la
différence ξ = t− u. En pratique, cela signifie que les statistiques de fluctuation du canal ne
changent pas sur un court intervalle de temps ξ, ce qui est une hypothèse raisonnable pour
les canaux classiques (intérieur des bâtiments, urbain, etc.). Sous ces conditions, les fonctions
d’autocorrélation de la réponse impulsionnelle et de la fonction de transfert variant dans le
temps s’écrivent :

Rh(t, t + ξ; τ, η) = Rh(ξ; τ, η) (1.27)

RT (f,m; t, t + ξ) = RT (f,m; ξ) (1.28)
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En prenant l’exemple de la double transformée de Fourier entre Rh(t, u; τ, η) et
RS(τ, η; ν, µ), et en appliquant ξ = t− u, on obtient :

RS(τ, η; ν, µ) =
∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
Rh(t, u; τ, η)ej2π(uµ−tν)dtdu

= δ(ν − µ)
∫ ∞

−∞
Rh(ξ; τ, η)e−j2π(ξν)dξ (1.29)

= δ(ν − µ)PS(τ, η; ν)

où le terme PS(τ, η; ν) peut être identifié à une densité spectrale de puissance obtenue à partir
de Rh(ξ; τ, η) par application du théorème de Wiener-Kinchine.

Cette dernière relation indique que le contenu spectral du signal est décorrélé pour diffé-
rents retards Doppler. Physiquement, cela signifie que les échos générant des écarts Doppler
différents sont décorrélés. De la même manière, on peut écrire l’autocorrélation de la réponse
bifréquentielle sous la forme :

RH(f,m; ν, µ) = δ(ν − µ)PH(f,m; ν) (1.30)

Hypothèse du canal à diffuseurs non corrélés

Cette hypothèse, également nommée hypothèse Uncorrelated Scattering (US), consiste à
considérer que les contributions de diffuseurs élémentaires correspondant à des retards diffé-
rents sont décorrélées. Cette condition revient à une hypothèse de stationnarité faible portant
sur le domaine des fréquences. De la même manière que pour l’hypothèse WSS, les fonctions
d’autocorrélation de la réponse bifréquentielle et de la fonction de transfert variant dans le
temps peuvent se simplifier (en notant Ω la différence fréquentielle m− f ) :

RH(f, f + Ω; ν, µ) = RH(Ω; ν, µ) (1.31)

RT (f, f + Ω; t, u) = RT (Ω; t, u) (1.32)

La réponse impulsionnelle variant dans le temps et la fonction de dispersion retard-
Doppler peuvent s’écrire sous la forme de densités spectrales de puissance :

Rh(t, u; τ, η) = δ(η − τ)Ph(t, u; τ) (1.33)

RS(τ, η; ν, µ) = δ(η − τ)PS(τ ; ν, µ) (1.34)

(1.35)

Hypothèse du canal stationnaire au sens large à diffuseurs décorrélés

Un tel canal, également appelé Wide Sense Stationary Uncorrelated Scattering (WSSUS),
regroupe les deux hypothèses WSS et US. Il s’agit de la classe la plus simple de canaux, qui
présente une dispersion décorrélée à la fois dans le domaine des retards et des décalages
Doppler. Dans ce cas, les fonctions d’autocorrélation des quatre fonctions de caractérisation
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du canal se simplifient de la manière suivante :

Rh(t, t + ξ; τ, η) = δ(η − τ)Ph(ξ; τ) (1.36)

RH(f, f + Ω; ν, µ) = δ(ν − µ)PH(Ω; ν) (1.37)

RT (f, f + Ω; t, t + ξ) = RT (Ω; ξ) (1.38)

RS(τ, η; ν, µ) = δ(η − τ)δ(ν − µ)PS(τ ; ν) (1.39)

La figure 1.14 présente les transformations de Fourier simples qui lient les différentes
fonctions de corrélation dans le cas d’un canal WSSUS.
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FIG. 1.14 – Fonctions de corrélation d’un canal aléatoire WSSUS.

Deux des fonctions obtenues présentent un intérêt particulier. La fonction PS(τ ; ν) est
appelée fonction de diffusion, ou scattering function. Elle peut être interprétée physiquement
comme donnant le spectre Doppler des trajets radioélectriques en fonction du retard de pro-
pagation.

Pour des signaux ergodiques, la fonction Ph(ξ; τ) peut s’écrire :

Ph(ξ; τ) = E[h(t + ξ, τ)h∗(t, τ)]

= lim
T→∞

1
T

∫ T
2

−T
2

h(t + ξ, τ)h∗(t, τ)dt (1.40)

Ainsi, la grandeur Ph(0, τ) correspond à la moyenne temporelle de la puissance de la
réponse impulsionnelle. Elle est appelée profil puissance-retard, ou Power Delay Profile (PDP).

En pratique, on suppose généralement que les canaux radio que nous observons suivent
l’hypothèse WSSUS. Lors de mesures du canal radio, il est parfois nécessaire de s’en assurer.
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Une discussion approfondie de la validation de cette hypothèse à partir de mesures expéri-
mentales a été publiée dans [Bultitude 02]. En particulier, la méthode RUN se base sur des
estimations de la variance du processus sur des sous-intervalles successifs [Bendat 66].

1.2.3 Paramètres de caractérisation du canal

Pour connaître les caractéristiques d’un canal de propagation, on analyse un ensemble
de réponses impulsionnelles ou de fonctions de transfert mesurées. Cette partie présente un
certain nombre de paramètres qui décrivent des aspects différents du canal. Pour les calculer,
on se place généralement sous l’hypothèse WSSUS. D’autre part, comme il est impossible
d’accéder dans la pratique à un ensemble de réalisations statistiques du canal, on suppose
l’ergodicité des fonctions caractéristiques. Ainsi, il est par exemple possible de remplacer
l’espérance par une moyenne temporelle (ou spatiale) sur une succession de mesures.

1.2.3.1 Sélectivité fréquentielle

La sélectivité fréquentielle est caractérisée par la présence de trajets multiples, particuliè-
rement visibles sur la réponse impulsionnelle du canal. La répartition de puissance en fonction
du retard est donnée par le PDP, défini par l’équation (1.40). Pour éliminer les effets locaux
des fluctuations rapides du canal, on calcule le PDP à partir de M réponses impulsionnelles
mesurées successivement sur un trajet de l’ordre de 20 à 40 longueurs d’ondes [Lee 85]. Il
faut toutefois s’assurer que l’hypothèse de stationnarité reste valide.

Ph(0, τ) =
1
M

M∑
m=1

|h(tm, τ)|2 (1.41)

Dispersion des retards

La dispersion des retards τRMS représente l’écart-type du PDP. On la calcule de la manière
suivante :

τRMS =

√∫∞
−∞(τ − τm)2Ph(0, τ)dτ∫∞

−∞ Ph(0, τ)dτ
(1.42)

où τm représente le retard moyen défini par :

τm =

∫∞
−∞ τPh(0, τ)dτ∫∞
−∞ Ph(0, τ)dτ

(1.43)

Bande de cohérence

La dispersion des retards est un paramètre significatif pour l’analyse du risque d’interfé-
rence inter-symboles. Elle se caractérise également par une corrélation plus ou moins impor-
tante entre les différentes composantes spectrales dans le domaine fréquentiel. Pour quantifier
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cette dépendance fréquentielle, on définit la bande de cohérence à n% à partir de l’autocorré-
lation de la fonction de transfert du canal RT (Ω, ξ) :

Bc,n% = min
{

Ω :
∣∣∣∣RT (Ω, 0)
RT (0, 0)

∣∣∣∣ = n

100

}
(1.44)

La fonction RT (Ω, 0) est appelée fonction de corrélation en fréquence et s’obtient par une
transformée de Fourier du PDP Ph(0, τ). La bande de cohérence est donc l’écart de fréquences
à partir duquel la fonction d’autocorrélation en fréquence franchit un seuil donné. On utilise
généralement des seuils à 90% et à 50% [Barbot 95].
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FIG. 1.15 – Profil puissance-retard illustrant la fenêtre des retards et l’intervalle des
retards.

Fenêtre et intervalle des retards

Deux autres paramètres sont également utilisés pour donner une idée plus juste de l’éta-
lement du PDP [COST-207 89]. La fenêtre des retards à q% est la durée de la portion centrale
du PDP contenant q% de l’énergie totale. Selon les retards définis sur la figure 1.15, la fenêtre
des retards est donnée par :

Wq% = (τ4 − τ2)q% (1.45)

Les retards τ4 et τ2 sont définis par :∫ τ4

τ2

Ph(0, τ)dτ =
q

100

∫ τ5

τ0

Ph(0, τ)dτ (1.46)

et l’énergie se trouvant à l’extérieur de la fenêtre est divisée en deux parties égales. Les retards
τ0 et τ5 sont les retards pour lesquels le signal franchit un niveau de bruit donné.
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L’intervalle des retards à p dB est la différence entre la valeur du retard pour laquelle la
fonction Ph(0, τ) passe pour la dernière fois un seuil fixé à p dB en dessous de son maximum,
et le retard pour lequel elle le dépasse pour la première fois. Selon les définitions représentées
sur la figure 1.15, l’intervalle des retards s’exprime de la façon suivante :

Ip = (τ3 − τ1)p (1.47)

Coefficients de décroissance exponentielle

Plusieurs analyses du canal de propagation radio UWB s’accordent sur une représentation
de la réponse impulsionnelle sous la forme d’une somme discrète de contributions indivi-
duelles. Chaque contribution, appelée rayon, correspond à un trajet de propagation et possède
un retard et une amplitude complexe distincts. Cette représentation est fréquemment ren-
contrée pour les canaux large bande [Hashemi 93]. Afin de rendre compte de la présence
éventuelle de groupes de rayons, appelés clusters, nous utiliserons le formalisme de Saleh et
Valenzuela pour représenter cette réponse impulsionnelle discrète [Saleh 87] :

h(t, τ) =
L(t)∑
l=1

Kl(t)∑
k=1

βk,l(t)ejθk,l(t)δ(τ − Tl(t)− τk,l(t)) (1.48)

où l’on note L(t) le nombre de clusters, Kl(t) le nombre de rayons dans le le cluster, et
Tl(t) l’instant d’arrivée du le cluster. Les paramètres βk,l(t), θk,l(t) et τk,l(t) représentent
l’amplitude, la phase et l’instant d’arrivée associés au ke rayon à l’intérieur du le cluster.
Tous ces paramètres varient théoriquement au cours du temps. En définissant le PDP à partir
d’une série de mesures selon l’équation (1.41), et en supposant que le retard associé à chaque
rayon varie peu lors des mesures, on obtient :

Ph(0, τ) =
L∑

l=1

Kl∑
k=1

β2
k,lδ(τ − Tl − τk,l) (1.49)

Comme le montre la figure 1.16, l’amplitude des rayons du PDP suit généralement une
décroissance proche d’une fonction exponentielle. Cette décroissance exponentielle s’observe
à la fois au niveau des clusters et des rayons à l’intérieur de chaque cluster. On définit alors
les coefficients de décroissance exponentielle inter- et intra-cluster, notés respectivement Γ et
γ, tels que l’amplitude des différents rayons observe la loi suivante :

β2
k,l = β2

1,1e
−Tl−T1

Γ e
−

τk,l
γ (1.50)

Ces coefficients s’obtiennent par régression linéaire sur le PDP exprimé en dB.

Taux d’arrivée des clusters et des rayons

Sans connaissance précise de l’environnement, on considère que les instants d’arrivée de
rayons représentent des événements indépendants et que le nombre de ces événements ne dé-
pend que de la durée de l’observation. Par définition, on peut donc raisonnablement considérer
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FIG. 1.16 – Profil puissance-retard selon le formalisme de Saleh et Valenzuela.

l’arrivée de rayons — ou de clusters — comme un processus de Poisson. Le formalisme de
Saleh et Valenzuela propose donc que les probabilités d’arrivée d’un nouveau cluster ou d’un
nouveau rayon suivent une loi exponentielle, de paramètres respectifs Λ et λ. Les paramètres
Λ et λ sont appelés respectivement taux d’arrivée de clusters et de rayons, et les valeurs 1

Λ et
1
λ représentent les durées moyennes entre deux clusters ou deux rayons. Ces paramètres sont
estimés à partir de la distribution des durées inter-clusters et inter-rayons.

1.2.3.2 Variabilité lente

Exprimée en dB, l’équation (1.8) correspondant à la formule de Friis pour la propagation
en espace libre devient :

PL(f, d) = 20 log
(

4πfd

c

)
−GT (f)−GR(f) (1.51)

où PL(f, d) représente le rapport entre la puissance émise et la puissance reçue.

Les variations lentes du canal de propagation sont principalement dues aux pertes de puis-
sance par propagation et aux mécanismes de masquage. Pour un canal réel, afin de caractériser
la dépendance en fréquence et en distance des pertes par propagation, on approche le para-
mètre PL(f, d) par la fonction suivante :

PL(f, d) = PL(f0, d0) + 10Nf log
(

f

f0

)
+ 10Nd log

(
d

d0

)
+ S(f, d) (1.52)

où f0 et d0 correspondent à une fréquence et à une distance arbitraires (5). Nf et Nd sont
appelés coefficients de pertes par propagation en fréquence et en distance. Le paramètre Nd

tient compte des interactions de l’environnement comme la transmission ou l’effet de guidage

(5)On peut utiliser la fréquence centrale de la bande considérée pour f0, et d0 est généralement fixé à 1 m.
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d’onde, et peut donc sensiblement s’éloigner de sa valeur théorique Nd = 2. Le paramètre
Nf traduit la dépendance fréquentielle des phénomènes de propagation et inclut également
les variations de l’aire effective d’une antenne isotrope idéale. Si on considère le canal de
propagation excluant les antennes en situation de visibilité, ce paramètre doit donc se rappro-
cher de sa valeur théorique Nf = 2. Certains auteurs considèrent les antennes comme partie
intégrante du canal de propagation ; dans ce cas, des variations additionnelles du paramètre
Nf peuvent être observées, liées au gain des antennes de mesure. Enfin, S(f, d) traduit les
variations lentes du canal de propagation. Les paramètres Nf et Nd étant calculés par régres-
sion linéaire, la variable S(f, d) possède une moyenne nulle. Cette variable exprimée en dB
est souvent considérée gaussienne, et on la caractérise par son écart-type σS .

Pour la dérivation du paramètre Nf , on introduit la fonction de transfert en puissance
PT (f), homologue du PDP Ph(0, τ) dans le domaine des fréquences. Elle correspond à la puis-
sance moyenne reçue en fonction de la fréquence pour un ensemble de fonctions de transfert
mesurées localement, soit :

PT (f) =
1
M

M∑
m=1

|T (f, tm)|2 (1.53)

1.2.3.3 Évanouissements rapides

Les évanouissements rapides du canal de propagation se caractérisent par les fluctuations
d’amplitude du signal reçu. Elles peuvent être estimées à partir d’un signal à bande étroite ou
pour un retard donné dans le cas d’un signal à bande large. Mathématiquement, on cherche
donc à connaître la loi statistique de la variable aléatoire |h(t, τ)| pour τ fixé. Dans, la pra-
tique, on étudie un ensemble d’échantillons |h(tm, τ)| provenant de M mesures réalisées sur
des positions proches (ou dans un environnement variant dans le temps), en s’assurant que la
condition de stationnarité du canal est respectée. Les lois de distribution les plus fréquemment
rencontrées incluent les lois de Rayleigh, Rice, Nakagami, Weibull, et la loi log-normale (cf.
annexe B). Pour sélectionner une distribution théorique, nous utilisons un test d’adéquation,
comme le test de Kolmogorov-Smirnov (cf. annexe B.2).

Des outils existent également pour caractériser le comportement temporel d’un signal.
Une première métrique consiste à comptabiliser la fréquence avec laquelle l’amplitude du
signal passe sous un seuil donné. Il s’agit du taux d’évanouissement, ou level crossing rate.
D’autre part, la durée moyenne des évanouissements, ou average fade duration, est un esti-
mateur du temps pendant lequel l’amplitude du signal reste sous un certain seuil [Parsons 00].

1.2.3.4 Analyse spectrale

Un autre moyen de caractériser les variations temporelles du canal est l’étude du spectre
Doppler pour les trajets principaux de la réponse impulsionnelle. Ces spectres sont obser-
vables sur la fonction de diffusion PS(τ, ν). Pour caractériser la rapidité des variations du
canal indépendamment du retard, on utilise le spectre Doppler moyen défini par :

PH(0, ν) =
∫ ∞

−∞
PS(τ, ν)dτ (1.54)
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Comme dans le cas du PDP, on peut alors définir la dispersion Doppler par :

νRMS =

√∫∞
−∞(ν − νm)2PH(0, ν)dν∫∞

−∞ PH(0, ν)dν
(1.55)

où νm représente l’écart Doppler moyen défini par :

νm =

∫∞
−∞ νPH(0, ν)dν∫∞
−∞ PH(0, ν)dν

(1.56)

Comme nous l’avons vu (section 1.2.1.3), le spectre Doppler est étroitement lié à la di-
rection d’arrivée des différents trajets multiples. Des paramètres tels que le spectre angu-
laire peuvent être utilisés pour caractériser les directions de départ et d’arrivée du signal, qui
prennent une importance particulière pour les applications de type MIMO [Cosquer 04].

1.3 Modèles de canal radio UWB

Le développement de futurs systèmes de communication basés sur la technologie UWB

nécessite une parfaite connaissance de tous leurs éléments constitutifs. En particulier, le canal
de propagation impose des limites fondamentales aux performances de ces systèmes en termes
de portée et de débit. Les choix de modulation, ainsi que les techniques d’émission et les
stratégies de réception du signal UWB dépendent largement du comportement du canal de
propagation dans les environnements d’utilisation potentielle.

Afin de réaliser des simulations du système complet, et de dimensionner ces systèmes de
façon optimale, les concepteurs ont recours à des modèles de canal. Ces modèles s’efforcent
de répondre à un double objectif : celui de reproduire le comportement du canal radio de la
façon la plus réaliste possible, tout en respectant une contrainte de complexité maîtrisée, afin
de permettre les études et les simulations en un temps raisonnable. Il n’y a donc pas un seul
modèle de canal pour un environnement donné, mais plusieurs modèles possibles, qui dé-
pendent des phénomènes que l’on souhaite reproduire en simulation. Ainsi, certains modèles
s’intéressent uniquement à l’affaiblissement en puissance, tandis que d’autres s’attacheront à
reproduire les effets de fluctuations rapides ou les directions d’arrivée du signal, par exemple.

Dans cette section, nous présentons les principaux modèles de canal UWB présents dans
la littérature, en détaillant leurs spécificités et leurs limites. Nous ferons la distinction entre
deux types de modèles [Sizun 05]. Les modèles statistiques reproduisent un comportement
probable du canal de propagation dans un type d’environnement donné. Ils se basent sur un
grand nombre de mesures, à partir desquelles chaque paramètre du modèle est défini par une
loi statistique. Ces modèles permettent une génération pratique de différentes réalisations de
réponses impulsionnelles, mais il n’existe pas toujours un consensus scientifique sur les lois
à adopter. Les modèles déterministes reproduisent les propriétés du canal de propagation à
une position donnée d’un environnement connu. La plupart de ces modèles sont basés sur des
méthodes asymptotiques qui nécessitent l’enregistrement de l’environnement dans une base
de données, et des outils de tracé ou lancer de rayons. Moyennant une bonne modélisation des
phénomènes de propagation élémentaires (réflexion, diffraction, etc.), les réponses impulsion-
nelles obtenues sont très réalistes. Les principales contraintes de ce type de modèle résident



1.3 MODÈLES DE CANAL RADIO UWB 37

dans leur temps de calcul et la nécessité de décrire l’environnement considéré de façon dé-
taillée. Le choix entre ces deux types de modèles dépend donc des besoins de simulation et
de conception.

1.3.1 Modèle Cassioli-Win-Molisch

Le modèle Cassioli-Win-Molisch [Cassioli 02] est le fruit d’un travail conjoint entre les
universités de Rome, Tor Vergata (Italie), de Vienne (Autriche), et du laboratoire UltRaLab,
de l’université de Californie du Sud (États-Unis). Il s’agit de l’un des premiers modèles statis-
tiques décrivant le canal de propagation UWB. Malgré ses limitations, il reste donc fréquem-
ment cité dans les études sur l’UWB. Ce modèle est basé sur une série de mesures réalisées par
le laboratoire UltRaLab en environnement de bureau, sur une bande de fréquences de 1 GHz
environ [Win 97b]. Un total de 686 réponses impulsionnelles ont été utilisées (14 positions de
l’antenne de réception ont été sélectionnées, avec pour chaque position, 49 mesures réparties
sur une surface de 1 m2 environ).

Le modèle Cassioli-Win-Molisch se base sur une discrétisation de l’échelle des retards
avec un incrément ∆τ de 2 ns. Toute la puissance de la réponse impulsionnelle contenue entre
les retards k∆τ et (k + 1)∆τ est intégrée, et on considère donc qu’un rayon est présent pour
chaque retard k∆τ . Ceci correspond à un taux d’arrivée des rayons λ = 1

∆τ . La puissance de
chaque rayon suit une décroissance exponentielle, mais un seul cluster est observé. En suivant
le formalisme de Saleh et Valenzuela (cf. section 1.2.3.1), le modèle de PDP peut donc s’écrire
sous la forme :

Ph(0, τ) =
K∑

k=1

β2
kδ(τ − d

c
− (k − 1)∆τ) (1.57)

où d indique la distance entre l’émetteur et le récepteur.

La décroissance exponentielle du PDP est caractérisée par le coefficient γ (cf. équation
(1.50)), mais le modèle introduit un coefficient supplémentaire r pour tenir compte d’une
atténuation significative entre le 1er et le 2e rayon.

Les pertes par propagation sont caractérisées en fonction de la distance selon une loi en
double pente :

PL(d) =

PL(d0) + 20.4 log
(

d
d0

)
+ S(d) d ≤ 11 m

PL(d0)− 56 + 74 log
(

d
d0

)
+ S(d) d > 11 m

(1.58)

Enfin, les évanouissements rapides liés aux déplacements de l’antenne sont caractérisés
par une distribution de l’amplitude des rayons suivant une loi de Nakagami (cf. annexe B.1.3).
Le paramètre m de cette loi diminue avec le retard pour s’approcher de 1 pour les derniers
rayons du PDP, où l’amplitude des rayons suit une loi de Rayleigh.

Ce modèle apporte une description précise et reproductible des mesures réalisées. Ses
principales limitations résident dans le faible nombre de mesures sur lesquelles se base l’étude
statistique, et sur la bande de fréquences réduite.
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1.3.2 Modèles IEEE 802.15

Dans le but de fournir un modèle de canal unique pour tester les différentes propositions
de systèmes UWB lors des débats de normalisation, le groupe de travail IEEE 802.15 a réalisé
plusieurs appels à contribution auprès des universitaires et des industriels. Deux modèles sta-
tistiques ont ainsi été définis, l’un pour les applications courte portée, haut débit en intérieur
(modèle IEEE 802.15.3a), et l’autre pour les applications à plus longue portée en intérieur et
extérieur (modèle IEEE 802.15.4a). Ces modèles sont brièvement présentés dans les sections
suivantes.

1.3.2.1 Modèle IEEE 802.15.3a

Le modèle IEEE 802.15.3a [Foerster 03a, Molisch 03] a été développé à partir d’une
dizaine de contributions, qui s’appuient toutes sur des mesures expérimentales dis-
tinctes, réalisées en environnement intérieur résidentiel ou de bureau [Ghassemzadeh 02a,
Pendergrass 02, Foerster 03b, Hovinen 03, Kunisch 02b, Ghassemzadeh 02b, Cassioli 02,
Cramer 02, Siwiak 02].

Pour rendre compte du phénomène de regroupement des rayons en clusters observé dans
plusieurs campagnes de mesures, le modèle se base sur le formalisme de Saleh et Valenzuela
(cf. équation (1.48)). Des paramètres sont fournis pour caractériser les taux d’arrivée des
clusters Λ et des rayons λ, ainsi que les coefficients de décroissance exponentielle inter- et
intra-clusters (Γ et γ). Quatre jeux de paramètres sont fournis pour modéliser quatre types de
canaux :

- le modèle de canal CM 1 correspond à une distance de 0 à 4 m en situation LOS ;
- le modèle de canal CM 2 correspond à une distance de 0 à 4 m en situation NLOS ;
- le modèle de canal CM 3 correspond à une distance de 4 à 10 m en situation NLOS ;
- le modèle de canal CM 4 correspond à une situation NLOS avec une importante disper-

sion des retards τRMS = 25 ns.
Concernant l’atténuation du canal, le modèle IEEE 802.15.3a propose une approche théo-

rique en utilisant un coefficient de pertes par propagation Nd = 2 pour la situation LOS, ce qui
équivaut à une propagation en espace libre. La situation NLOS n’est pas traitée.

Enfin, les fluctuations d’amplitude des rayons sont modélisées par une loi log-normale (cf.
annexe B.1.6), et un coefficient aléatoire d’inversion est introduit pour simuler les inversions
de phase des rayons de la réponse impulsionnelle dues aux réflexions.

Ce modèle assez complet a le mérite d’être une référence pour les études de systèmes
UWB. Il s’applique dans les environnements intérieurs à courte portée. Cependant, la modé-
lisation des pertes par propagation n’est pas traitée. On peut enfin regretter que les mesures
ayant servi à la calibration du modèle [Pendergrass 02, Cheung 02] soient limitées à 6 GHz
de bande au plus (2 GHz pour les modèles CM 1 et CM 2).

1.3.2.2 Modèle IEEE 802.15.4a

Afin de s’adapter à un plus grand nombre d’applications potentielles, le groupe de travail
IEEE 802.15.4a a proposé un modèle élargi à la fois en fréquences et en types d’environnement



1.3 MODÈLES DE CANAL RADIO UWB 39

[Molisch 04]. Les applications visées sont de type bas débit (de 1 kbit/s à quelques Mbit/s),
dans des environnements intérieurs (résidentiel et de bureau), extérieurs, mais aussi industriels
(usines, etc.) et corporels (pour les applications WBAN). Deux bandes de fréquences UWB sont
considérées : 2 à 10 GHz et 0,1 à 1 GHz. Nous présentons le modèle correspondant à la
première bande de fréquences.

La forme générale de ce modèle statistique reprend celle du modèle IEEE 802.15.3a (cf.
équation 1.48). On peut cependant noter quelques différences sur la forme de la réponse im-
pulsionnelle :

- La phase θk,l de chaque rayon ne prend plus uniquement les valeurs 0 ou π, mais est
distribuée uniformément entre 0 et 2π. Ce modèle reproduit ainsi l’enveloppe complexe
de la réponse impulsionnelle en bande de base.

- L’arrivée des rayons suit une loi mixte composée de deux processus de Poisson. Le
modèle propose donc deux taux d’arrivée des rayons λ1 et λ2, ainsi qu’un paramètre de
mixité.

- Enfin, la décroissance exponentielle de chaque cluster augmente avec le retard. On a
donc une dépendance du coefficient de décroissance exponentielle intra-cluster du type :

γl = kγTl + γ0 (1.59)

où Tl représente l’instant d’arrivée du le cluster, et kγ décrit l’augmentation du coefficient γl

avec le retard.

La différence majeure du modèle IEEE 802.15.4a par rapport au modèle IEEE 802.15.3a
réside dans la prise en compte d’une modélisation réaliste des pertes par propagation, à la fois
en distance et en fréquence. Le modèle proposé se veut indépendant des antennes utilisées.
Moyennant un changement de variables, il peut être exprimé sous la forme donnée par l’équa-
tion (1.52), et les valeurs des paramètres équivalents aux paramètres Nf , Nd, PL(f0, d0) et
σS sont fournies.

Enfin, les variations petite-échelle de l’amplitude des rayons sont modélisées par une loi
de Nakagami (cf. annexe B.1.3). Comme pour le modèle Cassioli-Win-Molisch, la valeur du
paramètre m est fonction du retard.

Ce modèle présente l’avantage d’être très complet, au prix d’une complexité accrue. Plu-
sieurs jeux de paramètres sont fournis, basés sur des mesures expérimentales pour chaque
environnement : résidentiel [Chong 04b], bureautique [Balakrishnan 04a, Schuster 04], indus-
triel [Karedal 04b], et extérieur [Balakrishnan 04a, Keignart 04]. Une revue des résultats de
la littérature complète ces campagnes de mesures. Il faut toutefois noter que les mesures réa-
lisées dans les environnements de bureau et en extérieur ont couvert des bandes de fréquences
limitées à 3 ou 6 GHz. D’autre part, bien que le modèle final ne tienne pas compte des an-
tennes, les paramètres sont obtenus à partir de mesures où les effets potentiels de l’antenne ne
sont pas compensés.

1.3.3 Approche fréquentielle

Bien que la plupart des efforts de recherche pour la modélisation du canal de propagation
UWB se concentrent sur une approche temporelle, où l’on cherche à reproduire la réponse
impulsionnelle du canal, d’autres approches sont possibles. À titre d’exemple, on peut citer
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le modèle fréquentiel proposé par les scientifiques du laboratoire AT&T Research Laboratory
et de l’institut MIT [Ghassemzadeh 04]. Ce modèle est construit à partir d’une campagne de
mesures intensive réalisée dans 23 maisons d’habitation.

Le concept principal de ce modèle est de reproduire la fonction de transfert T (f, t) du
canal de façon statistique. De même que pour l’approche temporelle, chaque paramètre peut
être décrit par une loi statistique. L’intérêt de l’approche fréquentielle est la possibilité de
décrire les composantes de la fonction de transfert de façon régressive. Le modèle peut alors
prendre la forme d’un filtre à réponse impulsionnelle infinie, ce qui peut être représenté ma-
thématiquement par :

T (fi, t) + a1T (fi−1, t) + a2T (fi−2, t) = ni (1.60)

où ni représente le bruit blanc gaussien d’entrée. Le modèle peut dès lors être représenté par
cinq variables : les paramètres a1 et a2, les conditions d’entrée T (f1, t) et T (f2, t), et l’écart-
type du bruit gaussien σn. Chacun de ces paramètres est ensuite décrit de façon statistique en
fonction de la distance. Le modèle est complété par une loi d’affaiblissement en puissance.

D’autres propositions ont été faites concernant la modélisation du canal UWB dans le
domaine fréquentiel, comme la méthode de Prony utilisée par l’Institut Polytechnique de
Virginie (États-Unis) [Licul 03]. L’intérêt d’un tel modèle fréquentiel réside dans sa faible
complexité : peu de paramètres suffisent pour le décrire. Cependant, l’accès aux paramètres
classiques de caractérisation du canal, comme la forme du PDP ou la dispersion des retards,
n’est pas direct, ce qui rend difficile la comparaison des deux méthodes.

1.3.4 Un exemple de modèle déterministe

Une approche de modélisation alternative consiste à reproduire la réponse impulsionnelle
observée à une position précise d’un environnement donné. L’INSA de Rennes (France) pro-
pose un modèle de ce type, combinant la théorie uniforme de la diffraction avec des outils de
tracé de rayons [Uguen 02, Tchoffo-Talom 04]. Cet outil permet la génération du signal reçu
de façon réaliste, en tenant compte de la forme de l’impulsion émise, des antennes d’émis-
sion et de réception, des composantes de l’environnement (murs, ameublement, etc.) et des
phénomènes élémentaires de propagation.

La principale contrainte de ce type de modélisation réside dans son important temps de
calcul, qui est directement lié au nombre de trajets multiples considérés, et à la finesse de
description de l’environnement. Un compromis doit donc être trouvé entre temps de calcul
et précision du résultat. D’autre part, chaque phénomène élémentaire, comme la réflexion
ou la transmission à travers un mur, doit être modélisé de façon très précise. Des mesures
spécifiques sont menées pour observer ces phénomènes localement.

Pour obtenir des caractéristiques moyennes à utiliser lors de simulations système, un
grand nombre de simulations peuvent être lancées. On obtient ainsi un jeu de mesures vir-
tuelles à partir desquelles ont peut déduire les paramètres caractéristiques, comme la disper-
sion des retards ou l’affaiblissement en puissance. Les simulations menées par l’INSA ont
montré une bonne adéquation entre les techniques statistiques et déterministes pour ces deux
paramètres.
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D’autres exemples de modélisation déterministe du canal UWB à base de lancer ou tracé de
rayons ont également été proposés par les entreprises Siradel (France) [Lostanlen 04], Micro-
soft (Chine) [Yao 03] et NEC Corporation (Japon) [Sugahara 04]. L’université de Floride cen-
trale (États-Unis) a proposé un modèle déterministe utilisant la méthode FDTD [Schiavone 02].

On peut enfin noter qu’il existe des modèles hybrides entre la modélisation statistique et
déterministe. Ainsi, l’institut IMST (6) propose une modélisation statistique du PDP en situa-
tion LOS, capable de reproduire des variations spatiales cohérentes [Kunisch 03b]. Ce modèle
est proche du modèle IEEE 802.15.3a, mais le retard associé à chaque cluster est défini par
un tracé de rayons très simple tenant compte des six murs de la pièce considérée. On ob-
serve donc une progression linéaire des clusters lorsque l’antenne de réception se déplace.
Ce modèle UWB à variation spatiale s’apparente aux travaux menés par l’université de Kassel
(Allemagne) pour le canal large bande [Layer 98].

1.4 Conclusion

Les principales caractéristiques de l’UWB justifient l’engouement de la communauté
scientifique pour cette récente technique d’accès radio. Son très large support spectral lui per-
met en effet de proposer des débits élevés, jusqu’à plusieurs centaines de Mbit/s. Parmi ses
autres avantages, on peut compter sa grande robustesse aux évanouissements rapides dus aux
trajets multiples et une transmission possible sans porteuse, ce qui simplifie l’architecture des
systèmes radio. Afin de permettre la coexistence de l’UWB et des technologies radio à bande
plus étroite, un cadre légal d’émission est actuellement mis au point, tant aux États-Unis qu’en
Asie ou en Europe.

L’intérêt du milieu industriel pour l’UWB se matérialise par un débat animé à propos de
sa mise en oeuvre technique. Deux solutions émergentes, l’étalement de spectre UWB et la
modulation OFDM sur bandes multiples, sont actuellement proposées en normalisation. Pour
la mise au point de tels systèmes, une bonne connaissance du canal radio UWB est primordiale.
La propagation par trajets multiples s’apparente en effet à un filtre, qui apporte une distorsion
et une variation temporelle au signal transmis. Pour caractériser ces phénomènes, on cherche
généralement à modéliser les pertes par propagation en fréquence et en distance, la forme de
la réponse impulsionnelle du canal et sa variation en termes d’évanouissements rapides.

Plusieurs modèles ont été présentés dans la littérature pour caractériser le canal de pro-
pagation UWB. On distingue les modèles statistiques, basés sur un grand nombre de mesures
expérimentales, et les modèles déterministes, qui reproduisent les phénomènes de propaga-
tion dans un environnement prédéterminé. Les modèles existants ont le mérite d’apporter une
base commune pour la simulation des systèmes de communication UWB. Cependant, certaines
questions restent en suspend. D’une part, aucune des mesures utilisées pour calibrer les mo-
dèles statistiques présentés ne couvre la globalité de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz définie
par la FCC. Ainsi, ces modèles ne présentent pas l’effet de la fréquence sur leurs paramètres,
pour des systèmes fonctionnant sur des bandes partielles par exemple. D’autre part, la va-
riabilité du canal de propagation n’a pas encore été étudiée en détail. Si le déplacement des
antennes est pris en compte par certains modèles, les fluctuations de l’environnement, comme
une personne mobile par exemple, ne sont pas étudiées. Dans la suite de ce document, nous

(6)Institut für Mobil- und Satellitenfunktechnik, Kamp-Linfort, Allemagne.
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présentons un travail de caractérisation et de modélisation du canal de propagation UWB, en
nous efforçant de répondre à ces différentes questions.



Chapitre 2

Sondage du canal radio UWB

La caractérisation expérimentale du canal radio nécessite l’analyse d’un grand nombre de
mesures de propagation. Dans le but de réaliser une campagne de mesures, un certain nombre
de techniques de sondage différentes sont disponibles [Guillouard 99]. Le choix de la méthode
dépend de l’environnement de mesure, de la bande de fréquences sondée et des contraintes
de rapidité d’acquisition. Le cas du canal UWB pose des problématiques particulières, qui
sont décrites dans ce chapitre. Les différentes méthodes de sondage du canal large bande sont
ensuite exposées, en faisant la distinction entre les techniques fréquentielles et temporelles.
Pour notre expérimentation de propagation, nous décrivons l’équipement sélectionné, capable
de mesurer le canal UWB statique dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz.

Afin d’observer plus en détail les fluctuations du canal UWB, il est nécessaire de déployer
une technique de mesure temps réel. Dans ce but, une technique de sondage innovante a été
mise au point, exploitant les performances d’un sondeur SIMO large bande. La réalisation et
la validation de cet équipement sont décrites dans la deuxième partie du chapitre.

La troisième partie du chapitre répertorie les campagnes de mesures du canal UWB les plus
significatives rapportées dans la littérature. Pour chaque expérimentation, l’équipement et les
conditions de mesure sont décrits, ce qui permet une discussion sur les besoins non couverts
par les campagnes réalisées.

2.1 Problématiques de mesure en contexte UWB

Le sondage de canal a pour but de mesurer la réponse impulsionnelle h(t, τ) qui lie le
signal reçu s(t) au signal émis e(t) par une opération de filtrage (cf. équation (1.14)). De
telles mesures caractérisent à la fois la sélectivité fréquentielle et la variabilité temporelle du
canal. Dans la pratique, il n’existe pas d’opération de déconvolution permettant de retrouver
la réponse impulsionnelle à partir de signaux e(t) et s(t) arbitraires. Un certain nombre de
techniques utilisant des signaux d’excitation e(t) spécifiques peuvent cependant être mises en
œuvre, et la réponse impulsionnelle est alors déterminée par un traitement sur les signaux e(t)
et s(t). Le signal d’excitation doit présenter des propriétés adaptées à la méthode de calcul de
la réponse impulsionnelle.

Les principales caractéristiques d’un sondeur large bande sont les suivantes :

43
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FIG. 2.1 – Résolution temporelle d’un sondeur large bande.

Bande d’analyse : La bande d’analyse correspond à la bande de fréquences sur laquelle est
estimée la réponse impulsionnelle. Elle correspond généralement à la largeur de bande
du signal de sondage émis. La mesure du canal de propagation sur des largeurs de bande
de l’ordre de la centaine de MHz est assez bien maîtrisée pour les sondeurs actuels
[Guillouard 99]. Dans le cas des signaux UWB, la largeur de bande de plusieurs GHz
peut représenter un verrou pour la mesure du canal.

Résolution temporelle : La résolution temporelle caractérise la capacité du sondeur à distin-
guer deux trajets dont les retards sont très proches. La réponse impulsionnelle estimée
par le sondeur correspond à une convolution entre la réponse impulsionnelle du canal de
propagation sur une bande infinie et la réponse impulsionnelle du sondeur sur la bande
analysée (cf. figure 2.1). Celle-ci peut être obtenue en reliant directement l’émetteur au
récepteur par un câble. On définit généralement la résolution temporelle comme la moi-
tié de la largeur du pic de la réponse impulsionnelle du sondeur. Par approximation, on
la considère souvent comme l’inverse de la bande d’analyse. Pour éviter le masquage
de trajets par les lobes secondaires de la réponse impulsionnelle du sondeur, une fenêtre
de pondération peut être appliquée [Harris 78]. Son choix résulte d’un compromis entre
la puissance des lobes secondaires et la largeur du lobe principal.

Décalage Doppler maximal : Lorsque le canal de propagation varie au cours du temps, il
est possible de mesurer sa dispersion fréquentielle en étudiant son spectre Doppler (cf.
section 1.2.3.4). Pour cela, il est nécessaire de pouvoir déterminer deux réponses impul-
sionnelles successives très rapidement. On définit le temps de répétition de la mesure
∆T (mes) comme la durée séparant deux mesures successives du canal. Elle comprend
la durée d’acquisition de la mesure t(mes) et éventuellement le temps de traitement
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et de stockage. Il est alors possible de mesurer un décalage Doppler absolu maximal
ν

(mes)
max = 1

2∆T (mes) . Il faut toutefois noter que lors de la mesure d’une réponse impul-
sionnelle, le canal doit être considéré comme statique. Un sondeur capable de mesurer
le canal variant dans le temps doit donc présenter une durée d’acquisition t(mes) très
faible.

Dynamique et longueur de la réponse impulsionnelle : La dynamique de la réponse im-
pulsionnelle correspond au rapport de puissance entre le maximum de la réponse impul-
sionnelle et le niveau de bruit. Une forte dynamique permet de détecter des trajets forte-
ment atténués. La longueur de la réponse impulsionnelle correspond au retard maximal
mesurable.

Dans le cas du canal de propagation UWB, la résolution temporelle est généralement bonne
étant donnée la largeur de la bande d’analyse. Il est par contre délicat de mettre en œuvre des
sondeurs UWB présentant un faible temps de mesure.

À ces caractéristiques viennent s’ajouter d’autres contraintes liées à la grande bande de
fréquences mesurée. Sur une bande d’analyse de plusieurs GHz, le comportement du matériel
de mesure peut varier fortement, et il faut en tenir compte lors de la mesure. En particulier, les
antennes utilisées pour la mesure doivent présenter des caractéristiques stables. Les antennes
bande étroite (dipôles, cornets, etc.) et les antennes large bande dispersives (antennes spirales,
log-périodiques, etc.) sont donc proscrites [Schantz 03]. Dans la pratique, on utilise donc
des antennes UWB bi-coniques, mono-coniques, ou planaires, dont quelques exemples sont
présentés dans la figure 2.2. Dans tous les cas, une bonne connaissance des caractéristiques
de l’antenne de mesure est nécessaire [Sibille 04]. Les autres éléments intervenant dans la
mesure, comme les câbles ou les amplificateurs, présentent également des variations avec la
fréquence, et il convient de les caractériser précisément avant la mesure.

Antenne
bi-conique idéale

Antenne planaire 
bowtie

Antenne
bi-conique

Antenne
mono-conique

FIG. 2.2 – Antennes de mesure UWB.

Enfin, un récepteur UWB est sensible à toutes les émissions radio à des fréquences proches
de la bande analysée. Avant la mesure, il est donc nécessaire de veiller à ce que le spectre radio
analysé soit exempt de tout brouillage par des systèmes extérieurs. Il convient également de
filtrer les émissions hors-bande, comme celles provenant des systèmes GSM et WiFi.
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2.2 Les méthodes de sondage du canal radio UWB

Cette partie présente les méthodes principales de mesure du canal radio UWB : méthodes
fréquentielles et méthodes temporelles. Pour chaque méthode, les principes de base sont pré-
sentés, puis les avantages et inconvénients de la méthode sont développés.

2.2.1 Méthodes fréquentielles

La méthode fréquentielle est la technique de sondage du canal UWB la plus utilisée, en
raison de sa facilité de mise en œuvre. Elle consiste à échantillonner la fonction de transfert
du canal T (f, t) en émettant un signal bande étroite à fréquence fixe et en mesurant l’affaiblis-
sement et la phase relative du signal reçu [Guillouard 99]. Dans la pratique, on divise la bande
d’analyse en N échantillons séparés d’un pas fréquentiel ∆f (mes). La réponse impulsionnelle
est obtenue par transformée de Fourier inverse selon l’axe des fréquences.

La résolution temporelle (1) obtenue est alors :

R
(mes)
t =

1
N∆f (mes)

(2.1)

et la longueur de la réponse impulsionnelle est :

τ (mes)
max =

N − 1
N∆f (mes)

(2.2)

2.2.1.1 Analyseur de réseau vectoriel

L’outil le plus adapté à la caractérisation du canal par balayage fréquentiel est l’analyseur
de réseau vectoriel, ou Vector Network Analyser (VNA). Cet instrument sert traditionnelle-
ment à caractériser les quadripôles fonctionnant dans les hyperfréquences par la mesure des
paramètres S. Dans le cas du sondage de canal, le port 1 est connecté à l’antenne d’émission
et le port 2 à l’antenne de réception. La fonction de transfert du canal est déterminée par le
paramètre S21(f).

En général, la bande d’analyse est balayée par un signal sinusoïdal. Le signal reçu est
transposé en Fréquence Intermédiaire (FI) pour être analysé à travers un filtre passe-bande
centré sur une fréquence fixe. Cet outil permet donc de balayer une très large bande du spectre.
L’utilisation de filtres étroits en réception conduit à une très bonne dynamique de mesure mais
augmente le temps nécessaire à la détermination complète de la fonction de transfert. D’autre
part, la phase ne peut être mesurée que moyennant une très bonne synchronisation entre les
oscillateurs locaux (OL) de transposition à l’émission et à la réception. La figure 2.3 présente
le schéma de fonctionnement de cet outil.

En raison des avantages de cette technique en termes de largeur de la bande d’analyse et de
dynamique, cette méthode a été fréquemment utilisée lors de campagnes de sondage du canal
UWB [Gunderson 00, Opshaug 01, Ghassemzadeh 02a, Cheung 02, Keignart 02, Hovinen 02,
Kunisch 02a, Ghassemzadeh 03b, Buehrer 03, Dabin 03, Alvarez 03, Chang 04, Schuster 04,

(1)Il s’agit de la résolution temporelle sans fenêtrage fréquentiel.
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FIG. 2.3 – Mesure de propagation par sondage fréquentiel.

Balakrishnan 04a, Karedal 04b, Jämsä 04, Chong 04b, Cassioli 04a, Haneda 05]. Cependant,
la durée de la mesure est proportionnelle au nombre de fréquences mesurées. Pour une bande
d’analyse de plusieurs GHz, la durée de la mesure est de l’ordre de la dizaine de secondes.
Ceci proscrit toute utilisation de cette technique pour des canaux variant dans le temps. Lors
des mesures réalisées à l’aide d’un VNA, il convient donc de s’assurer que l’environnement
reste statique pendant toute la durée de la mesure. D’autre part, la distance émetteur-récepteur
est limitée à une vingtaine de mètres en raison de l’affaiblissement de puissance dû aux câbles.

2.2.1.2 Sondeur chirp

Le sondeur chirp est une méthode fréquentielle présentant une solution au problème de
durée d’acquisition. En effet, le signal de sondage retenu n’est plus une sinusoïde pure, mais
une rampe de fréquence, appelée chirp. Un tel signal est généré par des composants numé-
riques de synthèse de fréquence [Cosquer 04].

Cette rampe en fréquence est caractérisée par la durée de la séquence Tc et la plage de
fréquence couverte Bc, comme l’illustre la figure 2.4. Pour un produit BcTc supérieur à la
centaine, l’énergie se trouve confinée à plus de 98% dans la bande d’analyse Bc.

La réponse impulsionnelle du canal peut se calculer soit par corrélation du signal reçu avec
une réplique du signal émis, soit par réception hétérodyne et filtrage passe-bas. Dans ce cas,
l’acquisition du signal peut se faire à une fréquence d’échantillonnage réduite. Cependant,
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en raison de la difficulté à synthétiser un signal chirp d’une largeur supérieure à quelques
centaines de MHz, ce type de sondeur n’a pas encore été utilisé pour le sondage de canal
UWB.
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FIG. 2.4 – Signal chirp.

2.2.2 Méthodes temporelles

Le point commun des techniques temporelles est l’émission d’un signal d’excitation large
bande. De cette façon, le récepteur traite toute une bande de fréquences simultanément, ce qui
permet de raccourcir le temps de mesure. Dans cette section, nous présentons les méthodes
les plus courantes, et plus particulièrement celles qui sont utilisées pour le sondage de canal
UWB.

2.2.2.1 Mesures par impulsions

Mathématiquement, la technique par impulsions est la plus naturelle. En effet, si le si-
gnal émis e(t) correspond à une impulsion de type Dirac, le signal reçu s(t) est directement
proportionnel à la réponse impulsionnelle h(t, τ). Cependant, une telle impulsion, qui pré-
sente un spectre plat infini, n’est pas réalisable physiquement. Dans la pratique, on a recours
à des générateurs d’impulsion, qui permettent l’émission de signaux brefs d’une durée ∆t de
l’ordre de la centaine de ps. En notant Π∆t(t) l’impulsion émise, le signal reçu est alors donné
par :

s(t) = h(t, τ)⊗Π∆t(t) (2.3)

et est très proche de la réponse impulsionnelle du canal.

Au niveau du récepteur, une acquisition très rapide du signal est nécessaire. Un oscil-
loscope à échantillonnage numérique, ou Digital Sampling Oscilloscope (DSO), est généra-
lement utilisé, avec des performances d’acquisition pouvant aller jusqu’à 20 Gsamples.s-1.
D’autres montages sont également utilisés : par exemple, une réception par corrélation a été
développée par la compagnie Time Domain [Yano 02].

Cette technique présente un intérêt particulier pour la mesure du canal UWB. En effet, il
existe des générateurs d’impulsions capables d’émettre des signaux directement dans la bande
de fréquences définie par la FCC (3,1 GHz - 10,6 GHz). En général, les sondeurs UWB basés
sur ce principe n’ont donc pas recours à un étage de transposition, ce qui simplifie la mise
en œuvre de l’expérimentation. Il faut toutefois noter que les générateurs d’impulsion actuels
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permettent d’émettre des signaux d’une largeur de bande de 1 à 2 GHz au maximum, avec une
fréquence supérieure limitée à 5 GHz. La technique directe employant un générateur d’impul-
sion est donc limitée à la mesure d’une partie de la bande FCC seulement. Pour sonder la partie
supérieure de ce spectre, on peut imaginer d’ajouter un étage de transposition composé d’un
OL et d’un mélangeur à l’émission et à la réception. Cette solution est présentée en pointillés
sur la figure 2.5.

OL

DSO

OL

Canal de 
propagation

Signal de 
référence

Analyse et 
stockage

Générateur
d'impulsions

0°

90°

Voie QVoie I

Synchronisation

FIG. 2.5 – Mesure de propagation par sondage impulsionnel.

L’avantage principal de la technique de sondage par impulsions réside dans son faible
temps d’acquisition, la réponse impulsionnelle étant récupérée en temps réel. Cette technique
est donc indiquée pour la mesure de variations spatiales ou temporelles du canal. Cependant,
cette méthode comporte également plusieurs défauts. Tout d’abord, la génération d’impul-
sions de courte durée sollicite une forte puissance de la part des amplificateurs, suivie de
périodes d’inactivité. La faible puissance moyenne qui en résulte ne permet pas d’obtenir un
bon rapport signal sur bruit, et il est délicat d’utiliser cette technique pour de grandes dis-
tances ou en configuration NLOS. D’autre part, la dynamique imposée aux amplificateurs rend
la maîtrise de la forme de l’impulsion émise assez problématique. Enfin, cette technique né-
cessite une parfaite synchronisation entre l’émetteur et le récepteur, qui peut être réalisée en
reliant ces deux terminaux par un câble.
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Cette solution attrayante par sa simplicité a été utilisée à plusieurs reprises pour le son-
dage de canal UWB, mais avec une bande sondée située généralement en-dessous de la bande
FCC [Win 97a, Win 97b, Gunderson 00, Opshaug 01, Cheung 02, Yano 02, Terré 03, Li 03].
Seules deux campagnes de mesures ont été réalisées à l’intérieur de la bande 3,1 GHz -
10,6 GHz [Pendergrass 02, Buehrer 03].

2.2.2.2 Mesures par corrélation

Une manière d’augmenter le rapport signal sur bruit en réception est d’utiliser les pro-
priétés d’autocorrélation des séquences Pseudo-Aléatoires (PA). Soient Ree(t) et Res(t) res-
pectivement la fonction d’autocorrélation du signal d’entrée e(t) et la fonction de corrélation
de e(t) avec le signal de sortie s(t). De par les propriétés du produit de convolution et des
fonctions de corrélation, ces grandeurs sont également liées par une équation de convolution :

Res(t) = h(t, τ)⊗Ree(t) (2.4)

Lorsque le signal d’entrée se rapproche d’un bruit blanc, sa fonction d’autocorrélation est
proche d’une impulsion de Dirac. On se retrouve donc dans une problématique d’identifica-
tion similaire à celle du sondage par impulsion. Dans la pratique, on utilise des séquences PA

de longueur maximale, ou « séquences m ». Il s’agit d’une bonne approximation d’un bruit
coloré à moyenne nulle et à bande limitée. Une séquence m peut être obtenue à l’aide d’un
registre à décalage de m bits bouclé d’une manière judicieuse par un additionneur, ce qui
résulte en une séquence de longueur 2m − 1. Sa fonction d’autocorrélation possède alors une
dynamique théorique égale à 20 log(2m−1). Dans le domaine fréquentiel, la bande d’analyse
à −3 dB est égale à la fréquence d’horloge fc du générateur de séquence PA.

Au niveau de l’émetteur, un sondeur par corrélation est donc composé d’un générateur
de séquence PA et d’un étage de transposition vers la fréquence de travail. Typiquement, les
sondeurs large bande émettent des signaux de l’ordre de la centaine de MHz. Dans le cas de
l’UWB, la bande de fréquences peut être élargie en augmentant la fréquence d’horloge, mais
la réalisation du sondeur devient plus délicate. L’université d’Ilmenau, Allemagne, a présenté
un sondeur UWB MIMO travaillant sur la bande 0,8 GHz - 5 GHz, pour lequel le registre à
décalage a été spécifiquement développé sur circuit intégré [Sachs 02].

Au niveau du récepteur, après transposition du signal reçu en bande de base, plusieurs
techniques d’acquisition sont possibles. La première consiste à utiliser un filtre analogique
adapté à la séquence PA émise. Ce principe permet de déterminer la réponse impulsionnelle
en temps réel. Cependant, la bande analysable est limitée par la bande passante du filtre et
la dynamique reste faible. Une seconde technique consiste à numériser le signal reçu, puis
à réaliser la convolution à l’aide de filtres numériques. La bande maximale est alors limitée
par la rapidité des convertisseurs analogiques-numériques. Cette solution est représentée dans
la figure 2.6. Elle a été utilisée en UWB par l’université de Rome Tor Vergata, Italie, pour
sonder la bande 3,6 GHz - 6 GHz, le récepteur étant alors simplement composé d’un DSO

[Durantini 04].

Les sondeurs temporels à corrélation présentent les avantages d’une dynamique élevée de
la réponse impulsionnelle, et d’un fonctionnement possible en temps réel. Leur implémenta-
tion s’avère cependant complexe, la qualité de la réponse mesurée dépendant largement des
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FIG. 2.6 – Mesure de propagation par sondage à séquence PA. La technique d’acquisition
représentée consiste à numériser le signal reçu avant traitement.

performances des composants du sondeur. En particulier, une très bonne synchronisation est
nécessaire entre l’émetteur et le récepteur, qui peut être réalisée au moyen d’une référence
stable (à rubidium par exemple), ou d’un câblage direct entre les deux terminaux.

Technique par corrélation glissante

Signalons également une technique similaire, qui permet de réaliser l’opération de convo-
lution avant acquisition tout en augmentant la dynamique de mesure. La technique par corré-
lation glissante réalise la convolution en utilisant une réplique de séquence PA d’origine avec
une fréquence d’horloge fc2 légèrement différente de la fréquence d’horloge initiale fc1. Ceci
conduit à un glissement temporel des séquences PA l’une par rapport à l’autre. De cette façon,
à l’aide d’un intégrateur, on calcule à chaque instant un point de la corrélation entre signal
émis et signal reçu, soit un point de la réponse impulsionnelle.

La réponse impulsionnelle obtenue est dilatée d’un rapport k = fc1

fc2−fc1
dans le domaine

temporel et compressée d’un rapport k dans le domaine fréquentiel. Cette compression permet
d’utiliser des filtres plus étroits en réception, ce qui améliore la dynamique. D’autre part, il est
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possible d’utiliser des fréquences d’échantillonnage réduites pour la conversion analogique-
numérique.

Cette technique a été utilisée par l’université de Kyoto Sangyo, Japon, pour réaliser un
sondeur UWB fonctionnant dans la bande 5,5 GHz - 8,5 GHz [Takeuchi 01]. Le principal
défaut de cette technique est la durée de calcul d’une réponse impulsionnelle, qui interdit
l’analyse Doppler d’un canal variant très rapidement.

2.2.2.3 Techniques d’inversion

Les techniques d’inversion sont basées sur l’émission d’une séquence arbitraire et sont
donc proches des techniques de sondage par corrélation (figure 2.6). La différence réside
dans l’estimation de la réponse impulsionnelle, qui se fait au moyen d’un filtre estimateur. Le
filtrage se fait généralement de façon numérique après acquisition du signal analogique. On
utilise un filtre qui minimise l’erreur quadratique entre la réponse impulsionnelle et la réponse
estimée. En particulier, un tel filtre peut tenir compte des imperfections des instruments de
mesure.

La technique par inversion est notamment utilisée dans l’Appareil de MEsure de la Ré-
ponse Impulsionnelle pour la Caractérisation du Canal (AMERICC) développé par le centre
de recherche de France Telecom [Conrat 03]. Le filtre utilisé est un filtre de Wiener, dont le
spectre fréquentiel est donné par :

GWiener(f) =
E∗(f)I∗(f)

|E(f)I(f)|2 + α
(2.5)

où E(f) représente le spectre du signal émis, I(f) représente le spectre lié à la réponse des
instruments, et α est une constante non nulle liée au rapport signal sur bruit [Barbot 95].

L’un des avantages de la technique d’inversion est qu’elle améliore la résolution de la
réponse impulsionnelle en corrigeant les défauts apportés par les composants. On optimise la
séquence utilisée de façon à ce qu’elle occupe une large bande avec une enveloppe relative-
ment constante. Les limitations de cette technique sont directement liées aux performances
des composants de conversion numérique-analogique et analogique-numérique. En particu-
lier, la bande d’analyse maximale reste de l’ordre de quelques centaines de MHz.

À titre de comparaison, le tableau 2.1 reprend les principaux avantages et inconvénients
des différentes solutions présentées.

2.2.3 Solution sélectionnée pour le canal UWB statique

L’étude des solutions de sondage du canal UWB montre que seule la technique fréquen-
tielle utilisant un VNA permet une caractérisation du canal sur toute la bande définie par la FCC.
Nous avons donc sélectionné cette méthode pour la mesure du canal UWB statique. Le sys-
tème complet de mesure est représenté dans la figure 2.7. Cette section présente ses différents
composants.
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FIG. 2.7 – Configuration matérielle pour le sondage UWB statique.

2.2.3.1 Sondeurs

Deux analyseurs de réseau différents ont été utilisés lors des mesures du canal UWB sta-
tique. Une première campagne de mesures a été réalisée à l’aide de l’analyseur MVNA8-350
de la société ABmillimètre. Dans sa version de base, ce sondeur est dédié à la mesure de pa-
ramètre S et à la spectroscopie dans la bande millimétrique de 8 GHz à 350 GHz [Goy 98].
Nous avons utilisé une extension pour réaliser des mesures dans la bande 4 GHz - 6 GHz.
Dans cette configuration, le sondeur présente une dynamique de mesure d’environ 100 dB, et
une durée de la mesure d’une trentaine de secondes. La bande analysée étant échantillonnée
en 1024 points, la longueur de la réponse impulsionnelle mesurée est :

τ (mes)
max =

1024− 1
2 · 109

= 512, 5 ns (2.6)

L’utilisation d’une fenêtre de Hanning permet d’obtenir une réduction des lobes secon-
daires à−32 dB. Ce compromis résulte en une résolution de la réponse impulsionnelle R

(mes)
t

de 1 ns.

Les séries de mesures suivantes ont été réalisées à l’aide du VNA Hewlett Packard 8510C
(cf. figure 2.8, (a)). Ce sondeur fonctionne dans la bande 45 MHz - 50 GHz et présente une
dynamique de mesure de l’ordre de 80 dB. Pour conserver une longueur de la réponse impul-
sionnelle de l’ordre de 500 ns, nous avons sélectionné un pas fréquentiel ∆f (mes) de 2 MHz.
La bande 3,1 GHz - 11,108 GHz a donc été balayée en 4005 points, en une quinzaine de
secondes. En utilisant une fenêtre de Hanning, la résolution de la réponse impulsionnelle ob-
tenue est R

(mes)
t = 0,25 ns.



2.2 LES MÉTHODES DE SONDAGE DU CANAL RADIO UWB 55

Le VNA HP8510C étant limité à une mesure sur 801 points, la bande analysée a été sondée
en 5 bandes partielles juxtaposées. L’initialisation des paramètres de mesure et le passage de
bande en bande est piloté par un logiciel dédié développé sous MATLAB®, qui communique
avec l’analyseur via le port GPIB.

2.2.3.2 Dispositifs de mesure spatiale

Deux dispositifs ont été utilisés pour mesurer le canal radio à différentes positions en
déplaçant l’antenne d’émission (cf. figure 2.8, (b) et (c)). Ces dispositifs permettent d’estimer
un PDP local et d’évaluer les fluctuations spatiales du signal. Le premier consiste en un rail
de guidage XY permettant un déplacement de l’antenne sur une grille de 1 m2. Lors des
mesures, la réponse impulsionnelle a été estimée à 1841 positions. L’espacement entre deux
positions est de 14 mm dans la partie centrale de la grille et de 28 mm sur la périphérie. Cette
configuration permet de trouver, pour toutes les fréquences de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz,
un réseau de positions dont l’espacement régulier est inférieur à λ

2 et la surface égale à un
carré de côté supérieur à 7λ. Un tel réseau à différentes échelles pourra être utilisé lors de
futures analyses de direction d’arrivée.

Pour les mesures plus nombreuses, un dispositif plus portatif a été utilisé. Il consiste en
un bras tournant de 20 cm de rayon, comportant 90 positions. Cette configuration correspond
à une course de 45λ et à un espacement entre capteurs inférieur à λ

2 à la fréquence maximale
de 10,6 GHz. Notons que pour la campagne préliminaire sur la bande 4 GHz - 6 GHz, 60
positions ont été relevées sur un rayon de 27 cm.

Étant donnée la durée de la mesure (jusqu’à 8 heures pour la grille complète), le mouve-
ment de l’antenne d’émission a été automatisé et coordonné avec la mesure via le port RS232.
Une caméra pilotée via le port USB permet de contrôler le bon fonctionnement du dispositif.

2.2.3.3 Antennes

Lors de la première campagne de mesures, des antennes omnidirectionnelles fonction-
nant dans la bande 4 GHz - 6 GHz ont été utilisées (cf. figure 2.9 (a)). Il s’agit d’éléments
rayonnants réalisés en technologie imprimée par la Division Recherche et Développement de
France Telecom [Behe 99]. L’antenne présente un gain stable de l’ordre de 6 dB et un Taux
d’Onde Stationnaire (TOS) inférieur à 2 dans la bande considérée. Les mesures couvrant toute
la bande FCC ont été réalisées à l’aide de deux antennes CMA118/A de la société Antenna
Research Associates. Ces antennes sont de type mono-conique avec plan de masse. Elles pré-
sentent un diagramme de rayonnement omnidirectionnel en azimut et un TOS inférieur à 2
dans la bande 1 GHz - 18 GHz. Il faut toutefois noter que le diagramme de rayonnement de
ces antennes varie fortement, notamment en élévation, lorsque la fréquence varie de plusieurs
octaves. Leur gain complexe a donc été caractérisé en trois dimensions dans la bande 1 GHz
- 10 GHz par pas de 1 GHz. La figure 2.9 (b) illustre la procédure de caractérisation. À titre
de comparaison, les diagrammes de rayonnement mesurés pour l’une de ces antennes aux
fréquences de 3 GHz, 7 GHz et 10 GHz sont représentés dans la figure 2.10.

Lors de la mesure du canal UWB, il convient de veiller aux émissions parasites que ces
antennes très large bande peuvent capter. Ainsi, nous avons constaté que les émissions GSM

pouvaient perturber fortement la mesure, malgré le filtrage bande étroite réalisé par le VNA.
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(a) (b)

(c)

FIG. 2.8 – Dispositifs de mesure. Sondeur HP8510C (a), bras tournant (b), et rail de guidage
(c)
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(a)

(b)

FIG. 2.9 – Antennes de mesure. Dipôle planaire France Telecom (a) et antennes ARA
CMA118/A lors de leur caractérisation (b).

Ces perturbations se manifestent par d’importantes raies spectrales situées dans le spectre
FCC. Elles sont probablement dues à des effets non-linéaires liés à la forte puissance reçue
autour de 900 MHz. Pour les mesures réalisées dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz, un filtre
passe-haut (fréquence de coupure 2 GHz) a été inséré en sortie d’antenne de réception.

2.2.3.4 Amplification et calibration

Pour compléter ce système de sondage, jusqu’à trois amplificateurs large bande ont été
insérés dans la chaîne de mesure. La puissance fournie à l’antenne d’émission est limitée par
le point de compression à 1 dB de l’amplificateur d’émission, situé à 20 dBm dans notre cas.
En réception, de un à deux amplificateurs faible bruit ont été utilisés pour les situations NLOS,
présentant des gains respectifs de 28 dB et 38 dB.

La calibration du sondeur consiste en une mesure réalisée en câblant directement le ré-
cepteur à l’émetteur. Afin d’obtenir une référence temporelle précise, tous les câbles inclus
dans la mesure doivent être intégrés. En tant qu’éléments actifs, les amplificateurs ne sont pas
inclus dans cette mesure. Ils sont donc caractérisés séparément, et leur fonction de transfert
est déduite de la mesure par traitement numérique.
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(a) (b) (c)

FIG. 2.10 – Diagramme de l’antenne CMA118/A. Caractérisation à 3 GHz (a), 7 GHz (b),
et 10 GHz (c).

2.3 Extension d’un sondeur SIMO vers l’UWB

Parallèlement à la constitution d’un équipement de sondage pour le canal UWB statique,
nous avons étudié la possibilité d’effectuer des mesures UWB pour un canal variant dans le
temps. Ces recherches ont donné lieu au développement d’une solution originale, basée sur
l’extension d’un sondeur Single Input Multiple Output (SIMO) large bande. Après les principes
généraux de la technique employée, cette partie décrit la problématique de mise en œuvre et
les tests de validation du sondeur réalisé. Ces résultats ont été publiés dans [Pajusco 03].

2.3.1 Principe du sondage temporel à balayage fréquentiel

Comme nous l’avons vu, la mesure du canal radio UWB reste relativement longue pour les
techniques fréquentielles. D’un autre côté, les techniques temporelles permettent la mesure
de canaux variant dans le temps, mais leur mise en œuvre à l’intérieur de la bande FCC reste
délicate. Une solution novatrice consiste à utiliser un sondeur temporel large bande et à mesu-
rer successivement plusieurs bandes partielles adjacentes. Ce principe a déjà été exploité avec
succès par l’université de Kassel, Allemagne, qui a développé un sondeur capable de mesurer
un canal de 600 MHz en 10 bandes partielles de 60 MHz, avec un temps de répétition de la
mesure de 300 µs [Kattenbach 00].

Nous avons choisi d’appliquer ce principe au sondeur AMERICC de la Division Recherche
et Développement de France Telecom. Dans sa version standard, ce sondeur permet de mesu-
rer des bandes de largeur 250 MHz. En pilotant de façon appropriée le signal d’OL qui permet
la transposition de la séquence émise vers la bande d’analyse, il est possible de mesurer plu-
sieurs bandes juxtaposées. Les différents verrous à lever sont alors les suivants :

- Bande d’analyse : la bande de mesure globale est déterminée par le nombre de bandes
partielles mesurées. En émission et en réception, la bande d’analyse globale doit être
filtrée et exempte de tout signal parasite, comme le signal d’OL et ses harmoniques.

- Temps de répétition de la mesure : à l’intérieur des bâtiments, la vitesse maximale des
terminaux mobiles est environ de 2 m.s−1. En considérant le cas extrême, i.e. un termi-
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nal mobile et une fréquence maximale de 10,6 GHz, l’écart Doppler maximal est v
λ =

70 Hz. Cet écart Doppler maximal s’élève à 2v
λ = 140 Hz si l’on considère des diffu-

seurs mobiles, en tenant compte des trajets comportant une réflexion comme les trajets
significatifs. Ainsi, pour un fonctionnement en temps réel, le sondeur doit être capable
d’échantillonner le canal UWB toutes les 3,5 ms. Ce temps comprend l’ensemble des
commutations de bande en bande, qui doivent rester synchronisées avec la séquence
émise.

- Calibration : lors de la mesure sur des bandes juxtaposées, une procédure simple doit
permettre une calibration précise du sondeur en termes de phase, d’amplitude et de
retard absolu, sur chacune des bandes adjacentes.

- Dynamique de mesure : pour obtenir une mesure exploitable, les performances du son-
deur large bande en termes de dynamique doivent être préservées.

La problématique présentée est très proche de celle qui se pose lors de la caractérisation
large bande à capteurs multiples en réception, ou SIMO. Le sondeur AMERICC étant capable
d’effectuer des mesures SIMO, nous avons étudié sa structure plus en détail de façon à réutili-
ser au mieux ses différentes composantes lors de la mesure UWB. Pour une meilleure compré-
hension, la section suivante expose le fonctionnement général du sondeur AMERICC en mode
SIMO. La référence [Conrat 03] fournit une description plus complète de cet équipement.

2.3.2 Description du sondeur de canal SIMO

AMERICC (Appareil de MEsure de la Réponse Impulsionnelle pour la Caractérisation du
Canal) est un sondeur temporel qui permet de mesurer le canal radio sur une largeur de bande
maximale de 250 MHz, dans plusieurs bandes de fréquences situées entre 2 GHz et 60 GHz.
La méthode de sondage employée est la technique d’inversion de Wiener, à partir d’une sé-
quence PA occupant un spectre plat sur la bande d’analyse. Pour les bandes de fréquences
inférieures à 17 GHz, le mode capteurs multiples permet de mesurer le canal radio sur 10
antennes de réception simultanément. La figure 2.11 présente les modules d’émission et de
réception du sondeur.

La partie émettrice du sondeur (a) sert à exciter le canal à l’aide d’un signal de sondage
large bande. Le module PC (1) est dédié à l’interface homme-machine pour la configuration de
l’appareil et la gestion des mesures. Le module Temps Réel (2) déclenche, date et positionne
chaque point de mesure. Le wattmètre (3) permet de mesurer la puissance du signal émis. Le
générateur de signaux arbitraires (4) construit le signal PA d’excitation du canal radio. Les
modules HF (5) et FI (6) permettent de transposer le signal de sortie du générateur arbitraire
dans la bande de fréquences à sonder. Enfin, le synthétiseur HF (7) fournit l’oscillateur local
au module HF.

La partie réceptrice du sondeur (b) mesure le signal transmis par l’émetteur après son
passage par le canal de propagation. Les modules PC (1), Temps Réel (2) et le synthétiseur (7)
ont le même rôle qu’à l’émission. Les modules HF (5) et FI (6) permettent de transposer en FI

le signal reçu en entrée du sondeur. Le module d’acquisition (3) comporte deux DSP ainsi que
de la mémoire et gère l’acquisition en temps réel du signal reçu. Enfin, le module numérique
(4) génère les signaux de synchronisation nécessaires à l’échantillonnage, la synchronisation
des mesures et la commutation des antennes en mode multi-capteurs.
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FIG. 2.11 – Sondeur AMERICC. Émetteur (a) et récepteur (b).

En termes de performance, le sondeur AMERICC présente une sensibilité de l’ordre de
−85 dBm. La dynamique de la réponse impulsionnelle varie en fonction de la longueur de la
séquence d’excitation, du rapport signal à bruit en entrée du sondeur et du bruit de phase des
oscillateurs. Pour un signal reçu d’environ −60 dBm sur 250 MHz de bande à 5 GHz et une
séquence de 8192 points, la dynamique est supérieure à 40 dB.

La figure 2.12 présente un schéma bloc simplifié du récepteur. Pour répéter la mesure
aussi rapidement que possible, un commutateur rapide sélectionne un nouveau capteur une
séquence sur deux. La première séquence PA est utilisée pour la mesure, tandis que la période
suivante est utilisée pour la commutation des capteurs. Le signal est ensuite amplifié à l’aide
d’un LNA large bande (3 GHz à 18 GHz) et subit un filtrage passe-bande autour de la fré-
quence porteuse RF. Une transposition descendante pilotée par un synthétiseur externe permet
de déplacer le signal à une FI située à 1,5 GHz. Un Contrôle Automatique de Gain (CAG) est
ensuite appliqué à l’aide d’atténuateurs variables pour compenser les variations de puissance
du signal reçu. Le CAG est réalisé régulièrement, avant la mesure du signal reçu par les cap-
teurs multiples. C’est donc la durée du CAG qui limite le temps de répétition de la mesure.
Dans une configuration classique à 10 entrées, le temps minimum de répétition de la mesure
est de 1,2 ms environ. Une seconde transposition descendante place le signal utile autour de
la seconde FI à 250 MHz. Le signal reçu est alors échantillonné à l’aide d’un Convertisseur
Analogique Numérique (CAN) à une vitesse de 1 Gsample.s−1. On peut noter que l’émetteur
et le récepteur utilisent la même FI à 1,5 GHz. Ainsi, la fréquence d’OL est la même pour
les synthétiseurs externes de l’émetteur et du récepteur. Tous les OL sont synchronisés sur un
rubidium de référence à 10 MHz.

La calibration du sondeur est très importante en configuration SIMO. Chaque canal doit
être calibré en termes d’amplitude, de phase et de retard. Dans la pratique, on connecte di-
rectement l’émetteur aux 10 entrées en réception à l’aide d’un coupleur RF lui-même calibré.
Cette mesure de référence est automatisée, et tient compte des caractéristiques du sondeur
pour les 10 capteurs. En particulier, les variations en phase et en gain sur la bande d’analyse
et entre les différents capteurs sont relevées lors de cette procédure. Cette mesure de référence
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FIG. 2.12 – Schéma bloc du récepteur.

ainsi que les caractéristiques du coupleur sont utilisées lors de l’estimation de la réponse im-
pulsionnelle du canal. Cette procédure permet de mesurer le canal SIMO en s’affranchissant
des caractéristiques internes du sondeur.

2.3.3 Extension vers l’UWB

2.3.3.1 Principe

Pour réaliser des mesures sur des bandes fréquentielles juxtaposées, il est nécessaire de
faire varier la fréquence d’OL des synthétiseurs à l’émission et à la réception. Les oscillateurs
classiques ont un temps de verrouillage de l’ordre de 10 ms à 50 ms. Cette durée de transi-
tion est principalement due au temps de positionnement de la boucle à verrouillage de phase
interne au dispositif, et ne peut pas être réduite. Un pilotage direct des synthétiseurs conduit
donc à une durée de mesure totale de l’ordre de 40 ms à 200 ms pour une bande d’analyse de
1 GHz. Compte tenu des contraintes imposées à la mesure temps réel (cf. section 2.3.1), cette
solution n’est donc pas envisageable.

Dans le but de convertir le sondeur AMERICC SIMO en sondeur UWB temps réel, nous avons
exploité la dualité entre la mesure à capteurs multiples et la mesure sur bandes multiples.
L’idée principale est la suivante : il s’agit de détourner le module de commutation rapide des
capteurs multiples de son but original, afin de l’utiliser pour la commutation synchrone des
fréquences porteuses de chaque bande partielle à mesurer.

La réalisation pratique de ce concept est présentée sur la figure 2.13. Comme on peut le
voir, le connecteur d’entrée est maintenant directement relié au LNA, et une seule antenne
est disponible. Nous nous retrouvons donc dans une configuration de mesure Single Input
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FIG. 2.13 – Schéma bloc du récepteur modifié pour son extension à l’UWB.

Single Output (SISO). Le module de commutation rapide est utilisé pour fournir au mélangeur
de la première transposition descendante l’un des 10 signaux d’OL (f1 à f10) tour à tour.
Ces signaux sont générés par des synthétiseurs externes, qui sont réglés de façon à ce que le
récepteur balaye les bandes partielles sélectionnées. Comme chaque synthétiseur est réglé à
une fréquence fixe, il n’y a plus de délai pour le verrouillage de la fréquence d’OL. Dans cette
configuration, le sondeur est capable de balayer jusqu’à 10 bandes partielles de 250 MHz
chacune. Ainsi, les mesures UWB sont théoriquement possibles jusqu’à une largeur de bande
de 2,5 GHz.

Par construction, ce sondeur remplit la plupart des conditions imposées à la mesure UWB

temps réel, les principaux problèmes étant résolus par la circuiterie multi-capteurs. Pour la
calibration de chaque bande partielle en termes de phase, amplitude et retard, la procédure
utilisée dans le cas SIMO reste valide ; néanmoins le coupleur RF n’est plus nécessaire.

Concernant la commutation rapide des bandes partielles, aucune modification du logiciel
de pilotage n’est requise. Le saut de fréquence reste en effet synchronisé avec la période
de la séquence PA. D’autre part, le temps de balayage de toutes les bandes partielles peut
être réduit à 1,2 ms, ce qui permet la mesure des variations du canal avec un écart Doppler
maximal de 416 Hz. Enfin, l’acquisition est réalisée au rythme d’une séquence sur deux,
laissant une séquence libre pour la commutation des bandes partielles. Comme le signal émis
n’est plus périodique, le cas de la commutation des sous-bandes peut paraître plus critique
que le cas de la commutation des antennes. En effet, il est nécessaire d’attendre la fin de
la période de transition du système avant l’acquisition d’une nouvelle séquence. Cependant,
étant donné la durée de la séquence émise (2,048 µs), la longueur des trajets les plus longs
en configuration indoor (environ 150 m) et la durée effective de la commutation (environ
100 ns), cette condition est remplie au début de la séquence d’acquisition. Cette configuration
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reste valide tant que l’inégalité suivante est vérifiée :

tcommut + tLOS + τmax < tseq (2.7)

où tcommut est la durée de commutation, tLOS est le délai absolu du trajet direct, τmax est
le délai du trajet le plus long relativement au moment d’arrivée du trajet direct, et tseq est la
durée de la séquence. Ce concept est représenté dans le chronogramme de la figure 2.14.
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FIG. 2.14 – Chronogramme des phases de commutation et d’acquisition en réception.

2.3.3.2 Filtrage et intégration

Dans la version originale du sondeur SIMO, la largeur du filtre précédant la première trans-
position descendante était de quelques centaines de MHz seulement, dans le but de rejeter les
signaux indésirables et de baisser le niveau de bruit. Le même type de filtrage était réalisé
au niveau de l’émetteur. En configuration UWB, toute la bande d’analyse doit être filtrée par
un unique filtre passe-bande, pour éviter la commutation de filtres différents. Dans la version
actuelle du sondeur, la première FI est située à 1,5 GHz. La largeur maximale du filtre est donc
limitée à 1,5 GHz, car la fréquence d’OL doit rester en dehors de la bande filtrée pendant toute
la durée du balayage. La figure 2.15 illustre cette problématique.

Dans le but d’augmenter la largeur maximale de la bande de mesure, une autre configura-
tion est disponible sur le sondeur SIMO, avec une FI à 5,5 GHz. En utilisant cette configuration,
il serait possible d’élargir la bande mesurable à la limite de 2,5 GHz imposée par le nombre
maximal de bandes partielles. Toutefois, dans ce mode de fonctionnement, la bande d’analyse
ne doit pas contenir la FI située à 5,5 GHz. Dans sa version actuelle, le sondeur UWB a été
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équipé de filtres couvrant la bande 4 GHz - 5 GHz. La bande d’analyse est donc actuellement
de 1 GHz.

Les autres éléments de la chaîne de mesure initiale, tels que les amplificateurs internes,
les atténuateurs et les isolateurs, ont été mesurés pour vérifier leur bon fonctionnement dans
toute la bande 4 GHz - 5 GHz. Ainsi, l’extension à l’UWB a pu être complètement intégrée au
sondeur AMERICC.

2.3.3.3 Synchronisation émetteur-récepteur

Les mesures UWB à bandes multiples nécessitent une modification périodique de la fré-
quence centrale du signal émis, ce qui n’est pas le cas pour les mesures SIMO. Pour cette
raison, la commutation de fréquence réalisée au récepteur et à l’émetteur doit être parfaite-
ment synchronisée. Pour résoudre ce problème, nous avons choisi d’utiliser le même signal
d’OL pour piloter les étages de transposition au récepteur et à l’émetteur. Ceci est possible car
le récepteur et l’émetteur utilisent la même FI à 1,5 GHz. L’inconvénient majeur de cette so-
lution réside dans le câblage nécessaire entre les deux parties du sondeur. Cependant, dans la
plupart des configurations à l’intérieur des bâtiments, cette connexion reste réalisable en uti-
lisant un câble de longueur raisonnable. En contrepartie, un seul jeu de synthétiseurs externes
est nécessaire, ce qui réduit considérablement le coût global de l’équipement.

2.3.3.4 Calibration fine des bandes partielles

La procédure de calibration multi-capteurs reste valide pour la calibration initiale de
chaque bande partielle en mode UWB. Cette procédure ajuste naturellement le retard relatif
observé pour chaque bande partielle. Il faut cependant noter que la nouvelle configuration
met en œuvre jusqu’à 10 synthétiseurs externes. Bien que ces appareils soient asservis à une
référence commune de 10 MHz, chacun d’eux subit une dérive de phase indépendante. Pour
compenser ces variations de phase, une procédure de calibration fine des bandes partielles a
été mise au point, et est appliquée en post-traitement. Cette méthode consiste à comparer la
phase des signaux reçus sur des zones de chevauchement entre les bandes juxtaposées, et à
corriger les erreurs décelées par des méthodes de régression.
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Dans la configuration actuelle, les meilleurs résultats sont obtenus en utilisant des zones
de chevauchement de l’ordre de 40 MHz. En conséquence, la plus grande largeur de bande
théoriquement mesurable correspond à 9× 210 + 250 = 2140 MHz.

2.3.4 Validation expérimentale

Les modifications présentées ci-dessus ont été appliquées au sondeur AMERICC pour
l’étendre à la mesure du canal UWB temps réel. Pour balayer la bande 5 GHz - 6 GHz, 5
synthétiseurs externes ont été connectés au module de commutation rapide. Dans ces condi-
tions, la dynamique de la réponse impulsionnelle a été mesurée à 40 dB. La configuration
utilisant 5 bandes partielles permet un temps minimal de répétition de la mesure d’environ
1 ms. La durée effective de la mesure est de 20,5 µs. La mémoire de 256 Mo de la carte d’ac-
quisition permet de sonder le canal UWB variant dans le temps pendant une durée de 80 s dans
des conditions standards (largeur de bande de 1 GHz et écart Doppler observable de 150 Hz).

Pour la validation expérimentale des modifications du sondeur, des mesures du canal de
propagation radio ont été réalisées au laboratoire de mesure de France Telecom Division
Recherche et Développement à Belfort. Il s’agit d’une grande pièce meublée et équipée de
matériel de bureau et d’expérimentation, représentative de l’environnement intérieur de type
bureau / laboratoire. Les antennes utilisées sont des éléments rayonnants imprimés de type
omnidirectionnel, et opèrent dans la bande 4 GHz - 6 GHz (cf. section 2.2.3.3). Pour les
mesures dynamiques, les acquisitions ont été répétées toutes les 10 ms.

2.3.4.1 Environnement statique

La figure 2.16 présente les performances du sondeur de canal UWB en environnement
statique. Les mesures ont été prises dans une configuration LOS. Deux PDP sont représentés,
l’un pour la bande globale de 1 GHz (ligne continue bleue), l’autre pour la bande centrale de
250 MHz (ligne en pointillés rouge). Les réponses impulsionnelles sont moyennées sur 100
mesures successives pour réduire le bruit de la mesure.

On remarque clairement le bénéfice de l’élargissement de la bande mesurable en termes de
résolution. En effet, dans le cas d’une largeur de bande de 1 GHz, plusieurs trajets multiples
suivant directement le trajet direct sont observables, alors que dans le cas de la bande de
250 MHz, peu de trajets sont résolus. Cette résolution permet aux systèmes de mesure UWB

de mieux détecter la présence de trajets multiples. Les lobes secondaires observables sur la
gauche de la courbe correspondant à la mesure sur 250 MHz sont dus à la fenêtre rectangulaire
utilisée pour sa faible résolution.

2.3.4.2 Environnement dynamique

La figure 2.17 présente les résultats obtenus lors de mesures du canal radio en temps réel
dans un environnement dynamique. Lors de cette expérience, l’antenne d’émission était fixe
et l’antenne de réception était portée par une personne en mouvement. Cette configuration
correspond à la situation plus pratique où un usager équipé d’un terminal mobile passe de-
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FIG. 2.16 – PDP mesurés en environnement statique.

vant une borne d’émission fixe. Durant la trajectoire, les configurations LOS et NLOS sont
rencontrées.

La réponse impulsionnelle de la figure 2.17 correspond à un enregistrement de 12,5 s du
signal obtenu à l’antenne de réception mobile durant l’expérimentation. Pour clarifier l’inter-
prétation, le retard des trajets sur l’axe des ordonnées a été converti en distance parcourue
par les trajets en mètres. Dans la première partie de la trajectoire (entre t = 0 s et t = 7 s),
la personne se déplace en direction de l’antenne d’émission, en réduisant sa distance relative
de 6 m à 2 m. On peut donc observer un trajet direct présentant une puissance croissante (a).
Dans la seconde partie de la trajectoire (entre t = 7 s et t = 11 s), la personne s’éloigne de
l’antenne d’émission, en obstruant partiellement la visibilité du trajet direct. Ceci explique
l’évanouissement observé pour le trajet le plus court (b). Dans cette partie du graphique, trois
autres trajets principaux sont observables : l’un avec une longueur croissante (c) et les deux
autres avec une longueur décroissante (d, e). Ces deux derniers trajets correspondent vraisem-
blablement à des échos du trajet principal transmis par réflexion sur un mur situé à l’opposé
de la position de l’émetteur.

2.3.4.3 Etude Doppler

Pour visualiser l’écart Doppler expérimenté sur un lien radio en environnement dyna-
mique, la fonction de dispersion retard-Doppler S(τ, ν) a été calculée sur des échantillons de
128 réponses impulsionnelles consécutives, à partir des données mesurées en environnement
dynamique. Ces échantillons de 128 réponses impulsionnelles correspondent à des enregis-
trements effectués entre les instants t = 8 s et t = 11 s sur la figure 2.17. La moyenne des
fonctions de dispersion retard-Doppler obtenues a été calculée et est représentée par la figure
2.18.
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FIG. 2.17 – Réponse impulsionnelle variant dans le temps en environnement dynamique.

Sur cette figure, on peut observer un écart Doppler maximal d’environ 10 Hz, ce qui
correspond à une vitesse de 0,5 m.s−1 pour une fréquence maximale de 6 GHz. Ceci
correspond approximativement aux conditions de déplacement expérimentales. Cet écart
Doppler limité démontre la capacité du sondeur de canal adapté pour l’UWB à réaliser des
mesures du canal de propagation radio dynamique en temps réel. En effet, la fréquence
d’échantillonnage dans le domaine temporel est suffisamment élevée pour éviter les effets de
recouvrement spectral.

Cette étude de faisabilité montre qu’il est possible de développer un sondeur de canal
UWB en appliquant des modifications mineures sur un sondeur SIMO large bande. En
exploitant la dualité entre capteurs multiples et bandes multiples, la plupart des sondeurs
capables de réaliser des mesures sur plusieurs antennes pourraient être étendus au sondage
de canal UWB. Le prototype réalisé permet la mesure UWB sur une bande de 1 GHz avec
une dynamique de 40 dB. Parmi les modifications possibles, l’augmentation du nombre de
bandes partielles et l’utilisation d’une FI plus élevée permettraient de réaliser des mesures sur
plus de 2 GHz avec un temps de répétition de la mesure de 1,2 ms. L’équipement que nous
avons développé a été utilisé lors de la campagne de mesures temps réel décrite au chapitre 4.

2.4 Récapitulatif des campagnes de mesures du canal UWB

Au cours de ce chapitre, nous avons cité un certain nombre de campagnes de mesures
du canal radio UWB. Ces diverses campagnes utilisent des techniques de sondage différentes,
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FIG. 2.18 – Fonction de diffusion moyenne en environnement dynamique.

mais varient également de par la bande de fréquences mesurée, le type d’environnement,
les antennes utilisées, et la mise en œuvre des mesures. Pour bien comparer les résultats
d’analyse issus de ces expérimentations, il est nécessaire de garder à l’esprit les conditions
de déroulement de chaque campagne. Le tableau 2.2 récapitule l’ensemble des campagnes de
mesures UWB recensées, et fournit les différents renseignements les concernant.

Parmi les premières études UWB, le laboratoire UltRaLab de l’université de Califor-
nie du Sud a réalisé deux campagnes de sondage en 1997, mais la plupart des expérimen-
tations UWB ont débuté à partir de 2000. La grande majorité des campagnes de mesures
ont utilisé la méthode fréquentielle du VNA. Les autres montages expérimentaux sont ba-
sés sur une méthode temporelle, par impulsions ou par émission de séquence PA. Différents
environnements intérieurs, tels que le bureautique et le résidentiel, et quelques environne-
ments extérieurs (forestier, urbain) ont été sondés. On peut également noter quelques ex-
périmentations originales, à l’intérieur d’un navire métallique ou dans une usine. Enfin, au
niveau de la bande d’analyse, seules six campagnes couvrent la bande FCC dans sa globalité
[Kunisch 02a, Buehrer 03, Alvarez 03, Cassioli 04c, Karedal 04b, Haneda 05]. À l’intérieur
de cette bande, deux expérimentations seulement ont permis des mesures UWB temps réel
[Pendergrass 02, Cassioli 03].

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons étudié différentes techniques de sondage du canal large
bande, afin de choisir la méthode la plus adaptée à la mesure UWB. Étant donnée la largeur
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de la bande à analyser, la technique à balayage fréquentiel semble la plus appropriée pour
le canal statique. L’équipement utilisé s’est donc composé d’un VNA, ainsi que de dispositifs
de mesure spatiale (bras tournant et rail de guidage) qui permettent d’évaluer localement les
fluctuations spatiales du canal. Les antennes représentent une partie sensible du matériel de
mesure, car leurs caractéristiques doivent rester stables sur l’ensemble de la bande d’analyse.
Deux types d’antennes omnidirectionnelles ont été utilisés : des éléments rayonnants impri-
més, et des antennes mono-coniques à plan de masse.

La principale limitation du sondage par VNA réside dans la durée de la mesure. Plusieurs
secondes sont en effet nécessaires pour mesurer la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Pour permettre
l’acquisition en temps réel du canal UWB, une technique de sondage originale a été mise au
point, basée sur l’extension d’un sondeur SIMO large bande. Cette adaptation correspond à
des modifications mineures de l’équipement initial : le module de commutation des capteurs
multiples est en effet principalement exploité pour réaliser des mesures rapides sur bandes
partielles. Lors de la validation expérimentale de l’équipement, des mesures ont été réalisées
en temps réel sur la bande 5 GHz - 6 GHz, permettant l’observation des variations du canal et
l’étude Doppler.

Enfin, une revue bibliographique a permis de recenser une vingtaine de campagnes de
mesures du canal UWB depuis 1997. Nous avons pu remarquer que peu d’expérimentations
ont couvert la globalité de la bande FCC, et que la mesure temps réel a été rarement exploitée.
Dans un premier temps, nous avons donc réalisé une campagne de mesures du canal statique
sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz (chapitre 3). Puis nous avons étudié les variations spatiales
et temporelles du canal UWB (chapitre 4).



Chapitre 3

Étude du canal radio UWB statique

Deux campagnes de mesures ont été réalisées pour caractériser le canal de propagation
UWB de façon statistique. Pour chaque expérimentation, ce chapitre décrit l’environnement de
mesure, l’équipement utilisé et le déroulement de la campagne. Afin d’éviter les limitations
en largeur de bande, ces campagnes ont utilisé une méthode de sondage fréquentielle basée
sur un VNA. Étant donnée la durée de la mesure, nous nous sommes concentrés sur le canal
statique, en s’assurant que l’environnement restait immobile pendant la durée de l’acquisition.

Une étude préliminaire a été réalisée sur la bande 4 GHz - 6 GHz. Elle a permis une
première évaluation du canal UWB, nous renseignant principalement sur l’affaiblissement du
canal en distance et sur la structure de la réponse impulsionnelle. Nous décrivons ensuite une
campagne plus étendue, réalisée dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Cette bande d’analyse
nous a permis d’observer les variations de puissance en fréquence et en distance. Les diffé-
rents paramètres représentatifs du canal radio sont ensuite analysés, comme la dispersion des
retards ou la décroissance du PDP. En particulier, l’impact de la fréquence sur ces paramètres
est discuté.

3.1 Étude préliminaire sur la bande 4 GHz - 6 GHz

Afin d’obtenir une première idée du comportement du canal de propagation UWB, une
campagne de mesures préliminaire a été réalisée dans la bande 4 GHz - 6 GHz. Les résul-
tats d’analyse ont été publiés dans [Pagani 03], et ont permis de calibrer la série de mesures
suivante couvrant la bande de fréquences FCC.

3.1.1 Mise en œuvre expérimentale

Cette première campagne de mesures a été réalisée dans le domaine fréquentiel en utilisant
le VNA ABmillimètre MVNA8-350 (cf. section 2.2.3.1). 1024 fréquences ont été balayées
successivement entre 4 GHz et 6 GHz. Les antennes omnidirectionnelles utilisées sont de
type planaire (cf. section 2.2.3.3). L’antenne d’émission était fixée sur un mât à une hauteur
de 2,20 m. Pour évaluer les fluctuations spatiales du signal et estimer le PDP local, l’antenne
de réception a été montée sur un bras tournant de 27 cm de rayon (cf. section 2.2.3.2). De cette
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façon, 60 mesures ont été réalisées le long d’un trajet circulaire de 1,70 m de circonférence, ce
qui correspond à 28 longueurs d’onde à la fréquence centrale (5 GHz). Le pas séparant deux
mesures successives était d’environ λ

2 . Suivant la mesure, la hauteur de l’antenne de réception
variait de 1,10 m à 1,60 m.

Les mesures ont été réalisées dans un environnement intérieur de bureau. Les murs exté-
rieurs du bâtiment sont composés de briques et de béton, tandis que les cloisons séparant les
bureaux consistent en de fines plaques de plâtre et de plastique. La figure 3.1 illustre le posi-
tionnement des mesures. Une première série de mesures s’est déroulée dans quatre pièces de
bureau vides de différentes tailles et dans le couloir (a). Pour la seconde série de mesures (b),
l’expérience s’est déroulée dans une partie meublée du bâtiment, les pièces étant équipées de
bureaux, de chaises, de matériel informatique et d’armoires métalliques. Les deux configura-
tions LOS et NLOS ont été sondées, avec des distances émetteur-récepteur variant entre 2,6 m
et 16,6 m.

Toutes les données recueillies pendant le sondage ont été calibrées en utilisant une mesure
de référence réalisée en connexion câblée. Les 60 fonctions de transfert du canal mesurées
sur le bras tournant donnent accès à un ensemble de 60 réponses impulsionnelles h(tm, τ)
par transformation de Fourier. On peut noter qu’une fenêtre de Hanning a été utilisée pour
diminuer la hauteur des lobes secondaires, et que les réponses impulsionnelles ont été sur-
échantillonnées par une technique d’ajout de zéros. Le PDP local a été calculé à partir des
60 réponses impulsionnelles selon l’équation (1.41). Les analyses à petite échelle ont été
réalisées en tenant compte des 60 réponses impulsionnelles séparément.

3.1.2 Pertes par propagation

L’étude des pertes par propagation est basée sur les mesures réalisées en pièces vides. La
largeur de bande étudiée de 2 GHz ne permettant pas l’analyse de la dépendance en fréquence,
nous nous sommes intéressés à la perte de puissance en distance uniquement. Dans ce cas,
l’équation théorique des pertes par propagation présentée par l’équation (1.52) devient :

PL(d) = PL(d0) + 10Nd log
(

d

d0

)
+ S(d) (3.1)

où la distance de référence d0 a été fixée à 1 m.

Les mesures réalisées en configurations LOS et NLOS ainsi que leur approximation par ré-
gression linéaire sont présentées dans la figure 3.2. On constate que la valeur du coefficient
de pertes par propagation Nd varie sensiblement en fonction de la configuration de visibilité.
Les valeurs obtenues sont Nd = 1,5 dans le cas LOS et Nd = 2,5 dans le cas NLOS. En confi-
guration LOS, les pertes sont plus faibles qu’en espace libre (i.e. Nd = 2). Ceci s’explique par
la présence de trajets multiples, dont la puissance s’ajoute à celle du trajet direct. En configu-
ration NLOS, l’augmentation des pertes s’explique par l’atténuation supplémentaire due à la
transmission à travers les cloisons du bâtiment. Enfin, on peut remarquer que les mesures ef-
fectuées en configuration NLOS sont relativement dispersées, avec une dispersion σS = 5,9 dB
contre σS = 1,1 dB dans le cas LOS.
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X0

Y0

(a)

Y0

X0

4 m

(b)

FIG. 3.1 – Positionnement des mesures lors de la campagne préliminaire. Première (a) et
seconde (b) séries de mesures. Les carrés bleus représentent les positions fixes (émetteur), et
les cercles rouges correspondent aux positions du bras tournant (récepteur).
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FIG. 3.2 – Pertes par propagation en fonction de la distance (campagne préliminaire).

3.1.3 Paramètres grande échelle

La figure 3.3 présente la forme générale du PDP dans des cas typiques en configurations
LOS et NLOS. Pour simplifier l’interprétation des mécanismes de trajets multiples, le retard
de l’axe des abscisses a été converti en longueur de trajet en mètres. L’une des 60 réponses
impulsionnelles locales a également été représentée afin d’illustrer le lissage des fluctuations
rapides obtenu par le calcul du PDP.

Dans les deux configurations, on peut observer un regroupement des rayons en clusters,
où un trajet dominant est suivi par une zone dense de trajets multiples diffus, présentant une
puissance décroissant de façon exponentielle. Cette forme globale correspond aux analyses
précédentes du canal de propagation UWB [Kunisch 02a, Cassioli 02, Cramer 02]. Dans la
configuration LOS, le PDP présente généralement deux à trois clusters. Dans ce cas, une nette
différence est observable entre le trajet direct et les trajets multiples suivants, avec un rapport
de puissance pouvant dépasser 15 dB. En configuration NLOS, la décroissance de puissance est
plus lissée, car tous les trajets subissent une atténuation comparable. La plupart des mesures
NLOS présentent un seul cluster, mais on distingue occasionnellement un écho du cluster
principal.

La décroissance en puissance du PDP peut être caractérisée par le coefficient de décrois-
sance intra-cluster γ (cf. section 1.2.3.1). La pente du PDP a été estimée par régression linéaire
sur la région du PDP présentant une amplitude relative entre−20 dB et−50 dB. Aucune corré-
lation n’a été relevée entre le coefficient γ et la distance émetteur-récepteur. Pour la première
série de mesures réalisée en pièces vides, des valeurs comparables ont été observées pour les
cas LOS et NLOS, avec une valeur moyenne de γ égale à 25,1 ns et un écart-type de 2,7 ns.
Ces résultats sont de l’ordre de grandeur des valeurs obtenues lors de campagnes de mesures
similaires [Kunisch 02a, Keignart 02, Cassioli 02, Cramer 02].

Dans l’analyse du PDP, la dispersion des retards τRMS est un paramètre important car il
permet de calibrer le système de réception en fonction de l’étalement temporel lié au canal.
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FIG. 3.3 – PDP typiques mesurés lors de la campagne préliminaire. Configurations LOS

(a) et NLOS (b).

Sur l’ensemble des PDP mesurés, la dispersion des retards est distribuée autour d’une valeur
moyenne de 10 ns dans le cas LOS et de 22,7 ns dans le cas NLOS, avec des écarts-types
respectifs de 3,1 ns et 5,6 ns. Une étude antérieure correspondant à des mesures réalisées en
environnement de bureau [Keignart 02] présente des valeurs similaires : les valeurs moyennes
de τRMS varient entre 8 ns et 12 ns dans le cas LOS et entre 14 ns et 19 ns dans le cas NLOS. Sur
l’ensemble des mesures réalisées en situations LOS et NLOS, il a été remarqué que la dispersion
des retards croissait avec la distance émetteur-récepteur, mais était particulièrement corrélée
avec les pertes par propagation, comme l’illustre la figure 3.4. L’absence de trajet prédominant
dans les PDP correspondant aux liaisons les plus atténuées peut expliquer cette tendance. Des
résultats similaires ont été rapportés dans la littérature [Yano 02, Ghassemzadeh 02a].
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FIG. 3.4 – Dispersion des retards en fonction des pertes par propagation. Résultats obte-
nus sur l’ensemble des mesures réalisées en situations LOS et NLOS.

3.1.4 Paramètres petite échelle

Pour chaque mesure, les statistiques de fluctuation spatiale ont été étudiées en comparant
les 60 réponses impulsionnelles collectées sur le bras tournant. L’étude a consisté en l’analyse
de la distribution statistique de l’amplitude du signal reçu à chaque retard. Dans la littérature,
des études antérieures ont montré que cette distribution était bien modélisée par une fonc-
tion de Nakagami [Cassioli 02]. Nous avons donc estimé le paramètre m de Nakagami pour
chaque PDP mesuré, par intervalles de 0,5 ns sur l’échelle des retards (cf. annexe B.1.3). Ex-
cepté pour le trajet direct, la valeur du paramètre m est proche de 1 dans toutes les situations.
Ceci montre que la distribution de Rayleigh est un modèle raisonnable pour notre expérimen-
tation UWB. Cette distribution avait déjà été proposée dans la littérature pour le canal UWB

[Kunisch 02a, Cramer 02].

Cette étude des fluctuations spatiales du canal radio UWB a été l’occasion de présenter
une évaluation des bénéfices des systèmes UWB liés à l’élargissement de la bande. Pour cela,
le TEB optimal a été estimé en tenant compte des fluctuations mesurées sur le canal. Par
TEB optimal, nous entendons le TEB obtenu pour un récepteur capable d’extraire la totalité du
signal présent dans la forme d’onde reçue. Un récepteur de type RAKE avec un grand nombre
de doigts est une approximation d’un tel récepteur optimal.

Dans le cas d’un récepteur optimal et d’un canal gaussien, le TEB est donné par
[Haykin 01] :

TEB =
1
2

erfc

(√
Eb

N0

)
(3.2)

où Eb représente l’énergie transmise par bit et N0 la densité spectrale de bruit.

Dans la pratique, la puissance totale transmise via le canal de propagation subit des fluc-
tuations spatiales et temporelles significatives. Pour chaque position de sondage, la puissance
totale reçue Pnorm

tot a été calculée sur chacun des 60 points de mesure du bras tournant. Cette
puissance est normalisée afin d’obtenir une puissance reçue moyenne égale à 0 dB. À partir
de ces données empiriques, il est possible d’estimer localement les statistiques de variation de
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la puissance totale reçue, représentées par leur densité de probabilité pP norm
tot

(Pnorm
tot ). Cette

métrique permet alors de calculer le TEB obtenu pour un récepteur optimal dans les conditions
du canal mesuré, selon l’équation :

TEB =
1
2

∫ ∞

−∞
pP norm

tot
(x) erfc

(√
x

Eb

N0

)
dx (3.3)

Cette procédure a été réitérée sur des fractions du signal reçu de différentes largeurs de
bande entre 2 MHz et 2 GHz, toutes centrées sur 5 GHz, afin de visualiser l’effet de la largeur
de bande sur les performances du système.

La figure 3.5 illustre les résultats de cette analyse. Le TEB médian est représenté en fonc-
tion du rapport Eb

N0
pour toutes les mesures de la première série (pièces vides), en configura-

tions LOS et NLOS. En comparant les courbes obtenues pour différentes largeur de bandes, le
bénéfice de l’élargissement de la bande est clairement observable : à partir d’un canal de type
purement Rayleigh à 2 MHz, l’effet des fluctuations rapides est de moins en moins sévère à
mesure que la largeur de bande augmente. Il faut noter que la comparaison est possible pour
des systèmes fonctionnant au même débit. Dans le cas LOS (a), pour un système opérant à un
débit fixe et nécessitant un TEB de 10−3 par exemple, l’augmentation de la largeur de bande
de 31 MHz à 250 MHz permet une réduction de la puissance émise de 5 dB. Cependant, ce
gain par élargissement de la bande apparaît moins intéressant pour les bandes de fréquences
les plus larges. En effet, le doublement de la bande de 1 GHz à 2 GHz correspond à une varia-
tion mineure des performances du système en termes de TEB. Ce résultat est particulièrement
remarquable dans la configuration NLOS (b), où l’effet de l’élargissement de la bande devient
très limité dès que la bande de fréquences dépasse 500 MHz.

3.1.5 Bilan de la campagne préliminaire

Cette première campagne de mesures nous a fourni un ensemble d’indications qui consti-
tuent un premier pas dans l’établissement d’un modèle de canal UWB. L’analyse des pertes
par propagation montre que l’atténuation du signal augmente régulièrement avec la distance,
avec un coefficient de pertes de l’ordre de 1,5 en configuration LOS, et de 2,5 en configuration
NLOS. La réponse impulsionnelle UWB semble correctement décrite par un modèle en clusters,
où chaque trajet dominant est suivi par une décroissance exponentielle des trajets multiples
diffus. La dispersion des retards a été estimée à 10 ns dans le cas LOS, et à 22,7 ns dans le
cas NLOS. Enfin, les statistiques petite échelle de l’amplitude du signal reçu à chaque retard
semblent suivre une distribution de Rayleigh en première approximation.

Les principaux verrous à lever pour une caractérisation complète du canal de propagation
UWB concernent d’abord la largeur de bande. La campagne de mesures suivante a donc été
dimensionnée pour permettre le sondage de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Cet élargissement
de la bande de mesure permet d’autre part une description plus fine de la réponse impulsion-
nelle en termes de résolution temporelle. Ainsi, les mesures collectées donnent accès à de
nouveaux paramètres, comme le taux d’arrivée des clusters et des rayons par exemple. Enfin,
l’un des objectifs de la seconde campagne de mesures a été d’obtenir un jeu plus important
de mesures, afin de dériver des paramètres statistiquement plus représentatifs.
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FIG. 3.5 – TEB optimal pour différentes largeurs de bande. Valeurs médianes en configu-
rations LOS (a) et NLOS (b).
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La section suivante présente la mise en œuvre de cette seconde série d’expérimentations,
et décrit l’analyse des paramètres de caractérisation du canal radio UWB. Lors de cette cam-
pagne, le canal de propagation a été étudié en condition statique. L’analyse des variations
spatiales et temporelles du canal UWB sera présentée dans le chapitre 4.

3.2 Étude du canal radio UWB sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz

La caractérisation fine du canal de propagation UWB a été réalisée à partir d’une campagne
de mesures intensive couvrant la bande FCC (1). L’ensemble des paramètres obtenus a servi de
base à l’établissement d’un modèle du canal de propagation UWB à l’intérieur des bâtiments,
développé en détail dans le chapitre 5.

3.2.1 Mise en œuvre expérimentale

3.2.1.1 Réalisation des mesures

Comme nous l’avons vu au chapitre 2, un certain nombre de campagnes de sondage UWB

ont été réalisées pour la caractérisation du canal [Irahhauten 04, Molisch 04]. Cependant,
parmi une vingtaine de campagnes réalisées, six seulement couvrent la bande définie par
la FCC [Kunisch 02a, Buehrer 03, Alvarez 03, Cassioli 04c, Karedal 04b, Haneda 05]. Pour
couvrir cette bande d’analyse, nous avons opté pour une méthode de sondage de type fré-
quentiel. Le VNA HP8510C a été utilisé pour couvrir la bande 3,1 GHz - 11,1 GHz par pas de
2 MHz (cf. section 2.2.3.1). Deux antennes CMA118/A ont été utilisées pour cette expérience.
Elles présentent un diagramme omnidirectionnel dans la bande 1 GHz - 18 GHz (cf. section
2.2.3.3). L’antenne d’émission a été fixée sur un chariot mobile afin de faciliter son déplace-
ment dans le bâtiment. Ce chariot était muni d’un bras tournant, ce qui a permis la mesure
de 90 réponses impulsionnelles le long d’un cercle de 20 cm de rayon (cf. section 2.2.3.2).
Ce montage a permis d’évaluer les variations locales du canal de propagation. L’antenne de
réception a été fixée sur un mur à une hauteur de 2 m environ. En raison de l’asymétrie de
son diagramme de rayonnement, cette antenne simulant le point d’accès a été orientée vers le
bas, i.e. avec le plan de masse tourné vers le plafond. Enfin, on peut noter que jusqu’à trois
amplificateurs ont été ajoutés dans la chaîne de mesure, suivant l’atténuation observée sur le
lien radio.

Les mesures ont été réalisées dans les mêmes locaux que pour la campagne préliminaire,
en environnement intérieur de bureau. Deux configurations de type réseau d’accès radio ont
été étudiées. Dans les deux cas, l’émetteur, situé à une hauteur de 1,40 m, était considéré
comme le terminal mobile. Le récepteur était considéré comme le point d’accès et a d’abord
été placé dans une salle de réunion à une hauteur de 2,19 m, puis dans un couloir à une hauteur
de 2,45 m. La figure 3.6 présente ces deux configurations. Dans chaque cas, des situations LOS

et NLOS ont été rencontrées. La distance émetteur-récepteur a varié entre 1 m et 20 m. Sur la
totalité des mesures, le bras tournant a été placé à plus de 120 positions différentes, ce qui

(1)Une partie des résultats de cette étude a été soumise pour publication dans la revue IEEE Transactions on
Vehicular Technology.
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correspond à un ensemble de plus de 10 000 réponses impulsionnelles UWB disponibles pour
une caractérisation statistique.

Avant l’exploitation des données, les mesures ont été calibrées à partir d’une mesure de
référence réalisée en câblé. Comme pour la campagne de mesures préliminaire, les paramètres
grande échelle (PDP, dispersion des retards, etc.) sont calculés en moyennant les 90 mesures
réalisées autour du bras tournant. Les paramètres petite échelle (fluctuations spatiales de l’am-
plitude des rayons) sont obtenus en comparant l’ensemble des réponses impulsionnelles me-
surées localement.

3.2.1.2 Analyse de l’antenne

x

y

z

0

�

�

FIG. 3.7 – Axe de référence de l’antenne CMA118/A.

Lors d’un sondage effectué sur une bande de fréquences représentant plus d’une octave,
l’antenne utilisée peut avoir un effet important sur les mesures. Nous avons vu en effet à la
section 2.2.3.3 que le diagramme de rayonnement ne reste pas parfaitement omnidirectionnel
lorsque la fréquence augmente. Nous avons donc réalisé une étude plus approfondie des an-
tennes de mesure, présentée dans les paragraphes suivants. L’orientation de l’antenne utilisée
dans les analyses est décrite dans la figure 3.7.

Pour l’une des antennes utilisées, la figure 3.8 présente le gain minimum, médian et maxi-
mum en azimut φ pour chaque élévation θ, aux fréquences de 3 GHz, 7 GHz, et 10 GHz.
On peut remarquer que les caractéristiques de l’antenne varient de façon significative avec la
fréquence. En particulier, le diagramme de rayonnement devient de moins en moins régulier
en élévation à mesure que la fréquence augmente. En azimut, la figure 3.8 montre que le dia-
gramme reste relativement constant pour une élévation et une fréquence données, même si la
différence entre les gains minimal et maximal en azimut peut dépasser 20 dB (par exemple
pour l’élévation θ = −30° à la fréquence de 7 GHz).

Afin d’évaluer l’influence de l’antenne sur les pertes par propagation lors de notre expé-
rimentation, considérons le trajet direct dans une situation typique, illustrée par la figure 3.9.
Lors de la campagne, l’émetteur a été placé à différentes distances du récepteur. Lorsque cette
distance augmente, les pertes par propagation augmentent. Simultanément, l’angle d’élévation
θ décroît. Ainsi, l’atténuation observée n’est pas seulement due à la variation de la distance
entre émetteur et récepteur, mais également aux fluctuations du diagramme de rayonnement
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FIG. 3.8 – Dispersion du diagramme de l’antenne CMA118/A en azimut. Gain minimum,
médian et maximum en azimut pour chaque élévation, aux fréquences de 3 GHz (a), 7 GHz
(b), et 10 GHz (c).

des antennes en élévation. Des mesures ont été réalisées à des distances ∆x variant de 1 m
à 20 m. La différence de hauteur ∆y était environ de 0,80 m dans la configuration « salle
de réunion », et de 1 m dans la configuration « couloir ». Ainsi, le trajet direct présente une
élévation θ variant globalement entre 2,3° et 45°. La figure 3.8 montre que dans cette zone,
le diagramme de rayonnement présente des fluctuations légères, mais non négligeables. Étant
donné que l’antenne de réception est retournée, l’atténuation du trajet direct due à l’antenne
est la même à chaque extrémité du lien radio. On remarque que suivant la fréquence et la
distance, la variation de puissance du trajet direct due aux antennes peut être importante, de
l’ordre de 10 dB. En conséquence, l’effet de l’antenne doit être corrigé, afin d’éviter que les
antennes n’introduisent des variations apparentes dans les coefficients de pertes par propaga-
tion en distance Nd et en fréquence Nf .

3.2.2 Pertes par propagation en fréquence

3.2.2.1 Effet de l’antenne

L’une des caractéristiques propres au canal UWB est la décroissance de la puissance re-
çue à mesure que la fréquence augmente. Dans une configuration idéale en espace libre, les
pertes par propagation s’expriment par la formule de Friis, donnée par l’équation (1.51).
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FIG. 3.9 – Configuration des antennes lors de la mesure. ∆x et ∆y représentent respecti-
vement les distances horizontale et verticale entre les deux antennes, d représente la distance
réelle entre les deux antennes, et θ est l’angle d’élévation du trajet direct.

Campagne
de mesures

Whyless.com
[Kunisch 02a]

Université
d’Aalborg (étude

d’antennes)
[Kovács 03]

Instit. for
Infocomm
Research

[Balakrishnan 04b]

Samsung
[Chong 05]

Nf 1,6 à 2,8 -0,3 à 5,5 1,0 à 3,7 2,0 à 3,1

TAB. 3.1 – Estimation du coefficient de pertes par propagation en fréquence pour dif-
férentes analyses du canal UWB. Les valeurs publiées ont été adaptées à la définition du
paramètre Nf utilisée dans ce document.

Cette formule implique que pour une distance d donnée, la fonction de transfert en puis-
sance du canal, (cf. équation (1.53)), doit être proportionnelle à −20 log(f). Dans la lit-
térature, l’atténuation de la puissance reçue lorsque la fréquence augmente a été observée
à l’occasion d’études sur les antennes [Kovács 03, Hoff 03], ou lors de mesures du canal
UWB [Cheung 02, Kunisch 02a, Alvarez 03, Balakrishnan 04b, Haneda 04, Chong 05]. À titre
d’exemple, le tableau 3.1 présente différentes estimations du coefficient de pertes par propa-
gation en fréquence Nf . On peut remarquer que les valeurs du paramètre Nf varient sen-
siblement autour de la valeur théorique Nf = 2. D’autres approches de caractérisation ont
également été avancées, certains auteurs ayant proposé de modéliser la fonction de transfert
en puissance en dB selon une fonction exponentielle [Alvarez 03] ou affine [Haneda 04] de
la fréquence. Notons cependant que toutes ces études considèrent les antennes comme une
partie intégrante du canal de propagation, et sont donc difficilement généralisables.

Lors de l’analyse des pertes par propagation en fréquence, il convient de garder à l’esprit
que le terme 20 log(f) de la formule de Friis est lié à l’aire effective d’une antenne isotrope
idéale, tandis que les caractéristiques des antennes réelles sont prises en compte dans les gains
GT (f) et GR(f). Les fonctions de transfert en puissance mesurées à l’aide d’antennes non
idéales sont donc très sensibles à leur diagramme de rayonnement. Par exemple, la figure
3.10 présente une fonction de transfert en puissance mesurée dans une situation LOS, ainsi
que l’atténuation théorique calculée selon l’équation (1.51). Pour ce cas théorique, les gains
GT (f) et GR(f) ont été mesurés en chambre anéchoïde, à l’élévation θ correspondant à la
configuration de mesure. On peut clairement observer l’effet prédominant des antennes : la
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forme générale de la fonction de transfert en puissance mesurée suit en effet fidèlement les
variations de gain des antennes.
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FIG. 3.10 – Fonction de transfert en puissance mesurée comparée à la formule de Friis.

3.2.2.2 Coefficient de pertes par propagation en fréquence

Pour évaluer la décroissance en puissance liée à la fréquence, nous avons étudié l’atténua-
tion du canal à différentes fréquences régulièrement espacées entre 4 GHz et 10 GHz. Pour
chaque point de mesure, les pertes par propagation PL(f, d) ont été extraites de la fonction
de transfert en puissance aux fréquences sélectionnées. Afin de supprimer la dépendance en
distance, chaque fonction de transfert en puissance a été normalisée au préalable, de façon
à ce que l’atténuation de la puissance reçue sur la totalité de la bande sondée soit de 0 dB.
Les pertes par propagation ainsi normalisées PLnorm(f) peuvent alors être comparées à un
modèle de la forme :

PLnorm(f) = PLnorm(f0) + 10Nf log
(

f

f0

)
+ S(f) (3.4)

où S(f) représente un terme résiduel de moyenne nulle exprimant l’écart en dB entre la
mesure et le modèle.

Les pertes par propagation normalisées et moyennées sur l’ensemble des positions de
mesure sont représentées dans la figure 3.11. Dans un premier temps, aucune correction de
l’effet des antennes n’a été appliquée (courbe bleue). On peut noter une augmentation des
pertes par propagation avec la fréquence, mais il n’y a aucun moyen de distinguer les pertes
en puissance liées au canal des variations du diagramme d’antenne. Dans ce cas, le coefficient
de pertes par propagation en fréquence est Nf = 2,60. La dispersion des données mesurées
autour de l’approximation linéaire est donnée par σS = 1,2 dB.

Dans un second temps, les gains d’antenne GT (f) et GR(f), mesurés en chambre ané-
choïde, ont été soustraits de chaque fonction de transfert en puissance aux fréquences sélec-
tionnées, avant le calcul des pertes par propagation (courbe rouge). Pour chaque antenne, le
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FIG. 3.11 – Pertes par propagation normalisées moyennes en fonction de la fréquence.

gain pris en compte correspond au gain du diagramme de rayonnement dans la direction du
trajet direct émetteur-récepteur. Cette approche peut sembler simpliste a priori, car la puis-
sance totale n’est pas reçue selon le trajet direct seulement, mais également via de nombreux
trajets multiples provenant d’autres directions. Cependant, en l’absence de connaissance des
directions de départ et d’arrivée de ces trajets secondaires, cette méthode permet une compen-
sation raisonnable des effets de l’antenne. En effet, dans ce cas, la dispersion des points de
mesure autour de l’approximation linéaire est réduite à σS = 0,6 dB. Le coefficient de pertes
par propagation en fréquence décroît vers Nf = 2,28. Par rapport au niveau d’erreur introduit
par les méthodes de mesure et de calcul, cette valeur peut être considérée proche de la théo-
rie (Nf = 2). Nous recommandons donc d’utiliser une perte théorique de 20 log(f) lors de
la modélisation du canal de propagation UWB. Cette approche a également été adoptée dans
[Buehrer 03].

3.2.3 Pertes par propagation en distance

Dans la suite de l’analyse, nous proposons une étude des paramètres radio sur la bande
d’analyse globale (3,1 GHz - 10,6 GHz), et sur sept bandes partielles de 528 MHz chacune, à
des fréquences centrales espacées de 1 GHz entre 4 GHz et 10 GHz. Le but de cette procédure
est d’étudier l’impact potentiel de la fréquence sur les caractéristiques du canal UWB. Nous
avons vu que les antennes utilisées peuvent avoir un impact non négligeable sur les paramètres
radio, à la fois en distance et en fréquence. Afin de minimiser cet effet, les données collectées
ont été corrigées dans la mesure du possible en tenant compte du gain de chaque antenne
mesuré dans la direction du lien émetteur-récepteur à la fréquence centrale de la bande consi-
dérée. Notons que pour la bande d’analyse UWB globale, les diagrammes d’antennes, mesurés
tous les GHz, ont été interpolés en fréquence.
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3.2.3.1 Bande d’analyse globale

Conformément à l’analyse précédente concernant les pertes en fréquence, l’ensemble des
points de mesure a été ajusté à la formule générale de la forme :

PL(f, d) = PL(f0, d0) + 20 log
(

f

f0

)
+ 10Nd log

(
d

d0

)
+ S(f, d) (3.5)

où f0 représente la fréquence centrale de 6,85 GHz et d0 est une distance arbitraire de 1 m.
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FIG. 3.12 – Pertes par propagation en fonction de la distance. Chaque point représente
l’atténuation médiane dans la bande FCC.

Pour chaque point de mesure, nous avons pris en compte l’atténuation médiane sur la
bande FCC, après recalage de chaque mesure fréquentielle sur la fréquence de référence f0.
Les coefficients ont été obtenus par régression linéaire, en séparant les situations LOS et NLOS.
La figure 3.12 présente les résultats obtenus. Les points de mesure suivent principalement une
décroissance linéaire en échelle logarithmique. Ceci correspond à une décroissance exponen-
tielle de la puissance reçue avec la distance. En situation LOS, une valeur de Nd = 1,62 a été
enregistrée, avec un écart-type σS = 1,7 dB. Dans le cas NLOS, les points de mesure sont plus
dispersés, avec un coefficient de pertes par propagation en distance Nd = 3,22, et une dis-
persion donnée par σS = 5,7 (2). Les valeurs de PL(f0, d0) ont été respectivement évaluées à
53,7 dB et 59,4 dB. Le tableau 3.2 montre que ces valeurs concordent avec les autres analyses
du canal UWB publiées dans la littérature. À titre de comparaison, les paramètres proposés par
l’institut de normalisation ITU pour la modélisation de l’atténuation du canal UWB [ITU 04]
ont également été reportés.

(2)Cette valeur importante de la dispersion dans le cas NLOS peut être expliquée par la diversité des situations
de non-visibilité, l’obstruction entre l’émettueur et le récepteur pouvant résulter d’une simple cloison de plâtre ou
de plusieurs murs porteurs.
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Bande Nd σS (dB) PL(f0, d0) (dB)

Largeur Fréq.
centrale

LOS NLOS LOS NLOS LOS NLOS

528 MHz 4 GHz 1,44 2,93 2,2 5,5 54,9 60,9

5 GHz 1,63 3,12 2,6 5,7 52,3 58,5

6 GHz 1,50 2,82 2,8 6,1 55,1 62,9

7 GHz 1,51 2,93 2,6 5,7 53,2 61,2

8 GHz 1,81 3,43 3,6 6,2 51,2 58,1

9 GHz 1,92 4,21 2,3 6,9 53,5 55,9

10 GHz 1,91 3,46 2,1 6,3 52,3 57,9

7,5 GHz 6,85 GHz 1,62 3,22 1,7 5,7 53,7 59,4

TAB. 3.3 – Coefficients de pertes par propagation pour différentes bandes de fréquences.

3.2.3.2 Influence de la fréquence

Peu de résultats concernant l’influence de la fréquence sur les paramètres de pertes par
propagation sont disponibles dans la littérature. Donlan et al. suggèrent une augmentation
de la valeur du paramètre Nd avec la fréquence dans le cas NLOS [Donlan 04]. La référence
[Cassioli 04c] décrit une croissance marquée de ce paramètre avec la fréquence en situation
LOS, tandis que les mesures NLOS présentent la tendance opposée. Il faut remarquer que ces
études considèrent les antennes comme faisant partie du canal, ce qui pourrait être à l’origine
de ces observations contradictoires.

Le tableau 3.3 résume les valeurs obtenues lors de notre expérience pour les paramètres
Nd, σS et PL(f0, d0), calculés à partir des sept bandes partielles de 528 MHz (3). Le coeffi-
cient de pertes par propagation Nd varie entre 1,44 et 1,92 dans le cas LOS, et entre 2,82 et
4,21 dans le cas NLOS. Bien qu’aucune tendance régulière ne soit observable, le coefficient
de pertes par propagation semble prendre des valeurs plus élevées pour les hautes fréquences
(8 GHz à 10 GHz). Cette légère augmentation peut provenir d’une variation des caractéris-
tiques des matériaux constitutifs de l’environnement de mesure, mais reste cependant peu
marquée. Les paramètres σS et PL(f0, d0) ne semblent pas influencés par la fréquence cen-
trale de la bande considérée.

Les résultats de mesure présentés dans [Lao 03] indiquent que la permittivité complexe
du béton et du plâtre est relativement stable sur la bande définie pour les communications
UWB. De même, la référence [Muqaibel 03b] décrit de faibles variations des pertes par trans-
mission entre les fréquences basses et hautes du spectre UWB, pour le béton et le bois (moins
de 2 dB). Les matériaux de construction mentionnés constituent la majorité des cloisons de
notre environnement de mesure. Il est donc cohérent d’observer une certaine stabilité dans les
propriétés de propagation du canal radio UWB.
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FIG. 3.13 – PDP et réponse impulsionnelle typiques. Configurations LOS (a) et NLOS (b).
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3.2.4 Paramètres grande échelle

La figure 3.13 présente des PDP typiques mesurés en configurations LOS et NLOS, ainsi
que l’une des 90 réponses impulsionnelles. Ici encore, le retard de l’axe des abscisses a été
converti en longueur de trajet en mètres, pour faciliter l’interprétation des trajets principaux.
Dans les deux situations LOS et NLOS, on peut observer un ou plusieurs clusters, correspondant
à un trajet principal suivi d’une décroissance exponentielle de puissance diffuse. Dans le cas
LOS, les cloisons ou les meubles à proximité du lien radio produisent d’importants échos
réfléchis ou diffractés, ce qui explique la présence de « pics » dans le PDP. Nous avons ainsi
pu observer un écart de 10 dB à 20 dB entre la puissance du premier trajet de chaque cluster
et la puissance des trajets secondaires. La forme générale du PDP est globalement plus lisse
dans le cas NLOS.

3.2.4.1 Dispersion des retards

La dispersion des retards τRMS a été calculée pour chaque PDP mesuré, sur la globalité
de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Afin de minimiser l’effet du bruit, un seuil situé 20 dB au-
dessous du maximum du PDP a été utilisé. En conséquence, une dizaine de mesures réalisées
en situation NLOS et dont le niveau de bruit était situé à moins de 25 dB du maximum du PDP

n’ont pas été prises en compte dans cette étude. Sur l’ensemble des mesures en configuration
LOS, la valeur moyenne de la dispersion des retards est τRMS = 4,1 ns, avec un écart-type στ =
2,7 ns. Dans la configuration NLOS, la dispersion des retards moyenne est τRMS = 9,9 ns, avec
un écart-type στ = 5,0 ns. Le tableau 3.4 présente les résultats publiés lors d’autres analyses
du canal radio UWB. Nos valeurs de τRMS sont en accord avec certaines expérimentations
antérieures, bien que ce paramètre, très lié à l’environnement de mesure et dépendant éga-
lement du dispositif expérimental, varie sensiblement d’une expérience à l’autre. La variété
des valeurs publiées peut également s’expliquer par les différents niveaux de seuil utilisés
[Cassioli 04a].

Dans le but d’observer l’évolution de ces paramètres avec la fréquence, les valeurs
moyennes de τRMS calculées pour sept bandes partielles de 528 MHz chacune sont repré-
sentées dans la figure 3.14 en fonction de la fréquence centrale de chaque bande. Pour chaque
bande, la valeur de στ est représentée par la longueur de la ligne verticale. Les valeurs de
τRMS et de στ obtenues dans chaque bande partielle sont relativement proches des valeurs
relevées pour la bande d’analyse globale UWB. Comme on peut le voir, la dispersion des
retards n’est pas influencée par la fréquence. Ces observations ont également été faites par
l’université de Oulu à partir de mesures réalisées dans la bande 1 GHz - 11 GHz [Jämsä 04].
Enfin, comme lors de la campagne préliminaire, nous avons pu remarquer que la dispersion
des retards est fortement corrélée aux pertes par propagation.

D’autres paramètres peuvent être calculés pour caractériser la dispersion introduite par le
canal de propagation. Nous en avons caractérisé deux sur la bande d’analyse globale UWB.
Associée à la dispersion des retards, la fenêtre des retards donne une idée plus précise de
l’étalement de la réponse impulsionnelle. Sur l’ensemble des mesures LOS, la fenêtre des
retards à 75% moyenne est W75% = 7,6 ns, avec un écart-type σW = 5,8 ns. En situation
NLOS, nous avons observé une fenêtre des retards moyenne W75% = 23,7 ns, avec un écart-

(3)Pour toutes les bandes, nous avons conservé les paramètres f0 = 6,85 GHz et d0 = 1 m.
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FIG. 3.14 – Dispersion des retards moyenne pour différentes bandes partielles. La lon-
gueur de la ligne verticale représente l’écart-type correspondant.

type σW = 11,8 ns. La bande de cohérence du canal est également utile pour dimensionner
des systèmes à diversité fréquentielle. La bande de cohérence à 90% moyenne a été mesurée à
Bc,90% = 26,2 MHz dans le cas LOS, et Bc,90% = 8,8 MHz dans le cas NLOS. Les écarts-types
correspondants sont respectivement σB = 28,2 MHz et σB = 11,7 MHz.

3.2.4.2 Coefficients de décroissance exponentielle

Les PDP typiques présentés dans la figure 3.13 montrent que la puissance reçue se groupe
en différents clusters, correspondant aux trajets principaux. On caractérise généralement la
décroissance de la puissance reçue avec le retard à l’aide des coefficients de décroissance
exponentielle inter- et intra-cluster, que l’on note respectivement Γ et γ (cf. section 1.2.3.1).
Ces coefficients ont été estimés sur la bande d’analyse globale afin de calibrer notre modèle
de réponse impulsionnelle UWB.

Pour évaluer ces paramètres, nous avons identifié visuellement les zones correspondant
aux clusters de chaque PDP mesuré. Cette technique est également utilisée dans [Karedal 04a].
Dans chaque zone ainsi délimitée, une régression linéaire réalisée sur les retards situés entre
le maximum et le minimum du PDP (exprimé en dB) a permis d’extraire le coefficient de
décroissance exponentielle intra-cluster γ. Le coefficient de décroissance inter-clusters Γ est
obtenu par régression linéaire sur les maxima de chaque cluster. Dans tous les cas, nous ne
conservons que les parties du PDP situées à plus de 5 dB du niveau de bruit. La figure 3.15
illustre cette extraction de paramètres.

Sur l’ensemble des PDP mesurés en situation LOS, nous avons identifié entre 3 et 8 clus-
ters, avec un nombre moyen de 5,6 cluster par position de mesure. Le paramètre Γ moyen
a été évalué à Γ = 15,7 ns, avec un écart-type correspondant σΓ = 5,0 ns. Le coefficient de
décroissance intra-cluster moyen a été mesuré à γ = 7,5 ns, avec un écart-type σγ = 6,4 ns.
En configuration NLOS, les PDP présentent entre 1 et 4 clusters (moyenne de 2,4). Les coef-
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FIG. 3.15 – Extraction des coefficients de décroissance exponentielle inter- et intra-
cluster.

ficients de décroissance exponentielle inter- et intra-cluster ont été estimés à Γ = 16,5 ns et
γ = 12,0 ns, avec des écarts-types respectifs σΓ = 7,4 ns et σγ = 7,0 ns.

Le tableau 3.5 compare ces valeurs expérimentales aux résultats publiés à l’occasion d’ex-
périmentations similaires. Lors de certaines analyses [Cassioli 02, Alvarez 03], l’ensemble du
PDP a été considéré comme un cluster unique, ce qui explique le manque de résultats concer-
nant Γ. La valeur des paramètres Γ et γ se situe généralement entre 7 ns et 30 ns, même si
des valeurs plus importantes peuvent être observées [Cramer 02, Alvarez 03, Chong 04a]. La
décroissance inter-cluster est généralement plus importante que la décroissance intra-cluster.
Les résultats publiés dans [Karedal 04b] constituent un cas particulier où cette tendance est
inversée, et où les valeurs de Γ et γ sont très faibles. Ceci peut provenir de l’environnement
de mesure, l’expérimentation ayant eu lieu dans une usine. Pour cette expérimentation, une
dépendance du paramètre γ avec le retard a été observée. La référence [Cramer 02] suggère
que le coefficient Γ est lié à l’architecture du bâtiment, tandis que γ est déterminé par les ob-
jets à proximité de l’antenne de réception. La diversité des environnements sondés peut donc
expliquer la variété des résultats obtenus.

Afin d’observer l’évolution de la pente globale du PDP avec la fréquence, nous avons cal-
culé un paramètre γ simplifié, en considérant l’ensemble du PDP comme un cluster unique.
L’estimation a été faite sur chacune des sept bandes partielles de 528 MHz centrées tous les
GHz entre 4 GHz et 10 GHz. De rares points de mesure, où l’estimation a conduit à des résul-
tats visiblement erronés, n’ont pas été pris en compte dans cette étude (4). La valeur moyenne
du paramètre γ, calculée sur l’ensemble des points de mesure valides, est représentée en fonc-
tion de la fréquence dans la figure 3.16. Les écarts-types correspondants sont représentés par
les lignes verticales. Il n’y a clairement pas de dépendance du coefficient de décroissance
exponentielle γ avec la fréquence centrale de chaque bande.

(4)Pour quelques mesures, l’estimation a en effet conduit à une valeur de γ négative, ce qui correspond à une
pente du PDP positive.
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FIG. 3.16 – Coefficient de décroissance exponentielle moyen pour différentes bandes
partielles. La longueur de la ligne verticale représente l’écart-type correspondant.

3.2.4.3 Coefficients de décroissance en puissance

L’hypothèse de décroissance exponentielle pour l’amplitude des clusters et des rayons a
été introduite par Saleh et Valenzuela à partir de leur observation du canal radio large bande en
intérieur [Saleh 87]. Comme nous l’avons vu, les coefficients de décroissance exponentielle
inter- et intra-cluster ont ainsi été calculés pour de nombreuses campagnes de mesures du
canal UWB.

En analysant nos résultats de mesure, nous avons cependant observé que la décroissance
exponentielle n’était pas entièrement satisfaisante pour modéliser la pente du PDP. En effet,
en suivant cette hypothèse, le PDP exprimé en échelle logarithmique devrait présenter une
décroissance linéaire avec le retard. L’ensemble du PDP ainsi que chaque cluster devraient
ainsi présenter une forme triangulaire. Cette forme générale n’est pas représentative de nos
observations. Par exemple, dans le cas présenté dans la figure 3.15, l’atténuation entre clusters
successifs est moins importante pour les retards les plus élevés.

En considérant les échos successifs du trajet direct, on peut identifer deux sources d’at-
ténuation. D’une part la propagation du front d’onde sur un trajet plus long induit une at-
ténuation plus importante. D’autre part, les échos retardés subissent un plus grand nombre
de phénomènes de propagation, qui peuvent être de nature différente, comme la réflexion
ou la diffraction. Cette interprétation physique suggère de modéliser l’atténuation des tra-
jets multiples selon une approche similaire à celle des pertes par propagation en distance.
Nous rappelons que dans ce cas, l’atténuation observée à une distance émetteur-récepteur d
est proportionnelle à d−Nd , où Nd représente le coefficient de pertes par propagation. En ce
qui concerne les rayons de la réponse impulsionnelle, la longueur d’un trajet de propagation
est proportionnelle à son retard. Nous proposons donc une adaptation du modèle de Saleh et
Valenzuela, en recommandant une décroissance selon une fonction de type puissance pour
l’amplitude des clusters et des rayons. Dans le formalisme traditionnel présenté à la section
1.2.3.1, nous modifions l’amplitude βk,l du ke rayon dans le le cluster (cf. équation (1.50))
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par la formule suivante :

β2
kl = β2

11

(
Tl

T1

)−Ω(τk,l + Tl

Tl

)−ω

(3.6)

où Tl représente le retard associé au le cluster et τk,l est le retard relatif du ke rayon à l’in-
térieur le cluster. Les paramètres Ω et ω sont respectivement appelés coefficients de décrois-
sance en puissance inter-clusters et intra-cluster. Cette approche conduit à la représentation
théorique de la réponse impulsionnelle présentée dans la figure 3.17.
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FIG. 3.17 – Profil puissance-retard : adaptation du formalisme de Saleh et Valenzuela.
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FIG. 3.18 – Extraction des coefficients de décroissance en puissance inter- et intra-
cluster.

Comme pour le cas de la décroissance exponentielle, nous avons estimé les valeurs des
paramètres Ω et ω par régression linéaire sur les clusters du PDP, en représentant cette fois les
retards suivant une échelle logarithmique. Dans chaque cas, nous avons calculé l’écart-type
σε de l’erreur en dB entre le modèle et la mesure, afin de valider l’approche proposée. La
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figure 3.18 illustre l’extraction des paramètres Ω et ω. Elle peut être comparée aux résultats
présentés dans la figure 3.15.

Pour la décroissance inter-clusters, le passage d’une décroissance exponentielle à une
décroissance en puissance fait chuter l’écart-type σε moyen de 4,8 dB à 2,9 dB dans le cas LOS,
et de 2,4 dB à 1,7 dB dans le cas NLOS. Ceci valide le modèle proposé, qui est plus proche de
nos mesures expérimentales. Pour la décroissance intra-cluster, l’apport du nouveau modèle
est moins marqué. L’erreur moyenne de modélisation σε passe en effet de 1,9 dB à 1,8 dB dans
le cas LOS, et de 1,7 dB à 1,6 dB dans le cas NLOS. Ceci s’explique par la faible durée des
clusters, sur laquelle la décroissance exponentielle et la décroissance en puissance présentent
peu de différence. Néanmoins, par souci d’homogénéité du modèle, nous conserverons notre
approche pour la décroissance intra-cluster également.

Sur l’ensemble des mesures réalisées en situation LOS, nous avons observé les paramètres
moyens Ω = 4,4 et ω = 14,3 avec les écarts-types respectifs σΩ = 1,6 et σω = 11,3. En
situation NLOS, les valeurs moyennes obtenues sont Ω = 3,9 et ω = 10,2 avec les écarts-
types σΩ = 1,3 et σω = 11,0.

Enfin, pour la configuration LOS, nous avons pu observer une différence importante entre
la puissance du trajet principal de chaque cluster et celle des rayons suivants, qui se manifeste
par la présence de « pics » dans le PDP. Ceci peut être observé dans l’exemple de la figure 3.18.
Afin de tenir compte de ce phénomène, nous avons extrait la pente intra-cluster en excluant
le trajet principal. Un rapport G entre la puissance réelle du trajet principal et sa puissance
théorique est alors calculé. Cette approche a également été appliquée dans [Cassioli 02] et
[Kunisch 03b]. Dans ce cas, le coefficient moyen de décroissance en puissance devient ω′ =
8,9. Sur l’ensemble des clusters observés en situation LOS, la valeur moyenne du rapport G
est de 12 dB, indépendamment du retard associé à chaque cluster.

3.2.4.4 Taux d’arrivée des clusters et des rayons

Étude des clusters

Dans le but de connaître la loi d’arrivée d’un nouveau cluster, nous avons étudié l’instant
d’arrivée du le cluster, noté Tl, sur l’ensemble des PDP mesurés présentant plus d’un cluster.
Il s’agit du retard correspondant au maximum du PDP dans la zone contenant chaque cluster,
identifiée comme précédemment. Notons que dans certains cas, le maximum local du PDP ne
correspond pas exactement à l’instant d’arrivée du cluster, mais cette métrique reste suffi-
samment précise pour notre étude, par rapport à la durée d’un cluster. Nous nous intéressons
ensuite à la distribution des durées inter-clusters ∆T , calculées comme suit :

∆T = Tl+1 − Tl, l ∈ [1;L− 1] (3.7)

où L représente le nombre de clusters dans le PDP.

Sur l’ensemble des PDP contenant plus d’un cluster, la durée inter-cluster moyenne est
∆T = 27, 4 ns en situation LOS, et ∆T = 40,1 ns en situation NLOS. Les graphiques de la
figure 3.19 sont des diagrammes quantile-quantile, représentant en abscisse les quantiles de la
distribution expérimentale de ∆T , et en ordonnée les quantiles théoriques d’une distribution
exponentielle de paramètre Λ = 1

27,4 ns = 36, 5 MHz pour le cas LOS et Λ = 1
40,1 ns =
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24, 9 MHz pour le cas NLOS. Dans les deux cas, l’alignement de la courbe sur la diagonale du
diagramme montre que la distribution exponentielle est une approximation raisonnable pour
modéliser la durée inter-cluster. Ceci confirme que l’arrivée d’un cluster peut être considérée
comme un processus de Poisson, comme le propose le formalisme de Saleh et Valenzuela (cf.
section 1.2.3.1).
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FIG. 3.19 – Diagrammes quantile-quantile de la durée inter-cluster. Quantiles expéri-
mentaux et quantiles théoriques correspondant à une distribution exponentielle de paramètre
Λ = 36, 5 MHz dans le cas LOS (a), et Λ = 24, 9 MHz dans le cas NLOS (b).

Étude des rayons

L’étude du taux d’arrivée des rayons s’avère quelque peu plus complexe que dans le cas
des clusters. En effet, les échos individuels dus aux différents trajets multiples ne sont pas
directement détectables sur le PDP. En raison de la bande fréquentielle limitée de la mesure,
chaque écho est reçu sous la forme d’une impulsion de durée non nulle. La réponse impulsion-
nelle est une forme d’onde continue composée de la somme de ces contributions individuelles,
ayant subi des affaiblissements et des rotations de phase différents.

Diverses méthodes existent pour extraire les informations de retard et d’amplitudes des
principaux trajets composant une réponse impulsionnelle. La méthode CLEAN, initialement
utilisée en radioastronomie [Högbom 74], a été adoptée à diverses reprises pour la caracté-
risation du canal radio UWB [Yano 02, Pendergrass 02]. Cette méthode a été modifiée par
l’université de Californie du Sud pour l’étude des directions d’arrivée [Cramer 02]. L’Institut
de Technologie de Tokyo utilise un algorithme basé sur la méthode haute résolution SAGE

permettant également l’analyse des directions d’arrivée [Haneda 03]. Notons que ces deux
dernières études sont basées sur des mesures réalisées avec un réseau important de capteurs
co-localisés.

Pour notre étude, l’identification des rayons a été réalisée en se basant sur l’algorithme
Frequency Domain Maximum Likelihood (FDML) [Denis 03, Lee 02]. Moyennant quelques
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adaptations, cette méthode permet d’obtenir une description du canal proche de la mesure, en
un temps de calcul raisonnable. La recherche des rayons se fait de manière itérative, à partir
de la réponse impulsionnelle sous sa forme réelle h<(τ). On vise donc une description du
canal de la forme :

h<(τ) =
K∑

k=1

βkδ(τ − τk) (3.8)

où K représente le nombre de rayons, et βk et τk l’amplitude réelle et le retard associés au
ke rayon. Le paramètre βk peut éventuellement prendre des valeurs négatives, afin de tenir
compte des inversions de phase liées à certaines interactions, comme les réflexions.

L’ensemble de l’algorithme FDML est rappelé dans l’annexe C.1, nous ne le décrivons ici
que succinctement. À chaque itération, un nouveau rayon est détecté en cherchant le maxi-
mum de corrélation entre la réponse impulsionnelle mesurée, et un signal modèle, corres-
pondant à la réponse du sondeur. À la différence de l’algorithme CLEAN, la méthode FDML

propose alors une optimisation de l’ensemble des rayons courants, obtenue en minimisant
l’erreur entre le spectre mesuré et le spectre reconstruit dans le domaine fréquentiel. Cette op-
timisation présente deux avantages. D’une part, elle permet de résoudre des conflits dus aux
trajets superposés, qui ne correspondent pas toujours à un pic de corrélation. D’autre part, le
travail dans le domaine fréquentiel évite les limitations de résolution liées à l’échantillonnage
dans le domaine temporel. Avant l’itération suivante, on calcule la réponse impulsionnelle
résiduelle, en soustrayant les rayons optimisés de la réponse impulsionnelle mesurée.

Tel qu’il est décrit dans [Denis 03], la principale limitation de l’algorithme FDML réside
dans la phase d’optimisation. En effet, lors de la recherche du ke rayon, il faut minimiser une
fonction de 2k variables réelles (k amplitudes et k retards.), ce qui est un problème complexe
et coûteux en temps de calcul. Pour accélérer le déroulement de l’algorithme, nous avons
apporté deux modifications à la procédure d’optimisation, décrites en détail dans l’annexe
C.2.

Pour notre étude du taux d’arrivée des rayons, l’algorithme FDML modifié a été appliqué
à l’une des 90 réponses impulsionnelles de chaque point de mesure. La recherche des rayons
a été effectuée sur une profondeur des retards maximale de 150 ns. Le critère d’arrêt de l’al-
gorithme a été fixé sur l’amplitude minimale des rayons détectés, qui devait rester à moins de
40 dB du maximum de la réponse impulsionnelle, et à plus de 10 dB du niveau du bruit.

À partir de ces informations, nous avons étudié l’instant d’arrivée du ke rayon, sur l’en-
semble des réponses impulsionnelles sélectionnées. Comme dans le cas des clusters, nous
nous intéressons ensuite à la distribution des durées inter-rayons, définies par :

∆τ = τk+1 − τk, k ∈ [1;K − 1] (3.9)

où K représente le nombre de rayons dans la réponse impulsionnelle. Afin d’éviter les arté-
facts liés au seuil de détection, nous avons uniquement considéré l’arrivée des rayons situés à
plus de 5 dB de ce seuil.

Sur l’ensemble des points de mesure relevés en configurations LOS et NLOS, la durée inter-
rayon moyenne est respectivement évaluée à ∆τ = 0,168 ns et ∆τ = 0,161 ns. Comme dans
le cas des clusters, nous proposons un diagramme quantile-quantile pour confronter la dis-
tribution expérimentale de ∆τ à une distribution exponentielle de paramètre λ = 1

0,168 ns =
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5, 95 GHz dans le cas LOS et λ = 1
0,161 ns = 6, 19 GHz dans le cas NLOS. La figure 3.20 pré-

sente les résultats obtenus. Contrairement au cas des clusters, la distribution expérimentale
s’éloigne quelque peu de la distribution exponentielle, que l’on se place en situation LOS ou
NLOS. Ceci peut provenir de la résolution temporelle des mesures, qui impose une limite à
l’algorithme d’identification des rayons. Ainsi, les durées inter-rayons très faibles sont sous-
représentées. La forme générale de la distribution expérimentale reste cependant proche d’une
distribution exponentielle. En raison de sa simplicité d’expression, c’est donc cette loi expo-
nentielle qui sera utilisée pour la modélisation de la réponse impulsionnelle du canal UWB.
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FIG. 3.20 – Diagrammes quantile-quantile de la durée inter-rayons. Quantiles expéri-
mentaux et quantiles théoriques correspondant à une distribution exponentielle de paramètre
λ = 5,95 GHz dans le cas LOS (a) et λ = 6,19 GHz dans le cas NLOS (b).

Nos valeurs expérimentales des taux d’arrivée des clusters Λ et des rayons λ sont compa-
rées aux résultats disponibles dans la littérature dans le tableau 3.6. Concernant le taux d’ar-
rivée des clusters, les valeurs généralement observées sont de l’ordre de quelques dizaines à
plusieurs centaines de MHz. La durée moyenne séparant deux clusters est donc de l’ordre de
10 ns à 100 ns. La présence d’un cluster dans le PDP correspond à un trajet principal, formé
par des transmissions ou des réflexions sur les cloisons, le plafond ou le sol du bâtiment.
Le paramètre Λ est donc très lié à la structure du bâtiment où se déroulent les mesures. Le
taux d’arrivée des rayons, λ, présente des valeurs très variables suivant l’expérimentation.
Les valeurs obtenues dépendent en effet fortement de la technique d’identification des rayons
retenue. Pour cette raison, les chercheurs de l’institut IMST proposent de fixer la durée inter-
rayons à la résolution temporelle de la mesure [Kunisch 02a]. Ainsi, le taux d’arrivée des
rayons serait égal à la largeur Bw de la bande d’analyse. Cette tendance est confirmée par nos
résultats, proches de la bande d’analyse Bw = 7,5 GHz de notre sondeur.
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3.2.5 Paramètres petite échelle

La dernière caractéristique du canal radio UWB étudiée à partir de notre campagne expéri-
mentale concerne les évanouissements rapides de la réponse impulsionnelle. Afin d’observer
le phénomène d’évanouissement lié aux interactions des trajets multiples, une variation est
nécessaire, soit dans la position de l’antenne, soit dans l’environnement de mesure. Les éva-
nouissements rapides ne sont donc pas à proprement parler une caractéristique statique. Lors
de la campagne, l’utilisation d’un bras tournant a permis, à chaque point de mesure, de rele-
ver la réponse impulsionnelle du canal sur 90 positions réparties autour d’un cercle de 20 cm
de rayon. C’est cette fluctuation spatiale locale qui a été étudiée en analysant la distribution
d’amplitude des réponses impulsionnelles mesurées.

De la même manière que pour la campagne préliminaire, le paramètre m de Nakagami
a été évalué pour chaque point de mesure, à chaque retard de la réponse impulsionnelle (cf.
annexe B.1.3). Un exemple de valeurs du paramètre m est donné pour une mesure dans la
figure 3.21. Comme on peut le remarquer, la distribution de Nakagami la plus adaptée présente
un paramètre m proche de 1 pour une grande majorité des retards du PDP. Ainsi, la distribution
de l’amplitude de la réponse impulsionnelle à un retard donné peut être correctement décrite
par une distribution de Rayleigh. Cette observation a été faite sur la plupart des PDP mesurés.
D’autre part, nous avons constaté que les cas où le paramètre m prend des valeurs plus élevées
correspondent aux trajets principaux du PDP. Ceci avait également été relevé lors de notre
campagne préliminaire. Dans ce cas, la valeur du paramètre m peut atteindre m = 4 à m = 5,
voire m = 8 dans le cas extrême.
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FIG. 3.21 – Exemple d’analyse du paramètre m. PDP mesuré en situation NLOS et valeur
du paramètre m associé à chaque retard.

La caractérisation de la distribution d’amplitude de la réponse impulsionnelle UWB est
un sujet controversé dans la littérature. La distribution de Rayleigh a été fréquemment
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observée lors de l’étude des évanouissements rapides du canal radio UWB [Cramer 02,
Kunisch 02a, Schuster 04, Karedal 04b]. Comme dans notre analyse, les chercheurs de
l’ETH Zürich [Schuster 04] et de l’université de Lund [Karedal 04b] ont également noté
une modification de cette distribution pour le trajet principal. D’autres études montrent
que les évanouissements rapides sont bien représentés par la distribution de Nakagami
[Cassioli 02, Cassioli 04b, Balakrishnan 04b]. Dans ce cas, le paramètre m peut évoluer avec
le retard. Il a toutefois été montré qu’une réponse impulsionnelle présentant des évanouisse-
ments rapides de type Rayleigh peut donner lieu à une distribution de Nakagami pour l’ampli-
tude des trajets, suivant la durée sur laquelle la puissance reçue est intégrée dans le domaine
des retards [Kunisch 03b]. Enfin, notons que certaines analyses recommandent d’utiliser une
distribution log-normale [Keignart 03, Foerster 03b, Li 03, Buehrer 03, McKinstry 03], ou
une loi de Rice [Hovinen 02].

Afin d’étudier les statistiques de fluctuation d’amplitude de la réponse impulsionnelle
plus en détail, nous avons donc déployé plusieurs séries de mesures spécifiques, développées
dans le chapitre 4. Elles impliquent un déplacement plus marqué de l’antenne, ainsi que des
variations de l’environnement de mesure.

3.3 Conclusion

Les expérimentations décrites dans ce chapitre nous ont permis de caractériser précisé-
ment le canal de propagation UWB en environnement intérieur de bureau. Les premiers ré-
sultats obtenus dans la bande 4 GHz - 6 GHz ont été affinés par une série de mesures plus
approfondies réalisées dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Au total, plus de 10 000 réponses
impulsionnelles ont été collectées en configurations LOS et NLOS. Malgré les bonnes spécifica-
tions des antennes utilisées, nous avons montré qu’un diagramme d’antenne non idéal pouvait
influencer les données mesurées de façon significative, notamment concernant les pertes par
propagation en distance et en fréquence. Après correction des effets de l’antenne, nous avons
observé que l’atténuation fréquentielle du canal approchait la perte théorique de 20 dB par
décade.

Les paramètres caractéristiques du canal radio ont été extraits sur la totalité de la bande
FCC. Nous avons observé une décroissance de la puissance totale reçue avec la distance, avec
un coefficient de pertes en distance Nd = 1,62 en situation LOS et Nd = 3,22 en situation
NLOS. Les PDP mesurés présentent généralement des ensembles de trajets multiples regroupés
en clusters, avec une dispersion des retards τRMS = 4,1 ns et τRMS = 9,9 ns, dans les cas
LOS et NLOS respectivement. Les coefficients de décroissance exponentielle du PDP ont été
évalués à Γ = 15,7 ns et γ = 7,5 ns en situation LOS, et Γ = 16,5 ns et γ = 12,0 ns en
situation NLOS. En calculant ces paramètres sur plusieurs bandes partielles de 528 MHz, nous
n’avons pas observé d’influence significative de la fréquence centrale. De manière générale,
on peut donc considérer que les propriétés du canal restent constantes sur la bande définie par
la FCC, mise à part la perte en puissance mentionnée plus haut. Cette conclusion est en accord
avec les résultats publiés dans la littérature sur les coefficients de transmission des principaux
matériaux constitutifs de l’environnement intérieur, qui présentent une certaine stabilité sur la
bande 3,1 GHz - 10,6 GHz [Lao 03, Muqaibel 03b].
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En analysant la décroissance de l’amplitude des rayons et des clusters, nous avons observé
que le modèle traditionnel de décroissance exponentielle n’était pas parfaitement adapté à nos
observations expérimentales. Nous avons donc proposé une adaptation au modèle de Saleh
et Valenzuela, en suggérant une décroissance selon une fonction de type puissance. Nous
interprétons ainsi l’atténuation de chaque rayon comme une conséquence de sa distance de
propagation. Cette alternative présente une bonne adéquation à nos résultats de mesure et sera
utilisée en modélisation.

Nous avons pu confirmer que la distribution exponentielle était satisfaisante pour modé-
liser la durée inter-cluster et inter-rayons dans les cas LOS et NLOS. Enfin, l’analyse des éva-
nouissements rapides montre que l’amplitude du signal reçu à un retard donné suit générale-
ment une loi de Rayleigh, sauf pour les trajets principaux où la situation est plus déterministe.
Étant donnés les résultats très différents publiés dans la littérature à ce sujet, des expérimen-
tation spécifiques ont été réalisées pour étudier les variations spatiales et temporelles du canal
UWB. Leur mise en œuvre et leur analyse sont décrites dans le chapitre 4.



Chapitre 4

Analyse des variations spatiales et
temporelles

L’analyse du canal de propagation UWB réalisée au chapitre 3 nous a permis de bien cer-
ner les caractéristiques propres au lien radio UWB dans une situation statique. En considérant
des scénarios d’usage potentiel de la technologie sans fil UWB [Porcino 03b], il est très pro-
bable que le canal radio correspondant subisse des variations significatives dans le temps.
Pour les équipements portables, comme les PDA, les fluctuations spatiales seront importantes,
car l’émetteur, le récepteur, ou les deux à la fois, pourront être déplacés pendant la commu-
nication. D’un autre côté, pour de nombreuses applications comme les WLAN résidentiels ou
de bureau, les personnes en mouvement pourront agir comme des diffuseurs mobiles, et donc
générer des fluctuations temporelles.

Pour le développement de systèmes de communication UWB performants, ces variations
spatiales et temporelles doivent être correctement prises en compte. Un modèle approprié
doit donc être utilisé. Par exemple, les paramètres liés aux évanouissements rapides, comme
le débit symbole du système ou la marge de fading, doivent être optimisés en utilisant des
simulations réalistes du canal. D’autre part, un modèle de canal variant dans le temps peut
être utilisé lors de simulations de lien, afin d’évaluer la robustesse du système.

Nous avons vu au chapitre 3 que la caractérisation du canal UWB statique a donné lieu
a de nombreuses publications. Cependant, l’identification des propriétés d’évanouissement
rapide du canal reste une question débattue. La plupart des études présentées sont basées sur
des expérimentations réalisées à l’aide d’une grille de mesure, permettant l’observation d’une
série de réalisations du canal, avec un pas spatial de l’ordre du cm (cf. section 2.4). On peut
noter que cette technique permet de considérer les variations spatiales du canal uniquement.
Un modèle basé sur des mesures statiques mais reproduisant les variations spatiales a été
proposé dans [Kunisch 03b].

En termes de variations temporelles, quelques études concernant l’impact de diffuseurs
mobiles sur un lien radio fixe ont été publiées dans la littérature. Les expérimentations large
bande présentées dans [Hafezi 00] révèlent une influence non négligeable des personnes mo-
biles sur les principaux paramètres du canal. Des mesures réalisées sur une bande de 600 MHz
sont rapportées dans [Kattenbach 01], indiquant des fluctuations temporelles importantes pour
les trajets principaux de la réponse impulsionnelle. Enfin, des investigations théoriques sur
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l’effet de diffuseurs mobiles sur un lien radio UWB sont développées dans [Schell 02] et
[Molisch 02].

Dans ce chapitre, nous exposons différentes expérimentations qui ont permis d’étudier
les variations spatiales et temporelles du canal UWB. Dans un premier temps, le déplacement
des antennes et l’effet des personnes ont été étudiés de façon pseudo-dynamique sur la bande
3,1 GHz - 11 GHz. Les évanouissements rapides dus à la présence de personnes mobiles ont
ensuite été analysés plus en détail à l’aide de l’équipement de mesure temps réel présenté au
chapitre 2. Ces séries de mesures ont permis de mettre en évidence les différences entre les
concepts de fluctuations spatiales et temporelles, et d’identifier les principales caractéristiques
de la variation du canal UWB.

4.1 Étude pseudo-dynamique des évanouissements rapides

Cette série de mesures a été réalisée sur la bande 3,1 GHz - 11 GHz, dans le but d’analyser
conjointement les variations spatiales et temporelles du canal UWB. Les conclusions de cette
étude ont été publiées en plusieurs parties dans [Pagani 04] et [Pagani 05].

4.1.1 Mise en œuvre expérimentale

Dans le but d’estimer les fluctuations du signal UWB dans un environnement intérieur réa-
liste, l’expérimentation a été menée dans une salle de réunion meublée typique, présentée dans
la figure 4.1. Pendant l’expérimentation, la pièce était équipée d’une table centrale entourée
d’environ 20 chaises, ainsi que de quelques bureaux et étagères.

Antenne Rx

Antenne Tx

Sondeur de canal

Grille de mesure

FIG. 4.1 – Environnement de l’expérimentation pseudo-dynamique.

Un VNA HP8510C a été utilisé pour sonder la bande 3,1 GHz - 11 GHz par pas de 2 MHz,
couvrant ainsi la totalité de la bande FCC (cf. section 2.2.3.1). L’équipement de mesure com-
prenait également deux antennes CMA118/A (cf. section 2.2.3.3), et un amplificateur de
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30 dB, inséré avant l’antenne d’émission. L’antenne de réception a été placée à une hau-
teur de 2,15 m à deux positions différentes : l’une à l’intérieur de la pièce pour les mesures
LOS et l’autre dans le couloir attenant pour les mesures NLOS.

Mesure des fluctuations spatiales du canal

Dans le but de collecter un nombre suffisant de réalisations de la réponse impulsionnelle,
l’antenne d’émission a été fixée à 1,25 m du sol sur une grille de mesure, permettant un
positionnement arbitraire sur une surface de 1 m2. Pour l’analyse des fluctuations spatiales du
signal UWB, jusqu’à 1841 mesures ont été réalisées sur la grille. L’espacement entre les points
de mesure était de 14 mm sur la partie centrale de la grille et de 28 mm sur la périphérie. Cette
configuration spécifique permet de diminuer le nombre de mesures tout en maintenant une
taille adéquate du réseau de capteurs à toutes les fréquences considérées, pour d’éventuelles
études de direction d’arrivée (cf. section 2.2.3.2).

Mesure des fluctuations temporelles du canal

Pour évaluer les fluctuations temporelles du signal, plusieurs séries de mesures ont été
réalisées en présence de personnes. Le nombre de personnes dans la pièce a varié entre 1
et 10. En considérant que chaque mesure dans la bande 3,1 GHz - 11 GHz dure une quin-
zaine de secondes, la mesure temps réel des fluctuations du canal radio n’est pas possible sur
une bande d’analyse de 8 GHz. Nous avons donc opté pour une technique de mesure pseudo-
dynamique : toutes les personnes présentes restaient immobiles pendant la durée de la mesure,
et se déplaçaient à l’intérieur de la pièce entre deux mesures successives. Ainsi, nous avons pu
collecter un ensemble de réalisations réalistes du canal radio dans une pièce occupée, permet-
tant les analyses statistiques. Pendant cette partie de l’expérimentation, l’antenne d’émission
était positionnée à un point fixe de la grille de mesure.

4.1.2 Observation de la propagation d’un front d’onde

La mesure de canal sur une bande de 8 GHz correspond à une résolution temporelle d’en-
viron 125 ps pour la réponse impulsionnelle, soit une résolution spatiale d’environ 4 cm. Les
mesures réalisées sur la grille peuvent donc être utilisées pour observer la propagation d’une
impulsion d’une largeur spectrale de 8 GHz. Il convient pour cela de représenter l’enveloppe
complexe de la réponse impulsionnelle mesurée aux différentes positions de la grille, pour des
retards successifs. Ce type de reconstruction de front d’onde illustre le fort pouvoir de réso-
lution des signaux UWB et a été originellement proposé par Kunisch et Pamp [Kunisch 03a].
La figure 4.2 présente quelques images de la reconstruction réalisée à partir de nos données
expérimentales, dans le cas LOS. Pour chaque retard sélectionné, la distribution spatiale de
puissance est représentée sur une échelle relative. La grille de mesure est orientée comme
dans la figure 4.1.

Sur les images correspondant aux retards τ = 21,5 ns et τ = 23,1 ns, on peut observer la
propagation du front d’onde correspondant au trajet direct. Il est directement suivi par deux
échos, probablement dus aux réflexions sur le sol et sur le plafond. Aux retards τ = 29,6 ns
et τ = 30,2 ns, deux échos correspondant aux réflexions sur les murs de droite et de gauche



110 ANALYSE DES VARIATIONS SPATIALES ET TEMPORELLES

LOS NLOS

Configuration Nombre de
mesures

Configuration Nombre de
mesures

1 personne 200 1 personne 200

4 personnes 200 4 personnes 200

10 personnes 197 8 personnes 175

Grille 1841 / 225 Grille 1841 / 225

TAB. 4.1 – Nombre de mesures pseudo-dynamiques dans chaque configuration.

traversent la grille en diagonale. Dans les régions où les deux fronts d’onde se croisent, les va-
riations de puissance révèlent l’interférence existant entre ces deux champs vectoriels. Enfin,
aux retards τ = 38,7 ns et τ = 40,6 ns, un écho provenant d’une réflexion sur le mur opposé
à l’antenne de réception se propage vers le haut de la grille. Cette observation préliminaire
montre que la distribution spatiale du signal UWB reçu peut changer de façon significative
lorsque la position de l’antenne est déplacée sur une courte distance. Pour certains retards
(par exemple τ = 29,6 ns et τ = 30,2 ns) les fronts d’onde diffèrent clairement d’une onde
plane régulière, ce qui montre que le canal n’est pas parfaitement stationnaire sur la grille de
mesure.

4.1.3 Analyse statistique

Comme le montre le tableau 4.1, le nombre de mesures réalisées dans chaque configura-
tion était d’environ 200. En ce qui concerne la mesure statique sur la grille de 1 m2, l’ensemble
des 1841 mesures a été utilisé pour l’étude de la puissance totale reçue. Pour permettre la com-
paraison, cet ensemble a été réduit à un sous-ensemble de 225 mesures, organisé selon une
grille de 15 × 15 positions espacées de 56 mm, pour toutes les autres analyses statistiques.
Lors du calcul de la réponse impulsionnelle du canal, une fenêtre de Hanning a été appliquée
avant la transformation de Fourier.

4.1.3.1 Variations de la puissance totale reçue

Notre première analyse a consisté en l’évaluation des fluctuations de la puissance totale
reçue. Ceci correspond aux évanouissements rapides subis par un récepteur capable d’extraire
la totalité de l’énergie de la forme d’onde reçue. Un récepteur RAKE muni d’un grand nombre
de doigts est proche d’un tel récepteur optimal. La figure 4.3 présente les fonctions de répar-
tition de la puissance totale reçue pour chaque configuration, en situations LOS et NLOS. Un
facteur de normalisation a été appliqué de façon à obtenir une puissance moyenne unitaire, et
les variations de puissance sont représentées en dB. La courbe intitulée « statique » est ob-
tenue à partir d’une série de 200 mesures successives prises en l’absence de personnes à une
position fixe. Elle montre que les fluctuations de puissance inhérentes à la procédure de me-
sure sont relativement faibles et peuvent être négligées. On peut remarquer qu’en situations
LOS et NLOS, un nombre croissant de personnes mobiles dans la pièce conduit à une disper-
sion croissante de la puissance reçue. En situation LOS, la distribution observée pour la grille
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FIG. 4.2 – Propagation d’une impulsion UWB sur une grille de 1 m2. Les flèches blanches
indiquent la direction de propagation des principaux fronts d’onde.
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de mesure (i.e. pour un terminal mobile) semble être la limite supérieure des fluctuations de
puissance dues aux déplacements de personnes. Selon un test de Kolmogorov-Smirnov (cf. an-
nexe B.2) réalisé avec une valeur critique α = 1%, la distribution log-normale est appropriée
pour représenter les variations petite-échelle de la puissance totale reçue, dans le cas de 10
personnes mobiles et pour la grille de mesure. Cependant, la grille de mesure doit être consi-
dérée comme un cas extrême, car l’écart-type correspondant (σ = 0,53 dB) représente deux
fois l’écart-type enregistré avec 10 personnes mobiles (σ = 0,28 dB). En situation NLOS, on
peut remarquer une plus grande dispersion de la puissance totale reçue. La forme particulière
de la courbe obtenue pour la grille de mesure peut être expliquée par le caractère inhomogène
des matériaux traversés par les trajets principaux lors du déplacement de l’antenne.
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FIG. 4.3 – Fonctions de répartition expérimentales de la puissance totale reçue. Mesures
réalisées en situation LOS (a) et NLOS (b).

4.1.3.2 Dispersion de la puissance totale reçue et largeur de bande

Nous avons ensuite cherché à évaluer l’influence de la largeur de bande sur les fluctuations
de la puissance reçue. La dispersion de la distribution de puissance est caractérisée par son
écart-type. Dans chaque configuration, l’écart-type σ de la puissance totale reçue en dB a été
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calculé sur des largeurs de bande croissantes, de 50 MHz à 4 GHz par pas de 50 MHz. Trois
fréquences centrales ont été utilisées : 5,1 GHz, 7,05 GHz et 9 GHz. Nos observations ont été
similaires pour les trois fréquences centrales. La figure 4.4 représente donc la valeur moyenne
de σ pour les résultats obtenus aux fréquences centrales de 5,1 GHz, 7,05 GHz et 9 GHz.
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FIG. 4.4 – Écart-type de la puissance totale reçue en fonction de la largeur de bande.
Mesures réalisées en situation LOS (a) et NLOS (b).

En situations LOS et NLOS, on observe une nette décroissance de l’écart-type de la puis-
sance totale reçue lorsque la largeur de bande augmente, pour toutes les séries de mesures.
Cette loi inversement proportionnelle suggère que les évanouissements observés à différentes
fréquences sur des bandes importantes sont indépendants. Cette conclusion est en accord avec
la bande de cohérence du canal Bc,90%, dont la valeur a été évaluée de l’ordre de la dizaine de
MHz à la section 3.2.4.1. En sommant la puissance totale reçue sur un large support fréquen-
tiel, les variations de puissance observées à chaque fréquence se compensent, ce qui réduit la



114 ANALYSE DES VARIATIONS SPATIALES ET TEMPORELLES

dispersion de la puissance totale reçue. On peut cependant remarquer que la valeur asympto-
tique de σ augmente avec le nombre de personnes dans la pièce. Cette dispersion additionnelle
peut être expliquée physiquement par le masquage irrégulier des principaux trajets de la ré-
ponse impulsionnelle dû aux personnes en mouvement. Ce masquage affecte la totalité du
spectre fréquentiel, et est donc indépendant de la largeur de bande. En situation LOS, le tra-
jet direct entre l’antenne d’émission et l’antenne de réception était rarement masqué lors de
l’expérimentation, en raison de la configuration de la pièce. Ceci explique la dispersion plus
réduite qu’en situation NLOS. Concernant les variations spatiales, la valeur asymptotique de
σ obtenue pour la grille de mesure majore clairement les valeurs obtenues dans le cas de per-
sonnes mobiles. En situation LOS, cette dispersion additionnelle est une conséquence directe
des variations de pertes par propagation lorsque l’antenne se déplace sur la grille. Pour don-
ner un ordre de grandeur, lorsque la distance émetteur-récepteur varie de 6 m à 7 m, les pertes
par propagation en espace libre augmentent jusqu’à 20 log

(
7
6

)
= 1,3 dB. La valeur asymp-

totique importante σ = 1, 9 dB obtenue en situation NLOS est probablement due au caractère
non-stationnaire de la constitution des matériaux bloquant le trajet direct émetteur-récepteur
lorsque l’antenne d’émission se déplace.

De manière générale, cette analyse montre que la dispersion de la puissance totale reçue
décroît à mesure que la largeur de bande du signal augmente. En effet, l’atténuation des éva-
nouissements rapides est l’un des avantages de la technologie UWB. Cependant, notre étude
montre que cet avantage est limité dès que la largeur de bande dépasse quelques GHz.

4.1.3.3 Évanouissements rapides à différents retards

Cette étude consiste à évaluer les statistiques d’évanouissements rapides observées dans
chaque configuration (i.e. personnes mobiles et déplacement de l’antenne), à un retard donné.
Nous avons donc calculé la fonction de répartition de l’enveloppe du signal reçu à chaque
retard τ de la réponse impulsionnelle h(t, τ). Par souci de clarté, nous avons choisi de repré-
senter les fonctions de répartition de quelques retards significatifs uniquement, en situation
LOS. Nous avons d’abord sélectionné les deux trajets principaux du PDP, puis nous avons étu-
dié les variations du canal dans une région dense de trajets multiples diffus (τ = 68, 9 ns).
Ces trois retards sélectionnés sont repérés sur le PDP représenté dans la figure 4.5.

La figure 4.6 représente les fonctions de répartition de l’enveloppe du signal reçu, obte-
nues pour les mesures réalisées en présence de 1, 4 ou 10 personnes, et pour une grille de
225 positions de l’émetteur. Ici encore, la courbe statique correspond à un lien radio fixe en
pièce vide. Le signal reçu a été normalisé de façon à obtenir une puissance moyenne unitaire
à chaque retard sélectionné, puis converti en dB. Pour faciliter la comparaison, la fonction de
répartition théorique correspondant à une distribution de Rayleigh a également été représen-
tée.

Rappelons que les courbes correspondant aux mesures réalisées en présence de personnes
mobiles sont représentatives des fluctuations temporelles du canal, tandis que la grille de me-
sure représente ses fluctuations spatiales. Sur les graphiques correspondant aux deux trajets
principaux (a-b), on peut observer une différence significative entre ces deux types de varia-
tions du canal. Les mesures collectées sur la grille sont très dispersées, avec un écart-type de
la puissance reçue en dB σ = 10, 4 dB pour le trajet direct (a) et σ = 6, 3 dB pour le 2e trajet
principal (b). Ces résultats peuvent être expliqués par la forte résolution des signaux UWB.
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FIG. 4.5 – PDP mesuré en présence de 10 personnes mobiles en situation LOS.

Ainsi, le retard exact associé aux trajets principaux varie sensiblement lorsque la position de
l’antenne est modifiée. Bien qu’elle soit fréquemment utilisée, la méthode de mesure impli-
quant une grille de positions d’antennes semble donc inappropriée pour étudier les statistiques
d’évanouissements rapides à un retard donné. Nous allons donc nous intéresser à la variabilité
temporelle du canal UWB dans le paragraphe suivant.

En considérant le 1er trajet principal (a), les fonctions de répartition obtenues pour 1, 4
ou 10 personnes mobiles sont quasiment superposées sur la courbe statique. Ceci suggère que
le trajet direct a été peu perturbé pendant l’expérimentation. En effet, la configuration de la
pièce ne permettait pas aux personnes de masquer la visibilité entre les deux antennes. Une
dispersion plus importante pourrait être obtenue dans une autre configuration. Concernant le
2e trajet principal (b), la dispersion des variations temporelles du signal augmente avec le
nombre de personnes dans la pièce. L’écart-type de la puissance du signal reçu en dB passe
de σ = 2,7 dB pour une personne à σ = 3,6 dB pour 4 personnes, et σ = 5,2 dB pour 10 per-
sonnes. Les trajets correspondant à ce retard sont régulièrement masqués par les personnes en
mouvement, et un nombre plus important de personnes conduit à une plus grande dispersion
de l’amplitude du signal. Enfin, les courbes correspondant à une région de trajets multiples
diffus sont reproduites dans le graphique (c). Dans cette situation, nous pouvons remarquer
que les fluctuations du signal sont similaires dans toutes les configurations. Les statistiques
d’évanouissements rapides observées dans le domaine spatial et dans le domaine temporel se
rapprochent d’une distribution de Rayleigh. Dans les clusters de trajets multiples diffus, l’ab-
sence d’un écho dominant conduit à une situation non-déterministe. Le signal reçu est donc
affecté de façon similaire par le déplacement de l’antenne et les variations de l’environnement.

Nos résultats confirment que l’utilisation d’une grille de mesure n’est pas une approxima-
tion satisfaisante pour évaluer les évanouissements rapides subis par un lien UWB fixe dans un
environnement dynamique. Ceci avait été suggéré par les chercheurs de l’université de Kassel
à partir de mesures réalisées sur une bande de 600 MHz [Kattenbach 01]. Cependant, nous
remarquons que cette approximation reste acceptable dans les clusters de trajets multiples dif-
fus, où les fluctuations spatiales et temporelles du canal UWB sont correctement représentées
par une distribution de Rayleigh.
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FIG. 4.6 – Fonctions de répartition expérimentales de l’amplitude de la réponse impul-
sionnelle. Retards correspondant au 1er trajet principal (a), au 2e trajet principal (b), et à
une région de trajets multiples diffus (c).
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Distribution Taux d’adéquation

Rayleigh 36,7 %

Rice 12,5 %

Nakagami 88,6 %

Weibull 91,4 %

Log-normale 73,7 %

TAB. 4.2 – Taux d’adéquation pour la distribution de l’amplitude du signal reçu.

4.1.3.4 Caractérisation de la distribution d’amplitude

Dans le but de modéliser les propriétés d’évanouissements rapides du canal de propaga-
tion UWB, nous proposons d’ajuster nos valeurs expérimentales à une distribution générale.
En utilisant un test de Kolmogorov-Smirnov avec une valeur critique α = 1%, nous avons
comparé les distributions d’amplitude mesurées en situation LOS aux distributions théoriques
de Rayleigh, Rice, Nakagami, Weibull et log-normale. Cette procédure a été répétée à chaque
retard τ de la réponse impulsionnelle h(t, τ) présentant une puissance significative (i.e. une
atténuation relative maximale du PDP de 45 dB). Le tableau 4.2 présente les taux d’adéquation
obtenus pour chaque distribution pour l’ensemble des tests réalisés. Comme on peut le voir,
la distribution de Weibull est caractéristique de la plupart des mesures réalisées. Elle a donc
été utilisée pour représenter les distributions observées (1).

La densité de probabilité de la distribution de Weibull est donnée par (cf. annexe B.1.4) :

pa,b(x) = a b xb−1 e−a xb
, x ≥ 0 (4.1)

Comme le paramètre a est aisément dérivé du paramètre b et de la puissance moyenne du
signal (correspondant au moment d’ordre 2 de la distribution), l’étude suivante se concentre
sur le paramètre b uniquement. Ce paramètre contrôle l’étalement de la distribution : un para-
mètre b plus faible correspond à une dispersion plus élevée. On peut noter que la distribution
de Rayleigh peut être dérivée de l’équation (4.1) en fixant b = 2.

La figure 4.7 présente l’évolution du paramètre b de Weibull avec le retard, pour les me-
sures réalisées en présence de 10 à 1 personnes en mouvement (a-c) et avec une grille (d).
Lorsque 10 personnes se trouvent à proximité du système radio (a), une partie importante de
la réponse impulsionnelle suit une distribution de Rayleigh, principalement dans les clusters
de trajets multiples diffus. Cependant, pour les retards correspondant aux trajets principaux,
le paramètre b de Weibull augmente de 2 jusqu’à 14 pour le trajet direct. Ceci indique que
les trajets principaux subissent une variation temporelle plus faible. Les mesures réalisées en
présence de 4 (b) et 1 (c) personnes correspondent à des situations où la variation du canal est
moins importante. Ainsi, une augmentation du paramètre b de 2 à 16 est observable. En par-
ticulier, lors de la mesure réalisée avec 1 personne, les fluctuations du canal sont très faibles.
Le paramètre de Weibull est en effet presque distribué de façon aléatoire entre 2 et 14 sur
l’ensemble de la réponse impulsionnelle.

(1)Étant donné son taux d’adéquation, nous aurions également pu choisir la distribution de Nakagami, pour
obtenir des résultats similaires. La distribution de Weibull a été sélectionnée car elle permet de représenter un plus
grand nombre de retards, en particulier dans le cas de la grille de mesure.
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FIG. 4.7 – Évolution du paramètre b de Weibull. Mesures réalisées en présence de 10
personnes (a), 4 personnes (b), 1 personne (c), et à l’aide d’une grille de positionnement (d).
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La situation est clairement différente lorsque l’on considère les fluctuations spatiales sur
la grille de mesure (a). On peut en effet noter que les fluctuations spatiales du signal UWB

suivent une distribution de Rayleigh sur la globalité de la réponse impulsionnelle, sauf pour
certains retards correspondant aux trajets principaux (τ = 23 ns, 39 ns, 81 ns et 97 ns). À
proximité de ces retards spécifiques, le paramètre b de Weibull décroît de 2 vers 1. Ceci
dénote une augmentation de la dispersion de la distribution, provenant de la technique de
mesure, comme nous l’avons vu plus haut. En effet, lorsque l’antenne se déplace sur la grille,
le retard correspondant à chaque trajet évolue de façon significative.

Pour évaluer les variations d’amplitude en s’affranchissant de ce déplacement des trajets
principaux, il est nécessaire de connaître la direction d’arrivée du signal. À titre d’exemple,
nous nous sommes intéressés au trajet direct, dont la direction d’arrivée peut être aisément
déduite, connaissant les positions relatives des antennes d’émission et de réception. Chaque
réponse impulsionnelle a ainsi été décalée dans le domaine des retards, de façon à aligner le
trajet direct de toutes les réponses. L’analyse du paramètre b de Weibull correspondante est
représentée dans la figure 4.8. En compensant le déplacement du trajet direct (τ = 23 ns), on
observe une distribution d’amplitude peu dispersée. En effet, le paramètre b de Weibull atteint
des valeurs importantes, allant jusqu’à b = 18. Ceci confirme que la dispersion apparente de
l’amplitude des trajets principaux est bien due à la variation du retard associé à chaque trajet.
En réalité, les trajets principaux présentent une fluctuation spatiale similaire aux fluctuations
temporelles observées en présence de personnes. Cette analyse pourrait être réalisée sur cha-
cun des trajets principaux de la réponse impulsionnelle, moyennant la connaissance de leur
direction d’arrivée.
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FIG. 4.8 – Évolution du paramètre b de Weibull après compensation du déplacement de
l’antenne. Mesures réalisées à l’aide d’une grille de positionnement, puis recalées de façon
à aligner le trajet direct.

4.1.4 Bilan de l’étude pseudo-dynamique

Les mesures pseudo-dynamiques réalisées sur la bande 3,1 GHz - 11 GHz ont permis
d’étudier conjointement les variations spatiales et temporelles du canal radio UWB. Plusieurs
conclusions peuvent être tirées concernant la modélisation de ces deux phénomènes. En pre-
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mière observation, les variations de la puissance totale reçue semblent similaires dans le cas
du déplacement de l’antenne et en présence de personnes mobiles. Dans les deux situations,
la distribution log-normale est une bonne approximation des fluctuations de puissance. La
dispersion de la puissance reçue croît avec le nombre de personnes, mais elle reste plus im-
portante lorsque l’antenne est en mouvement.

En s’intéressant à la distribution d’amplitude à un retard donné du PDP, une différence
importante entre les variations spatiales et temporelles a été observée. En raison de la forte
résolution des signaux UWB, le retard associé aux trajets principaux de la réponse impul-
sionnelle évolue lorsque l’antenne se déplace. Ce glissement temporel des trajets principaux
doit être pris en compte dans la modélisation des variations spatiales du canal. Dans le cas
de personnes mobiles à proximité d’un lien radio fixe, les trajets dominants correspondent à
la configuration statique de l’environnement. Même si les personnes en mouvement peuvent
être source de réflexion ou de diffraction, les trajets correspondants sont de courte durée et
de puissance relativement faible. On n’observe donc pas de glissement des trajets principaux
de la réponse impulsionnelle. Lorsque ce glissement est bien pris en compte dans le cas du
déplacement des antennes, une distribution paramétrique, comme celles de Weibull ou de Na-
kagami, peut être utilisée pour modéliser les fluctuations temporelles et spatiales des trajets
principaux. Dans les deux cas, la distribution de Rayleigh reste adéquate pour modéliser les
fluctuations d’amplitude dans les clusters de trajets multiples diffus.

4.2 Étude du passage de personnes par la mesure temps réel

Nous avons vu que la technique de mesure pseudo-dynamique employant une grille de po-
sitions d’antennes n’est pas appropriée pour étudier les variations temporelles d’un lien UWB

fixe dans un environnement dynamique. Afin d’étudier plus en détail l’effet des personnes
mobiles sur le canal UWB, une campagne de mesures temps réel a été réalisée sur une largeur
de bande de 1 GHz (2).

4.2.1 Mise en œuvre expérimentale

Comme nous l’avons vu au chapitre 2, peu d’équipements sont disponibles pour sonder
le canal UWB en temps réel. Cette étude expérimentale a été réalisée à l’aide du sondeur UWB

développé au cours de la thèse (cf. section 2.3). La réponse impulsionnelle du canal a été
mesurée toutes les 10 ms, ce qui permet la mesure d’un écart Doppler maximal de 50 Hz. La
bande d’analyse s’étend de 4 GHz à 5 GHz, avec une résolution de 2 MHz, ce qui correspond
à un retard maximal de 500 ns. En émission et en réception, des antennes CMA118/A ont été
utilisées (cf. section 2.2.3.3).

L’expérimentation s’est déroulée dans un bâtiment représentatif de l’environnement inté-
rieur de bureau. Toutes les mesures ont été réalisées près d’une bifurcation du couloir princi-
pal, comme le montre la figure 4.9. L’antenne de réception a été fixée sur un mur à une hauteur
de 2,40 m. L’antenne d’émission a été placée au milieu du couloir à une distance de 11 m de
l’antenne de réception et à une hauteur de 1,35 m. Pour évaluer les variations temporelles du

(2)Les résultats de cette étude ont été soumis pour publication dans la revue IEEE Transactions on Antennas and
Propagation.
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FIG. 4.9 – Environnement de l’expérimentation temps réel. A : déplacement aller, R :
déplacement retour.

canal UWB, des mesures ont été réalisées sur le lien radio fixe tandis que des groupes de per-
sonnes se déplaçaient vers le bout du couloir, puis revenaient vers leur point de départ. Lors
de ce déplacement, les personnes obstruaient occasionnellement le trajet de visibilité directe
(LOS) et d’autres trajets principaux de la réponse impulsionnelle. Le nombre de personnes
dans chaque groupe a varié de 1 à 12. Cette situation correspond à celle d’un utilisateur de
WLAN immobile situé dans un lieu de passage, comme un couloir de métro par exemple. La
campagne de mesures a permis de collecter 27 enregistrements du canal radio UWB variant
dans le temps, composés d’environ 3 000 réponses impulsionnelles chacun.

4.2.2 Analyse des variations temporelles
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FIG. 4.10 – Réponse impulsionnelle typique.
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Une réponse impulsionnelle typique collectée pendant l’expérimentation est représentée
dans la figure 4.10. Sur ce graphique, le retard a été converti en longueur de trajet en mètres
pour faciliter l’interprétation des trajets multiples. Après le trajet direct (a), dont la longueur
correspond à la distance émetteur-récepteur (11 m), on peut distinguer deux échos principaux
de longueurs respectives 18 m et 42 m. Le premier (b) correspond à une réflexion sur le mur
situé derrière celui qui supporte l’antenne de réception. La double transmission à travers ce
mur explique l’atténuation observée. Le second trajet (c) est dû à une réflexion sur le mur
opposé à l’antenne de réception.

Une première observation de l’effet des personnes sur le canal UWB est donnée par la
figure 4.11. La réponse impulsionnelle variant dans le temps est représentée dans le cas de
12 personnes effectuant un déplacement aller et retour à travers le lien radio. Les mesures
successives sont représentées de gauche à droite, tandis que l’axe vertical représente le retard
converti en longueur de trajets. L’influence des personnes mobiles sur la réponse impulsion-
nelle apparaît clairement sur ce graphique. Les trajets principaux (a) et (b) sont régulièrement
obstrués par les personnes en mouvement, durant les déplacements aller (t = 15 s à t = 27 s)
et retour (t = 63 s à t = 74 s). Pour les autres valeurs de la distance-retard, on peut observer
de fortes fluctuations du signal par rapport à la partie stationnaire du diagramme. La forme en
« V » des parties du diagramme où les évanouissements sont visibles est due à la configura-
tion particulière du couloir. En effet, les trajets les plus retardés correspondent aux réflexions
ou aux diffractions qui se produisent le plus loin dans le couloir. Ils sont donc toujours affec-
tés lorsque les personnes atteignent l’extrémité du couloir. Ce graphique montre que le canal
radio n’est pas globalement stationnaire.

FIG. 4.11 – Réponse impulsionnelle variant dans le temps lors du passage de 12 per-
sonnes.
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4.2.2.1 Évanouissements lents

La première étape de l’analyse consiste à observer les évanouissements lents générés par
les personnes au voisinage du lien radio. Dans ce but, nous avons étudié l’évolution de la
puissance moyenne reçue par le trajet direct en présence de personnes. Les fluctuations ra-
pides ont été éliminées en moyennant la puissance reçue sur une fenêtre glissante de durée
T =1,28 s (3). La figure 4.12 représente un exemple d’évanouissement lent pour une personne
traversant le trajet direct. On peut distinguer différentes étapes. Dans la première étape (1), la
personne est suffisamment distante du trajet direct, et n’a donc pas d’influence sur le signal
reçu. Dans la deuxième étape (2), la personne se rapproche du trajet direct, en créant éven-
tuellement un écho diffusé additionnel, ou en bloquant un écho existant qui était responsable
d’une interférence destructive. Ainsi, on peut occasionnellement observer une augmentation
de la puissance moyenne reçue jusqu’à 1 dB. Dans la troisième étape (3) la personne masque
le trajet principal, en atténuant la puissance reçue de façon significative. En général, le dépla-
cement d’une personne à travers le trajet LOS conduit à une atténuation maximale de l’ordre
de 8 dB, sur une durée d’environ 4 s. Enfin, la personne agit à nouveau en tant que diffuseur,
en perturbant la puissance moyenne reçue (4), puis quitte la zone d’influence du trajet direct
(5).
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FIG. 4.12 – Exemple d’évanouissement lent pour le trajet LOS.

La figure 4.13 présente l’effet aggrégé de plusieurs personnes masquant le trajet princi-
pal. La durée de l’obstruction croît avec le nombre de personnes, jusqu’à environ 15 s pour
un groupe de 12 personnes. Dans ce cas, l’atténuation maximale de la puissance moyenne re-
çue est de 15 dB. On peut clairement observer que l’évolution du masquage obtenu pour des
groupes de personnes correspond à une superposition de contributions individuelles. Cepen-
dant, on ne peut pas toujours distinguer l’influence particulière de chaque personne, comme
par exemple dans le cas de 4 personnes.

(3)Dans le cas de signaux radio à variation spatiale, l’estimation des variations lentes est obtenue en moyennant la
puissance reçue sur un déplacement de 20 à 40 longueurs d’onde [Lee 85]. Sur une période T =1,28 s, l’élongation
maximale d’un trajet réfléchi sur une personne qui se déplace à une vitesse v = 1 m.s−1 est 2vT ≈ 38λ. D’autres
techniques, comme le filtrage passe-bas du signal reçu, conduisent à un résultat de lissage similaire.
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4.2.2.2 Évanouissements rapides

Conjointement aux évanouissements lents dus à l’effet de masquage, des variations ra-
pides sont observées lorsque des personnes se déplacent à proximité du lien radio. Le signal
reçu à des retards correspondant aux trajets principaux de la réponse impulsionnelle peuvent
être considérés comme une somme vectorielle de deux contributions, à la manière d’une situa-
tion typique d’évanouissements de Rice. Comme le montre la figure 4.14, nous distinguerons
deux composantes du signal reçu. La composante dominante représente le signal qui serait
reçu dans une situation statique. La composante aléatoire représente la somme de toutes les
ondes diffusées par les personnes en mouvement.

Q

I

temps

Composante
dominante

Composante
aléatoire

FIG. 4.14 – Décomposition vectorielle du signal reçu.

Lorsqu’on s’intéresse aux évanouissements rapides dus aux fluctuations temporelles du
canal, les conditions généralement rencontrées dans le cas de variabilité spatiale (i.e. le cas
d’antennes mobiles) ne sont pas toutes présentes, et il faut tenir compte de problèmes spéci-
fiques. Premièrement, la composante dominante représente un trajet fixe, mais est occasion-
nellement masquée par le passage de personnes. Ainsi, cette composante présente une am-
plitude variant dans le temps, mais une phase relativement stable. En conséquence, l’analyse
spectrale de la totalité du signal reçu ne serait pas pertinente, car la composante dominante
se traduirait dans le domaine spectral par une forte composante continue. Cet effet n’apparaît
pas dans l’analyse traditionnelle des canaux à fluctuation spatiale, car toutes les composantes
de la réponse impulsionnelle présentent une rotation de phase.

Deuxièmement, la composante aléatoire représente les évanouissements rapides dus à la
présence de diffuseurs mobiles. Dans une situation stationnaire, les évanouissements rapides
sont généralement normalisés par rapport à la puissance moyenne reçue. Dans le cas du pas-
sage de personnes, la composante dominante subit un effet de masquage important et donc
la puissance reçue varie de façon significative. En raison de la non-stationnarité de ce phéno-
mène, la procédure de normalisation usuelle est à proscrire. En effet, la valeur de la puissance
reçue à un instant t impacterait directement l’amplitude des évanouissements rapides.

Afin d’analyser précisément les évanouissements rapides observés lors de l’expérimenta-
tion, nous avons choisi d’isoler la composante aléatoire. Pour ce faire, la composante domi-
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nante a été soustraite vectoriellement du signal reçu. Son amplitude a été calculée en utilisant
une fenêtre glissante d’une durée T =1,28 s sur le signal complexe, et sa phase constante
a été estimée pendant les périodes de la mesure où les personnes n’influencent pas le trajet
considéré. La figure 4.15 représente les fluctuations d’amplitude et de phase de la composante
aléatoire, obtenue par la méthode présentée ci-dessus, dans le cas de 12 personnes masquant
le trajet direct. Cette situation correspond à la mesure représentée dans la figure 4.13 (gra-
phique de droite). On peut remarquer que l’amplitude des évanouissements rapides présente
une grande régularité, par rapport à la non-stationnarité des évanouissements lents du signal
reçu.
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FIG. 4.15 – Évanouissements rapides de la composante aléatoire. Cas du trajet direct lors
du passage de 12 personnes.

En observant la fonction de répartition des évanouissements rapides et en utilisant le test
de Kolmogorov-Smirnov (cf. annexe B.2), nous avons conclu que la distribution d’amplitude
de la composante aléatoire pouvait être représentée par une distribution de Rayleigh. Cette
observation a été faite pour la plupart des mesures réalisées, indépendamment du nombre de
personnes. Le signal reçu via les trajets principaux de la réponse impulsionnelle, comportant
une composante aléatoire de Rayleigh et une composante dominante d’amplitude plus impor-
tante, suit donc théoriquement une distribution de Rice (cf. annexe B.1.2). Le paramètre K de
Rice est défini comme le rapport de puissance entre la composante dominante et les fluctua-
tions aléatoires. Comme la composante dominante présente une amplitude variant lentement
dans le temps, le paramètre K varie de la même façon, suivant le masquage du trajet principal.
Dans notre exemple, la puissance moyenne de la composante aléatoire se situe 12 dB sous le
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niveau du signal non obstrué. Suivant le niveau de la composante dominante, le paramètre K
varie d’environ 12 dB à moins de −20 dB. Dans ce dernier cas, l’ensemble du signal reçu suit
une loi de Rayleigh. Ces résultats ont été observés sur d’autres mesures, la valeur maximale
du paramètre K variant entre 8 dB et 13 dB. Dans les cas de 1 ou 2 personnes, la valeur mi-
nimale de K est d’environ 5 dB, mais la brièveté de l’obstruction n’a pas permis de collecter
une quantité significative de données.

Lors de notre étude pseudo-dynamique de l’effet des personnes (cf. section 4.1), la dis-
tribution de Weibull représentait une bonne approximation des variations de l’enveloppe du
signal. Construisons une variable r de type Rice à partir d’une composante aléatoire de puis-
sance 2σ2 et d’une composante dominante dont l’amplitude A est déterminée par sa densité
de probabilité pA(A). La densité de probabilité globale est calculée comme suit :

pr(r) =
∫ ∞

0

r

σ2
e−

r2+A2

2σ2 I0

(
rA

σ2

)
pA(A)dA (4.2)

où l’on reconnaît la distribution de Rice dans la partie gauche de l’intégrale. Nos investi-
gations numériques ont montré que la variation d’amplitude de la composante dominante a
pour principal effet une augmentation du poids de la queue de la distribution. Il semble donc
concordant d’observer expérimentalement une distribution à queue lourde (ou heavy-tailed
[Crovella 98]), comme la distribution de Weibull.

Enfin, la phase de la composante aléatoire présentée dans la figure 4.15 est relativement
instable lorsque les personnes interfèrent avec le trajet direct, avec des périodes distinctes de
progression linéaire. On peut observer d’importants sauts de phase aux instants correspon-
dants aux évanouissements du signal (représentés par une flèche sur la figure), en raison de la
décroissance rapide de puissance.

4.2.2.3 Analyse spectrale

Les variations temporelles des trajets principaux de la réponse impulsionnelle ont été étu-
diées dans le domaine spectral. La figure 4.16 représente la fonction de diffusion PS(τ, ν)
moyenne de la composante aléatoire, pour le retard τ correspondant au trajet direct. Les
mesures réalisées avec 1 à 12 personnes mobiles ont été prises en compte, et nous avons
distingué les enregistrements en fonction de la direction de déplacement. La forme générale
de la fonction de diffusion est triangulaire, avec un écart Doppler moyen centré autour de
0 Hz. La largeur du spectre Doppler a été caractérisée par la dispersion Doppler νRMS , dé-
finie par l’équation (1.55). Pour éviter les effets de bruit, les écarts Doppler présentant une
densité spectrale de puissance située à plus de 25 dB du maximum de la fonction de diffusion
PS(τ, ν) ont été éliminés. Nous avons observé des valeurs de dispersion Doppler variant de
0,6 Hz à 3,3 Hz, sans influence marquée du nombre de personnes en mouvement. Ce type de
spectre Doppler triangulaire centré autour de 0 Hz a déjà été observé lors de mesures anté-
rieures des variations temporelles du canal, réalisées sur une bande étroite autour de 1 GHz
[Hashemi 94b, Bultitude 87].

Comme le montre la figure 4.16, une certaine asymétrie a été observée entre les mesures
réalisées durant les mouvements de personnes dans la direction aller et dans la direction retour.
Afin de quantifier cette asymétrie, nous avons calculé la répartition de puissance entre les
écarts Doppler positifs et les écarts Doppler négatifs de la fonction de diffusion, lorsque des
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FIG. 4.16 – Fonction de diffusion moyenne pour la composante aléatoire. Cas du trajet
direct lors du passage de personnes dans les directions aller et retour.

Direction aller Direction retour

Nombre de
personnes

mobiles

Nombre
de

mesures

Proportion
de puissance

pour les
écarts

Doppler
négatifs

Proportion
de puissance

pour les
écarts

Doppler
positifs

Nombre
de

mesures

Proportion
de puissance

pour les
écarts

Doppler
négatifs

Proportion
de puissance

pour les
écarts

Doppler
positifs

1 3 71 % 29 % 2 27 % 73 %

2 2 65 % 35 % 2 41 % 59 %

4 3 70 % 30 % 3 34 % 66 %

6 1 40 % 60 % 1 29 % 71 %

8 1 92 % 8 % 1 26 % 74 %

10 2 63 % 37 % 2 42 % 58 %

12 2 58 % 42 % 2 31 % 69 %

Tous 14 66 % 34 % 13 34 % 66 %

TAB. 4.3 – Distribution de puissance entre les écarts Doppler négatifs et positifs.
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groupes de personnes traversent le trajet direct dans les sens aller et retour. Le tableau 4.3
présente les résultats obtenus. Sur l’ensemble des mesures réalisées dans la direction aller,
deux tiers de la puissance correspondant aux variations temporelles est située dans la partie
négative du spectre Doppler. Lorsque les personnes se déplacent dans la direction retour, la
situation est inversée. Cette tendance est également observée en considérant chaque nombre
de personnes mobiles séparément.

4.2.3 Interprétation des caractéristiques observées

Dans cette section, nous examinons plus en détail les phénomènes physiques responsables
des évanouissements rapides correspondant à la composante aléatoire du signal. Une interpré-
tation physique des caractéristiques de fluctuation temporelle observées est proposée dans la
figure 4.17.
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FIG. 4.17 – Modèle de diffuseurs distribués uniformément. Antennes situées au-dessous
de la hauteur des personnes (a), antenne de réception située au-dessus de la hauteur des
personnes (b).

Un groupe de personnes se déplaçant à proximité du trajet direct peut être considéré
comme un ensemble de diffuseurs distribués spatialement de façon uniforme. Considérons
d’abord le cas simple où la hauteur des antennes d’émission et de réception est inférieure à
la taille moyenne des personnes (a). Nous nous intéressons au signal arrivant à un retard fixe,
correspondant au trajet direct. Étant donnée la résolution de la mesure de l’ordre de 1 ns (pour
une largeur de bande de 1 GHz), tous les trajets présentant un retard additionnel de moins de
1 ns par rapport au trajet direct influencent le signal reçu. Les diffuseurs à prendre en compte
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se situent donc dans un ellipsoïde de révolution dont les antennes d’émission et de réception
sont les foyers (4).

En utilisant le calcul classique du spectre Doppler [Clarke 68], l’écart Doppler ν généré
par un diffuseur élémentaire S se déplaçant à une vitesse v comme le décrit la figure 4.17 est
donné par :

ν = −f0
v

c
(cos(α) + cos(β)) (4.3)

où les angles α et β sont donnés par la figure 4.17, c est la vitesse de la lumière et f0 est la fré-
quence centrale du signal transmis. Nous pouvons faire quelques observations à ce point. Pre-
mièrement, ce modèle montre que tous les diffuseurs mobiles génèrent un écart Doppler, car
la longueur du trajet diffusé évolue, sauf les diffuseurs se déplaçant le long du lien émetteur-
récepteur, où la longueur du trajet reste fixe. Deuxièmement, à mesure que les diffuseurs se
déplacent entre les antennes d’émission (Tx) et de réception (Rx), le trajet Tx − S s’allonge
lorsque le trajet S − Rx se raccourcit, et inversement. Ainsi, l’élongation globale du trajet
Tx − S −Rx reste assez faible, relativement à la variation de la longueur des trajets observée
lorsque les antennes sont mobiles. En conséquence, les fluctuations temporelles du canal gé-
nèrent des écarts Doppler moins importants que les fluctuations spatiales dues au déplacement
des antennes.

La fonction de diffusion globale PS(τ, ν) peut être calculée pour le retard τ correspondant
au trajet direct en intégrant les écarts Doppler générés par l’ensemble des diffuseurs distribués
de façon uniforme à l’intérieur de l’ellipsoïde. Une forme analytique de PS(τ, ν) n’est pas
directement disponible. Nous avons donc calculé une estimation de PS(τ, ν) en utilisant une
procédure de Monte Carlo, avec les paramètres f0 = 4, 5 GHz et v = 1 m.s−1. Le résultat
illustré dans la figure 4.18 (courbe verte) montre qu’une distribution uniforme des diffuseurs
à l’intérieur de l’ellipsoïde conduit à une fonction de diffusion de forme triangulaire, comme
nous l’avons observé expérimentalement.

Considérons à présent le cas où l’antenne de réception est située au-dessus de la taille
des personnes, comme le représente la figure 4.17 (b). La position possible des diffuseurs
est maintenant limitée à une hauteur d’environ 1,80 m. Dans cette configuration, on peut
toujours supposer que les diffuseurs sont répartis uniformément dans l’espace ainsi délimité.
Cependant, le masquage des ondes diffusées n’est plus homogène. Plus précisément, une
partie du trajet S−Rx bénéficie d’une propagation non obstruée, sur une longueur qui dépend
de la position du diffuseur S. Dans la simulation de Monte Carlo de PS(τ, ν), nous avons
utilisé des coefficients de pertes par propagation différents pour tenir compte de l’obstruction
éventuelle des trajets diffusés. Les résultats sont présentés dans la figure 4.18 (courbes bleue
et rouge). Comme dans notre expérimentation, on peut observer une certaine asymétrie de la
fonction de diffusion, liée au déplacement des diffuseurs dans le sens aller ou retour. Ainsi,
l’asymétrie de la fonction de diffusion semble principalement due au masquage variable des
trajets diffusés.

(4)On pourra remarquer que les personnes mobiles n’agissent pas seulement en tant que diffuseurs à l’intérieur
de l’ellipsoïde, mais également en tant qu’obstruction. Cependant, dans le cas présent, toutes les ondes diffusées
à l’intérieur de l’ellipsoïde subissent une atténuation similaire due aux personnes, et donc l’hypothèse d’un effet
uniforme pour tous les diffuseurs reste valide.
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FIG. 4.18 – Fonction de diffusion simulée pour la composante aléatoire. Cas du trajet
direct lorsque les antennes sont situées au-dessous de la hauteur des personnes (a), et lorsque
l’antenne de réception est située au-dessus de la hauteur des personnes (b).

Plus de données expérimentales seraient nécessaires pour affiner ces premières observa-
tions. Par exemple, ce modèle implique que la dispersion Doppler devrait dépendre de la
largeur de bande du signal, car elle est directement liée aux dimensions de l’ellipsoïde. En
raison de la largeur limitée du couloir où l’expérimentation a eu lieu, cet effet n’a pas pu être
observé en réduisant la largeur de bande de nos données mesurées. Les mesures temps réel
du canal UWB sur des largeurs de bande de plusieurs GHz ne sont pas encore réalisables. Ce-
pendant, l’interprétation physique proposée permet de tirer des conclusions théoriques quant
à l’augmentation de la largeur de la bande de fréquences. Lorsque la largeur de bande du
signal augmente, les dimensions de l’ellipsoïde se réduisent, et donc moins de diffuseurs in-
terfèrent avec le trajet direct. D’après l’équation (4.3), il est clair que les trajets diffusés plus
près du trajet direct génèrent des écarts Doppler moins importants. Ainsi, une bande de fré-
quences plus large conduirait à une dispersion Doppler plus réduite. En conséquence, l’effet
de la composante aléatoire serait moins marqué, ce qui correspondrait à une situation plus
déterministe.

4.3 Conclusion

Dans un contexte d’applications WLAN en environnement résidentiel ou de bureau, les sys-
tèmes UWB sont très exposés aux évanouissements rapides dus au mouvement des antennes ou
à la présence de personnes mobiles. Cependant, la plupart des études du canal de propagation
UWB sont basées sur des mesures statiques et ce sujet a rarement été traité. Dans la première
partie de ce chapitre, nous avons étudié les variations spatiales et temporelles du canal radio
UWB de façon conjointe. L’analyse des mesures pseudo-dynamiques réalisées montre un cer-
tain nombre de similitudes entre ces deux types de variations. Dans les deux cas, la puissance
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totale reçue présente une distribution log-normale, et la variation d’amplitude des différents
trajets peut être représentée par une loi de Weibull. Dans les zones denses de trajets multiples
diffus, cette loi se réduit à une distribution de Rayleigh. La différence principale entre les
variations spatiales et temporelles du canal réside dans l’évolution du retard associé à chaque
trajet, qui est observée uniquement dans le cas de déplacement des antennes. Ce phénomène
devra donc être reproduit en modélisation.

Les mesures temps réel réalisées sur un lien radio UWB fixe en présence de personnes
mobiles nous ont permis d’observer un masquage important des trajets principaux de la ré-
ponse impulsionnelle. Dans le cas du passage de plusieurs personnes, l’atténuation observée
correspond à la somme des contributions individuelles de chaque personne. D’autre part, nous
avons montré que les personnes mobiles génèrent des évanouissements rapides additionnels,
dont l’amplitude suit une distribution de Rayleigh, avec un spectre Doppler triangulaire centré
autour de 0 Hz. Nous avons proposé une interprétation physique de ces caractéristiques, basée
sur une description simple de la répartition des diffuseurs autour du lien radio.

Les résultats de cette analyse seront utilisés pour établir le modèle de canal proposé dans
le chapitre 5. La description de l’évolution temporelle et spatiale de la réponse impulsion-
nelle permettra ainsi une simulation précise du canal de propagation UWB dans des conditions
d’usage réalistes.



Chapitre 5

Modélisation du canal de propagation
radio en contexte UWB

Les analyses réalisées à partir de nos mesures expérimentales ont permis une caractérisa-
tion statistique complète du canal radio UWB en environnement intérieur. À partir des données
collectées lors de la campagne de sondage du canal statique, nous avons évalué l’atténuation
en fréquence et en distance liée à la propagation du signal radio. Cette série de mesures a
également donné accès à de nombreux paramètres concernant la réponse impulsionnelle : la
dispersion des retards, la décroissance de l’amplitude du PDP et le taux d’arrivée des rayons en
sont quelques exemples. D’autre part, les études complémentaires sur les variations spatiales
et temporelles du canal nous ont permis d’observer les effets liés au déplacement des antennes
et au passage de personnes.

Ce chapitre a pour but de synthétiser les résultats de nos analyses pour proposer un modèle
complet du canal radio UWB. Dans un premier temps, nous construirons un modèle statique
basé sur le formalisme de Saleh et Valenzuela. Comme nous l’avons vu au chapitre 3, nous
apporterons quelques modifications à ce modèle classique pour l’adapter à notre ensemble
de mesures expérimentales. D’autre part, le modèle devra être adaptable en fréquence pour
convenir à tout type d’utilisation de la bande allouée à l’UWB. Des extensions du modèle seront
ensuite proposées afin de tenir compte des fluctuations spatiales et temporelles du canal.

5.1 Modèle statique du canal radio UWB

5.1.1 Modèle de pertes par propagation

La première étape de la construction du modèle de canal UWB concerne l’atténuation due à
la propagation du signal. Dans la section 3.2.2, nous avons vu que lorsque l’effet des antennes
était correctement compensé, l’atténuation fréquentielle du canal approchait la perte théorique
de 20 dB par décade. Notre modèle de pertes par propagation s’exprimera donc de la façon
suivante en dB :

PL(f, d) = PL(f0, d0) + 20 log
(

f

f0

)
+ 10Nd log

(
d

d0

)
+ S(d) (5.1)
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LOS NLOS

Nd 1,62 3,22

σS (dB) 1,7 5,7

PL(f0, d0) (dB) 53,7 59,4

TAB. 5.1 – Paramètres du modèle de pertes par propagation. Les valeurs de PL(f0, d0)
sont données pour f0 = 6,85 GHz et d0 = 1 m.

La variable aléatoire S(d) traduit les variations lentes du canal de propagation en dB, liées
au phénomène irrégulier de masquage. Nous recommandons de la modéliser par une variable
gaussienne de moyenne nulle. Le modèle d’atténuation est donc régi par 3 paramètres : le
coefficient de pertes par propagation en distance Nd, l’écart-type σS de la variable S(d) et
l’atténuation à une fréquence et une distance arbitraires PL(f0, d0). Les valeurs proposées
pour ces paramètres sont données dans le tableau 5.1.

Nous pouvons noter que les valeurs données pour la constante PL(f0, d0) sont de l’ordre
de grandeur de la valeur théorique obtenue en espace libre. En effet, en appliquant la formule
de Friis (équation (1.51)) avec les valeurs f0 = 6,85 GHz, d0 = 1 m et un gain d’antenne de
0 dB, on obtient PL(f0, d0) = 49,2 dB.

5.1.2 Modélisation de la réponse impulsionnelle

Le principe du modèle de réponse impulsionnelle UWB consiste à générer l’ensemble
des rayons qui la composent en respectant les caractéristiques observées lors de nos mesures
expérimentales. Parmi ces caractéristiques, nous chercherons principalement à reproduire le
regroupement de rayons en clusters, la fréquence d’apparition des clusters et des rayons, et
la décroissance de la puissance avec le retard. Pour une représentation en bande de base,
un rayon est décrit par son retard τ , son amplitude β et sa phase θ. La génération de ces
paramètres permet de décrire la réponse impulsionnelle sur une bande de fréquences infinie.
Nous traitons ensuite ces paramètres dans le domaine fréquentiel afin d’inclure l’effet de la
bande limitée d’observation.

5.1.2.1 Description de la réponse impulsionnelle sur une bande infinie

Afin de tenir compte du regroupement des trajets multiples en clusters, la réponse im-
pulsionnelle sera modélisée selon le formalisme de Saleh et Valenzuela (cf. section 1.2.3.1).
À un instant donné, la réponse impulsionnelle du canal UWB est donc décrite par la formule
suivante :

h(τ) =
L∑

l=1

Kl∑
k=1

βk,le
jθk,lδ(τ − Tl − τk,l) (5.2)

où L représente le nombre de clusters, Kl le nombre de rayons dans le le cluster et Tl l’ins-
tant d’arrivée du le cluster. Nous rappelons que les paramètres βk,l, θk,l et τk,l représentent
l’amplitude, la phase et l’instant d’arrivée associés au ke rayon à l’intérieur du le cluster.
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Génération des clusters

La génération d’une réponse impulsionnelle simulée commence par la sélection du
nombre L de clusters qui la composent. Nous avons vu à la section 3.2.4.4 que l’arrivée d’un
nouveau cluster était correctement modélisée par un processus de Poisson. Une première im-
plication concerne le nombre de clusters, qui peut être généré en tirant une variable aléatoire
L suivant une loi de Poisson :

pL(L) =
(L̄)L exp(−L̄)

L!
(5.3)

où L̄ représente le nombre moyen de clusters. Une méthode similaire est proposée dans le
modèle développé par le groupe IEEE.802.15.4a [Molisch 04]. Lors de notre analyse, nous
avons noté un nombre de clusters moyen L̄ = 5,6 dans le cas LOS et L̄ = 2,4 dans le cas
NLOS.

D’autre part, la durée inter-cluster suit une loi exponentielle de paramètre Λ. On peut
donc exprimer la densité de probabilité d’arrivée d’un nouveau cluster par [Saleh 87] :

p (Tl|Tl−1) = Λ exp (−Λ (Tl − Tl−1)) (5.4)

où Λ est le taux d’arrivée des clusters.

Lors de la caractérisation du canal, nous avons vu que l’amplitude des différents clusters
suivait une décroissance de type puissance (cf. section 3.2.4.3). Cette approche diffère de celle
qui est généralement suivie dans les modèles large bande de type Saleh et Valenzuela (1). Elle
permet cependant une interprétation physique de la décroissance de l’amplitude des clusters et
des rayons, tout en décrivant de manière plus précise nos observations expérimentales. Ainsi,
l’amplitude du premier rayon de chaque cluster est donnée par (cf. équation (3.6)) :

β2
1,l = β2

1,1

(
Tl

T1

)−Ω

(5.5)

où Ω représente le coefficient de décroissance en puissance inter-clusters.

Avant de générer une réponse impulsionnelle, il convient également de choisir une dy-
namique d’observation D, qui permettra d’éliminer les clusters et les rayons trop atténués.
Compte tenu de la dynamique de mesure lors des expérimentations de caractérisation du ca-
nal, la valeur du paramètre D ne devra pas excéder 50 dB.

Nous proposons donc l’algorithme suivant pour la génération du premier rayon de chaque
cluster.

I. Initialisation
L’instant d’arrivée du 1er cluster est lié à la distance émetteur-récepteur d :

l = 1

T1 =
d

c
(5.6)

où c correspond à la vitesse de la lumière.
Nous fixons arbitrairement l’amplitude de ce premier rayon à β11 = 1.

(1)Pour ces modèles, l’amplitude des clusters et des rayons décroît de façon exponentielle avec le retard
[Saleh 87].
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II. Génération d’un nouveau cluster
Pour déterminer la durée inter-cluster, nous tirons une variable aléatoire ∆Tl suivant
une loi exponentielle de paramètre Λ. On a alors :

l = l + 1
Tl = Tl−1 + ∆Tl (5.7)

β1,l =
(

Tl

T1

)−Ω
2

III. Critère d’arrêt
Pour valider le dernier cluster, son amplitude doit rester dans la dynamique d’observa-
tion. On vérifie donc la condition :

20 log
(

β1,l

β1,1

)
> −D (5.8)

En utilisant l’équation (5.5) cette condition équivaut à :

Tl < T1 × 10
D

10Ω (5.9)

Tant que cette condition est respectée, on génère un nouveau cluster (étape II.), jusqu’à
ce que l’on obtienne le nombre de clusters L sélectionné. Si la condition n’est pas
satisfaite, la génération de clusters s’arrête au l − 1e cluster (i.e. L = l − 1).

Conformément aux résultats de notre étude du canal UWB statique, nous recommandons
d’utiliser les valeurs Λ = 36,5 MHz et Ω = 4,4 dans le cas LOS. Pour le cas NLOS, les valeurs
recommandées sont Λ = 24,9 MHz et Ω = 3,9.

Génération des rayons

À l’intérieur de chaque cluster, l’arrivée d’un rayon peut également être modélisée par
un processus de Poisson (cf. section 3.2.4.4). Comme dans le cas des clusters, la densité de
probabilité d’arrivée d’un nouveau rayon s’écrit [Saleh 87] :

p (τk,l|τk,l−1) = λ exp (−λ (τk,l − τk,l−1)) (5.10)

avec λ représentant le taux d’arrivée des rayons.

Nous proposons donc de générer l’arrivée des rayons selon un algorithme similaire à celui
qui a été décrit pour les clusters. En particulier, à l’intérieur de chaque cluster, l’amplitude
des rayons suit une décroissance de type puissance de paramètre ω (cf. section 3.2.4.3). Dans
le cas LOS, pour tenir compte de la différence de puissance observée entre le premier trajet
de chaque cluster et les trajets suivants, nous utiliserons le rapport de puissance G, exprimé
en dB.

I. Initialisation
L’instant d’arrivée du 1er rayon correspond à celui qui a été calculé pour le cluster :

k = 1
τ1,l = 0 (5.11)

L’amplitude β1,l de ce premier rayon a été calculée précédemment.
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II. Génération d’un nouveau rayon
La durée inter-rayons courante est donnée par une variable aléatoire ∆τk,l, générée
suivant une loi exponentielle de paramètre λ. On a alors :

k = k + 1
τk,l = τk−1,l + ∆τk,l (5.12)

βk,l = 10−
G
20 β1,l

(
τk,l + Tl

Tl

)−ω
2

III. Critère d’arrêt
Le critère d’arrêt de l’algorithme est lié à la dynamique d’observation D. On génère un
nouveau rayon tant que la condition suivante est satisfaite :

20 log
(

βk,l

β1,1

)
> −D (5.13)

ce qui équivaut à la condition :

τk,l < Tl

(
10

D−G
10ω

(
Tl

T1

)−Ω
ω

− 1

)
(5.14)

En cas d’arrêt, seuls les k − 1 premiers rayons sont conservés (i.e. Kl = k − 1).

D’après notre étude de caractérisation présentée au chapitre 3 et notre observation des
PDP mesurés, nous recommandons d’utiliser les paramètres λ = 5,95 GHz, ω = 11,1 et
G = 12 dB dans le cas LOS. Les valeurs recommandées pour le cas NLOS sont λ = 6,19 GHz,
ω = 10,2.

Phase initiale de chaque rayon

Dans la description du modèle donnée par l’équation (5.2), le paramètre θk,l correspond à
la phase absolue du ke rayon dans le le cluster. Dans la pratique, la phase absolue d’un trajet
est liée à sa longueur, mais également à la nature et au nombre des phénomènes de propagation
(comme la réflexion ou la diffraction) qui affectent ce trajet. D’autre part, le déphasage généré
par l’antenne à l’émission et à la réception varie en fonction de la direction de départ et
d’arrivée du trajet considéré. Enfin, cette phase varie rapidement lorsqu’on modifie la position
des antennes. Il est donc difficile d’accéder à ce paramètre par la mesure.

Pour les besoins du modèle, nous considérerons que les phases θk,l sont distribuées de fa-
çon uniforme dans l’intervalle [0, 2π[. Cette approche a également été adoptée dans le modèle
IEEE 802.15.4a [Molisch 04].

La figure 5.1 présente l’ensemble des rayons obtenus dans une situation LOS pour une
distance émetteur-récepteur de 6 m. On peut observer 5 clusters, avec un rapport de puissance
de 12 dB entre le premier trajet de chaque cluster et les trajets suivants. Notons que cette
représentation correspond à une bande d’observation infinie, chaque rayon étant représenté
par une fonction de Dirac.
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FIG. 5.1 – Réponse impulsionnelle simulée sur une bande infinie. Situation LOS, avec les
paramètres d = 6 m, Λ = 36,5 MHz, λ = 5,95 GHz, Ω = 4,4, ω = 11,1 et G = 12 dB.

5.1.2.2 Réponse impulsionnelle sur une bande limitée

Dans la pratique, la réponse impulsionnelle est observée sur une bande limitée, située à
l’intérieur de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Nous notons fmin et fmax les fréquences minimale
et maximale d’observation, et fc = 1

2(fmin + fmax) la fréquence centrale. La fonction de
transfert du canal limitée à la bande d’observation s’écrit alors (2) :

Tlim(f) =


fc

f
1PL

l=1

PKl
k=1 β2

k,l

∑L
l=1

∑Kl
k=1 βk,le

j(θk,l−2πf(Tl+τk,l)) sifmin ≤ f ≤ fmax

0 sinon
(5.15)

Dans l’équation (5.15), le terme fc

f est utilisé pour rendre compte de la décroissance de
la puissance reçue en −20 log(f) décrite précédemment. Cette correction de la fonction de
transfert a également été proposée dans [Alvarez 03] et [Foerster 03a]. D’autre part, le co-
efficient

∑L
l=1

∑Kl
k=1 β2

k,l permet de normaliser la puissance reçue à la fréquence fc à une
puissance unitaire.

La figure 5.2 présente une fonction de transfert simulée, limitée à la bande 3,1 GHz -
10,6 GHz. Cette fonction de transfert correspond à la réponse impulsionnelle représentée
dans la figure 5.1, générée en situation LOS à une distance émetteur-récepteur d de 6 m. Pour
tenir compte de pertes par propagation réalistes, la fonction Tlim(f) a été pondérée par le
coefficient PL(fc, d) calculé précédemment. On peut nettement observer une décroissance de
la puissance reçue avec la fréquence. D’autre part, l’agrandissement représenté sur la figure de
droite montre que la reconstruction proposée permet de conserver les propriétés de corrélation
entre fréquences proches.

(2)Notons que l’équation (5.15) décrit la fonction de transfert du canal pour les fréquences positives uniquement.
Pour une réponse impulsionnelle réelle, la fonction de transfert est obtenue pour les fréquences négatives par
simple symétrie hermitienne. Si l’on s’intéresse à l’enveloppe complexe de la réponse impulsionnelle, il convient
de ramener cette fonction de transfert en bande de base.
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FIG. 5.2 – Fonction de transfert simulée sur une bande limitée. Situation LOS, avec les
paramètres d = 6 m, Λ = 36,5 MHz, λ = 5,95 GHz, Ω = 4,4, ω = 11,1 et G = 12 dB. Le
graphique de droite est un agrandissement de la fonction Tlim(f) entre les fréquences 9 GHz
et 9,4 GHz.

La réponse impulsionnelle observée sur bande limitée est simplement obtenue par trans-
formation de Fourier inverse :

hlim(τ) =
∫ ∞

−∞
Tlim(f)ej2πfτdf (5.16)

Pour diminuer la hauteur des lobes secondaires, on pourra utiliser une fenêtre de Hanning
lors de cette transformation. Pour les simulations de systèmes de communication, on ajustera
la puissance de la réponse impulsionnelle générée en appliquant sur toute la réponse les pertes
par propagation PL(fc, d), liées à la fréquence centrale fc de la bande considérée et à la
distance d entre l’émetteur et le récepteur.

La figure 5.3 (a) présente notre exemple de réponse impulsionnelle, observée sur la bande
3,1 GHz - 10,6 GHz. On peut remarquer que le faible délai existant entre deux rayons consé-
cutifs (cf. figure 5.1) produit naturellement des interférences constructives ou destructives. La
réponse impulsionnelle obtenue est comparable aux réponses mesurées sur la bande FCC, pré-
sentées dans la section 3.2.4. Notons que pour la représentation des réponses impulsionnelles,
un niveau de bruit d’observation a été pris en compte, en ajoutant à la fonction de transfert un
bruit blanc gaussien d’une puissance 2σ2

N = 10−
D
10 , où D est la dynamique d’observation.

Nous avons vu au chapitre 3 que pour l’environnement intérieur, les caractéristiques de la
réponse impulsionnelle étaient peu influencées par la fréquence. Le principal effet de la fré-
quence concerne la variation des pertes par propagation, prises en compte dans le coefficient
PL(fc, d). La méthode présentée permet donc d’obtenir la réponse impulsionnelle du canal
observée sur toute bande partielle incluse dans la bande FCC, à partir d’un ensemble donné de
rayons. Les figures 5.3 (b) et (c) présentent les réponses impulsionnelles observées respecti-
vement sur les bandes 3,1 GHz - 4,1 GHz et 9,6 GHz - 10,6 GHz, pour l’ensemble de rayons
utilisé pour la figure (a). Ces graphiques mettent en évidence plusieurs caractéristiques du mo-
dèle proposé. D’une part, les réponses impulsionnelles (b) et (c), observées sur une largeur de
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bande de 1 GHz, présentent une résolution plus faible que la réponse (a), qui correspond à la
globalité de la bande FCC. D’autre part, on constate un affaiblissement de puissance d’environ
10 dB entre la réponse observée en bas de bande (b) et la réponse observée en haut de bande
(c). Cette atténuation correspond au rapport entre les fréquences centrales considérées. Enfin,
les réponses impulsionnelles observées sur des bandes différentes ne sont pas nécessairement
identiques : par exemple, le cluster présent au retard τ = 70 ns est observable sur la bande
3,1 GHz - 4,1 GHz, mais est difficilement détectable sur la bande 9,6 GHz - 10,6 GHz.

5.1.2.3 Évanouissements rapides

La méthode présentée permet de générer une réponse impulsionnelle aléatoire représen-
tative du canal de propagation UWB en intérieur. Dans le chapitre 4, nous avons étudié les
deux sources possibles de fluctuations rapides du canal. On observe des variations spatiales
lorsque l’une au moins des antennes est déplacée et des variations temporelles lorsque l’en-
vironnement du lien radio est modifié. Nous proposons des modèles pour simuler chacun de
ces phénomènes dans la section 5.2. Toutefois, pour la simulation d’un lien radio, il peut être
nécessaire de générer simplement des réalisations différentes du canal, en reproduisant l’ef-
fet d’évanouissements rapides. Dans ce cas, une simple adaptation de l’algorithme présenté
permet d’obtenir des résultats satisfaisants.

Notre analyse des variations du canal radio a montré que les fluctuations d’amplitude
de la réponse impulsionnelle étaient caractérisées par une distribution de Rayleigh dans les
clusters de trajets multiples diffus (cf. section 4.1). Pour les trajets principaux, la variation
d’amplitude est moins marquée et peut être caractérisée par une distribution paramétrique,
comme la distribution de Weibull. Dans ce cas, nous avons observé des valeurs importantes
du paramètre b de Weibull (jusqu’à b = 18 pour le trajet direct).

Les fluctuations d’amplitude de la réponse impulsionnelle sont dues à l’interférence exis-
tant entre plusieurs trajets proches. L’addition vectorielle de plusieurs trajets conduit à des in-
terférences constructives ou destructives suivant la phase de chaque contribution. Nous propo-
sons donc de générer différentes réponses impulsionnelles en modifiant simplement la phase
absolue de chaque rayon θk,l. Pour chaque réalisation du canal, les valeurs de θk,l seront donc
générées de façon aléatoire, selon une distribution uniforme dans l’intervalle [0, 2π[. Dans ce
cas, les fluctuations d’amplitude ne sont visibles que lorsque la réponse impulsionnelle est
observée sur une bande limitée.

La figure 5.4 représente un PDP obtenu à partir de 100 réponses impulsionnelles générées
à partir du même jeu de rayons, mais avec des phases θk,l différentes. Ce PDP simulé est com-
parable au PDP mesuré sur un lien radio fixe en présence de personnes mobiles, représenté
dans la figure 4.5. Pour chaque retard τ du PDP, nous avons comparé la distribution de l’am-
plitude des 100 réponses impulsionnelles à une distribution de Weibull (cf. annexe B.1.4). Le
paramètre b correspondant est représenté dans la figure 5.5. Nous pouvons observer que dans
les clusters de trajets multiples, le paramètre b est proche de 2, indiquant que la distribution
d’amplitude de la réponse impulsionnelle suit une loi de Rayleigh. Le paramètre b prend des
valeurs plus importantes pour les trajets principaux (pour les retards τ de 20 ns, 40 ns, 45 ns,
71 ns et 84 ns), avec des valeurs maximales de l’ordre de b = 20. Nous retrouvons donc des
variations proches de celles observées de façon expérimentale.
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FIG. 5.3 – Réponses impulsionnelles simulées sur une bande limitée. Ensembles de rayons
identiques, observés sur les bandes 3,1 GHz - 10,6 GHz (a), 3,1 GHz - 4,1 GHz (b), et 9,6 GHz
- 10,6 GHz (c).
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FIG. 5.4 – PDP simulé sur une bande limitée. Simulation réalisée à partir de 100 réponses
impulsionnelles observées sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz.
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FIG. 5.5 – Évolution du paramètre b de Weibull en simulation.
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Le tableau 5.2 synthétise l’ensemble des paramètres de notre modèle de réponse impul-
sionnelle UWB en environnement statique, obtenus lors de notre caractérisation expérimentale.

LOS NLOS

fmin (GHz) 3,1≤ fmin < fmax

fmax (GHz) fmin < fmax ≤10,6

D (dB) 50

Λ (MHz) 36,5 24,9

L̄ 5,6 2,4

λ (GHz) 5,95 6,19

Ω 4,4 3,9

ω 11,1 10,2

G (dB) 12 0

TAB. 5.2 – Paramètres du modèle de réponse impulsionnelle UWB.

5.2 Variations spatiales et temporelles

Dans la section 5.1, nous avons décrit comment simuler une réponse impulsionnelle à
partir des paramètres statistiques dérivés de nos mesures expérimentales, dans le cas d’un
canal statique. Nous avons vu au chapitre 4 que le déplacement des antennes ou le passage de
personnes pouvaient provoquer d’importantes variations de la réponse impulsionnelle. Cette
section décrit les adaptations du modèle précédent permettant de modéliser les fluctuations
spatiales et temporelles du canal radio UWB.

5.2.1 Modélisation des fluctuations spatiales

Les variations spatiales sont dues au déplacement de l’une au moins des antennes d’émis-
sion ou de réception. Nous avons vu que la caractéristique principale des variations spatiales
du canal concerne l’évolution du retard associé à chaque trajet. En effet, lorsque l’antenne
se déplace, certains trajets de propagation s’allongent tandis que d’autres raccourcissent ; ce
phénomène devra être pris en compte en modélisation. Les variations spatiales du canal UWB

ont très peu été étudiées en modélisation statistique. On peut citer le modèle de l’IMST, qui
tient compte de l’évolution du retard associé à chaque cluster en utilisant un algorithme de
tracé de rayons simplifié [Kunisch 03b].

L’évolution des retards des rayons de la réponse impulsionnelle dépend de l’angle formé
entre le vecteur déplacement de l’antenne et le rayon considéré. Plus précisément, il faut
connaître la direction de départ de chaque rayon lorsque l’antenne d’émission se déplace, ou
la direction d’arrivée de chaque rayon lorsque l’antenne de réception se déplace. Dans la suite
de cette section, nous nous placerons dans le cas du déplacement de l’antenne de réception
et nous nous intéresserons donc à la direction d’arrivée des rayons. D’autre part, par souci
de simplicité, nous décrivons un modèle permettant le déplacement de l’antenne dans le plan
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(O, x, y), et nous tiendrons compte de l’azimut ϕ de chaque rayon uniquement. On pourra
aisément dériver un modèle à trois dimensions en incluant l’élévation d’arrivée de chaque
rayon.

Réponse impulsionnelle initiale

La première étape de ce modèle de fluctuations spatiales consiste à générer une réponse
impulsionnelle sur une bande infinie h(x0, y0, τ), pour un point (x0, y0) du plan, selon la
procédure décrite dans la section 5.1. En conservant les notations utilisées précédemment,
nous obtenons la description suivante :

h(x0, y0, τ) =
L∑

l=1

Kl∑
k=1

βk,le
jθk,lδ(τ − Tl − τk,l) (5.17)

Élongation de chaque rayon

Pour calculer la réponse impulsionnelle observée sur une bande infinie à un point (x, y)
proche du point (x0, y0), on suppose que chaque rayon correspond à une onde plane. Cette
hypothèse est valide lorsque l’antenne de réception se situe dans le champ lointain par rap-
port aux principaux obstacles de l’environnement responsables des phénomènes de transmis-
sion, réflexion et diffraction. La figure 5.6 schématise la configuration obtenue pour un rayon
donné. Sur ce schéma, ϕ représente l’azimut du rayon incident et les paramètres r et α véri-
fient :

x− x0 = r cos(α)
y − y0 = r sin(α) (5.18)
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FIG. 5.6 – Variation de la longueur d’un trajet lors du déplacement de l’antenne.

Lorsque l’antenne de réception se déplace du point (x0, y0) au point (x, y), l’élongation
∆l du rayon incident s’écrit :

∆l = −r cos(ϕ− α) (5.19)
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ce qui équivaut à :
∆l = −(x− x0) cos(ϕ)− (y − y0) sin(ϕ) (5.20)

Choix de l’azimut de chaque rayon

Peu d’études statistiques des directions de départ et d’arrivée sont disponibles dans la litté-
rature pour le canal radio UWB. Les chercheurs de l’Université de Californie du Sud ont utilisé
l’algorithme CLEAN pour extraire les directions d’arrivée à partir d’un réseau plan de 7 × 7
capteurs [Cramer 02]. Une étude similaire basée sur un réseau de 10 × 10 capteurs et exploi-
tant l’algorithme SAGE a été présentée par l’Institut de Technologie de Tokyo [Haneda 05].
Ces deux analyses ont montré que les rayons provenant d’un même cluster présentaient un
azimut proche.

Ce regroupement des directions d’arrivées en clusters a également été observé lors
d’études du canal large bande. En particulier, Spencer et al. ont proposé une extension du
modèle de Saleh et Valenzuela pour décrire l’azimut d’arrivée des rayons de la réponse im-
pulsionnelle [Spencer 97]. Dans ce modèle, l’azimut d’arrivée du ke rayon dans le le cluster
est décomposé en Φl + ϕk,l, où Φl est l’azimut d’arrivée moyen dans le le cluster. Sans
connaissance sur l’environnement, on peut considérer que Φl est distribué de façon uniforme
dans l’intervalle [0, 2π[. La répartition des azimuts d’arrivée à l’intérieur du cluster, ϕk,l, est
modélisée par une distribution de Laplace de moyenne nulle et d’écart-type σϕ :

pϕk,l
(ϕk,l) =

1√
2σϕ

e
−

˛̨̨̨√
2ϕk,l
σϕ

˛̨̨̨
(5.21)

Nous utiliserons le modèle de Spencer et al. pour déterminer l’azimut de chaque rayon de
la réponse impulsionnelle. Dans [Haneda 05], l’écart-type de l’azimut d’arrivée σϕ est infé-
rieur ou égal à 6,7° (3). En première approximation, nous recommandons d’utiliser cette valeur
pour le paramètre σϕ. Ce paramètre pourra être affiné par l’analyse statistique de données ex-
périmentales.

Génération de la réponse impulsionnelle variant dans l’espace

Comme dans le cas du modèle statique, la réponse impulsionnelle simulée est observée
sur une bande fréquentielle limitée par les fréquences minimale fmin et maximale fmax. À
partir de la réponse impulsionnelle générée au point (x0, y0) donnée par l’équation (5.17)
et connaissant l’azimut d’arrivée de chaque rayon Φl + ϕk,l, on peut calculer la fonction de
transfert sur une bande limitée en un point (x, y) proche du point (x0, y0) :

Tlim(x, y, f) =


fc

f
1PL

l=1

PKl
k=1 β2

k,l

∑L
l=1

∑Kl
k=1 βk,le

j(θk,l−2πf(Tl+τk,l+∆τk,l)) sifmin ≤ f ≤ fmax

0 sinon
(5.22)

avec :
∆τk,l = −1

c
((x− x0) cos(Φl + ϕk,l) + (y − y0) sin(Φl + ϕk,l)) (5.23)

(3)Pour les configurations LOS et NLOS mono-étage en intérieur.
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Enfin, la réponse impulsionnelle hlim(x, y, τ) observée sur bande limitée est obtenue par
simple transformée de Fourier inverse (cf. équation (5.16)).

La figure 5.7 représente une simulation de réponse impulsionnelle variant dans l’espace,
observée sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz. Le retard, l’amplitude et la phase de chaque
rayon correspondent aux paramètres des exemples précédents. Les variations spatiales de la
réponse impulsionnelle ont été calculées pour un déplacement de l’antenne de réception selon
l’axe Ox sur une distance de 2 m par pas de 1 cm. On peut nettement observer l’évolution
des trajets principaux. Lors du déplacement, l’antenne de réception se rapproche de l’antenne
d’émission et la longueur du trajet direct passe de 6 m à 4 m environ. Les trajets principaux
suivants s’allongent (b, c et d) ou raccourcissent (e) lors du déplacement, suivant leur azimut
d’arrivée. Enfin, on peut remarquer qu’à l’intérieur d’un même cluster, l’ensemble des rayons
suit un déplacement similaire. Ceci est dû au faible écart-type de l’azimut d’arrivée des rayons
σϕ = 6,7°, qu’il conviendra d’affiner par des observations expérimentales.

FIG. 5.7 – Simulation de réponse impulsionnelle variant dans l’espace. Déplacement de
l’antenne de réception selon l’axe Ox sur une distance de 2 m.

5.2.2 Modélisation de l’effet des personnes

La modélisation de l’effet du passage de personnes à proximité d’un lien radio UWB est
basée sur l’analyse expérimentale présentée dans la section 4.2. Étant donnée la bande d’ana-
lyse disponible pour la mesure en temps réel, limitée à 1 GHz, ce modèle est valide pour les
canaux UWB d’une largeur de bande maximale de 1 GHz. D’autres mesures expérimentales
seraient nécessaires pour valider son application sur des bandes de fréquences plus larges.

Nous conservons l’approche utilisée lors de l’analyse, en décomposant le signal reçu via
les trajets principaux de la réponse impulsionnelle en une composante dominante et une com-
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posante aléatoire. La composante dominante est principalement affectée par le masquage dû
aux personnes et est donc responsable des évanouissements lents. La composante aléatoire
correspond à la somme vectorielle des ondes diffusées par les personnes en mouvement et gé-
nère des évanouissements rapides. Notons qu’une personne peut agir à la fois en tant qu’obs-
truction et en tant que diffuseur mobile ; ces deux effets seront cependant traités séparément
dans le développement du modèle. Nous nous intéressons en premier lieu aux variations du
signal sur les trajets principaux du PDP, puis nous proposons une extension pour la génération
de réponses impulsionnelles complètes variant dans le temps.

5.2.2.1 Effet des personnes sur un trajet principal

Composante dominante

Comme nous l’avons observé lors des mesures, on peut clairement distinguer les contri-
butions individuelles de chaque personne dans l’évolution du masquage généré par un groupe
de plusieurs personnes. Notre approche de modélisation consiste donc en premier lieu à re-
produire le motif d’évanouissement lent correspondant à l’effet d’une personne. Des versions
retardées de ce motif sont ensuite additionnées suivant l’instant de passage de chaque per-
sonne. Les instants de passage peuvent être tirés de façon aléatoire, ou calculés en fonction
du positionnement des personnes dans une simulation à base de tracé de rayons, par exemple.

Lorsqu’il est représenté sur une échelle logarithmique, le motif d’évanouissement lent gé-
néré par une personne présente une forme gaussienne (cf. figure 4.12). Nous proposons donc
deux fonctions basées sur la courbe gaussienne pour modéliser l’atténuation de la puissance
reçue en dB :

g1(t) = −Am exp

(
−2
(

(t− t0)
2

Tm

)2
)

g2(t) = −Am

(
1−

(
(t− t0)

2
Tm

)2
)

exp

(
−u

(
(t− t0)

2
Tm

)2
)

(5.24)

Dans l’équation (5.24), Am représente l’atténuation de masquage maximale en dB, Tm

représente la durée de masquage en secondes et t0 représente l’instant de passage. Par rap-
port à la fonction g1(t), la fonction g2(t) tient également compte des légères perturbations
positives observées lors de la mesure avant et après le passage de la personne. Les valeurs
recommandées de ces paramètres sont de l’ordre de 5 dB à 10 dB pour Am, de l’ordre de 3 s
à 5 s pour Tm, et 1 pour le paramètre u.

Composante aléatoire

Lors de l’étude de caractérisation, nous avons observé que l’amplitude de la composante
aléatoire suivait une loi de Rayleigh. Dans le domaine des écarts Doppler, ce processus aléa-
toire est caractérisé par une fonction de diffusion PS(τ, ν) présentant une forme triangulaire
centrée autour de 0 Hz. Une certaine asymétrie de la fonction de diffusion a pu être observée.
Notre interprétation physique de ce phénomène indique cependant que cette asymétrie est
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principalement liée à la configuration particulière de la mesure. Pour rester dans un cas géné-
ral dans le cadre du modèle, nous proposons d’utiliser une fonction de diffusion de Laplace
centrée autour de 0 Hz :

PS(τ, ν) =
σ2

0√
2νRMS

exp

(
−

√
2

νRMS
|ν|

)
(5.25)

où σ2
0 représente la puissance de la composante aléatoire, νRMS représente la dispersion Dop-

pler et τ correspond au retard de l’un des trajets principaux de la réponse impulsionnelle.
D’après nos résultats de mesure, les valeurs typiques de νRMS devraient être de l’ordre de
1 Hz à 3 Hz.

Modèle de variation temporelle

Cette section présente notre modèle global pour l’effet de personnes traversant un lien
radio UWB. Ce modèle peut s’appliquer au signal reçu via l’un des trajets principaux de la
réponse impulsionnelle. Les différentes étapes de l’algorithme sont décrites dans les para-
graphes suivants.

I. Générer Np motifs d’évanouissements lents {sn(t)}n=1...Np
correspondant aux effets in-

dividuels de Np personnes en mouvement, à l’aide de l’une des fonctions données dans
l’équation (5.24).

II. Sélectionner Np instants {tn}n=1...Np
correspondant aux instants de passage de Np per-

sonnes en mouvement. Ces décalages temporels peuvent être générés de façon aléatoire
ou calculés en fonction de la géométrie de l’environnement considéré.

III. Calculer les variations d’amplitude de la composante dominante d(t) en échelle linéaire
selon l’équation (5.26).

d(t) =
Np∏
n=1

10
sn(t−tn)

20 (5.26)

IV. Générer un processus aléatoire complexe r(t) suivant une distribution d’amplitude de
Rayleigh et présentant une fonction de diffusion de Laplace. La dispersion Doppler
νRMS doit être de l’ordre de 1 Hz à 3 Hz. La puissance moyenne de la composante
aléatoire Pr doit être inférieure de 8 dB à 13 dB au niveau de puissance de la compo-
sante dominante non obstruée (cf. section 4.2.2.2).

V. Calculer les variations temporelles complexes du signal reçu a(t) en additionnant vecto-
riellement les composantes dominante et aléatoire, i.e. a(t) = d(t)+r(t). En particulier,
si le trajet considéré subit une atténuation A0 lorsqu’il n’est pas obstrué, les variations
de puissance du signal reçu s’expriment en dB selon l’équation suivante :

A(t) = A0 − 20 log (|d(t) + r(t)|) (5.27)

L’un des points critiques de ce modèle consiste en la génération de la composante aléatoire
présentant une distribution d’amplitude et un spectre Doppler arbitraires. En pratique, comme
la distribution de Rayleigh peut être générée à partir d’un processus gaussien complexe, un
certain nombre de méthodes sont disponibles pour respecter les spécifications à la fois en
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termes de distribution d’amplitude et de spectre Doppler. Une discussion approfondie de ces
méthodes est proposée dans [Pätzold 02]. Nous avons utilisé la technique intitulée Method
of Exact Doppler Spread, en y apportant quelques modifications pour adapter l’algorithme
original à la fonction de diffusion de Laplace (cf. annexe D).

La figure 5.8 présente des résultats de simulation pour le passage de 1, 4 et 12 personnes
à travers le trajet principal d’un lien radio UWB. Pour cette simulation, la dispersion Doppler
νRMS a été fixée à 1,2 Hz et la puissance de la composante aléatoire a été choisie 13 dB sous
la puissance de la composante dominante non obstruée. Les motifs d’évanouissement obtenus
sont très proches de nos mesures expérimentales (cf. figure 4.13). Comme certains éléments
de la simulation (par exemple les instants de passage des personnes) sont générés à partir
de processus aléatoires, la simulation et la mesure ne sont pas nécessairement identiques.
Cependant, on peut observer que les variations de la composante dominante produisent des
évanouissements rapides réalistes pour l’ensemble du signal reçu. D’autre part, la construction
du modèle assure que les fluctuations de la composante aléatoire présentent une distribution
de Rayleigh et la dispersion Doppler sélectionnée. Ainsi, le modèle proposé peut être utilisé
pour simuler les effets de diffuseurs mobiles sur un lien radio UWB fixe de façon réaliste.

5.2.2.2 Extension du modèle à la réponse impulsionnelle

L’algorithme présenté ci-dessus permet de modéliser l’effet des personnes mobiles sur
le signal reçu via l’un des trajets principaux de la réponse impulsionnelle. Nous proposons
une simple extension de ce modèle de façon à obtenir un ensemble de réponses impulsion-
nelles complètes variant dans le temps, pour une configuration LOS. Une procédure similaire
est suggérée dans [Molisch 02], mais il s’agit d’une modélisation théorique basée sur l’effet
d’obstruction uniquement.

Réponse impulsionnelle statique

L’extension du modèle de variations temporelles se base sur une réponse impulsionnelle
initiale h(t0, τ) correspondant à un environnement statique à un instant t0. On pourra utiliser
la méthode décrite dans la section 5.1 pour obtenir la description de la réponse impulsionnelle
sur une bande infinie :

h(t0, τ) =
L∑

l=1

Kl∑
k=1

αk,l(t0)δ(τ − Tl − τk,l) (5.28)

où les notations précédentes sont conservées, et αk,l(t0) = βk,le
jθk,l représente l’amplitude

complexe du ke rayon dans le le cluster.

Évolution temporelle des trajets principaux

Le modèle développé ci-dessus est utilisé pour simuler les variations temporelles du tra-
jet principal de chaque cluster. Lorsqu’on observe le canal radio sur une largeur de bande
relativement faible, dans notre cas inférieure à 1 GHz, le trajet principal observé n’est pas
constitué uniquement du premier rayon de chaque cluster, mais regroupe plusieurs rayons,
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dont le nombre dépend de la résolution d’observation Robs. Pour rester dans les conditions
de notre analyse expérimentale, nous tiendrons compte des kTP,l premiers rayons de chaque
cluster dans le trajet principal. L’indice kTP,l est donné par :

kTP,l = min {k : τk,l ≤ Robs} (5.29)

Pour une bande de fréquences de 1 GHz, en appliquant une fenêtre de Hanning, la réso-
lution d’observation Robs est de 2 ns [Harris 78].

Pour les kTP,l premiers rayons de chaque cluster, les variations temporelles de l’amplitude
complexe αk,l(t) sont simulées suivant le modèle présenté ci-dessus. Plus précisément, pour
un passage de Np personnes, les motifs d’évanouissements lents {sn(t)}n=1...Np

et les instants
de passage {tn}n=1...Np

sont générés selon les points I. et II. de l’algorithme pour chaque
cluster.

L’évolution de l’amplitude des kTP,l premiers rayons de chaque cluster est alors donnée
par l’équation :

αk,l(t) = αk,l(t0)dl(t) + rk,l(t) (5.30)

La fonction dl(t), correspondant au motif d’évanouissement lent du trajet principal, est
calculée suivant le point III. de l’algorithme. Les variations rapides rk,l(t) présentent une
puissance moyenne Pr inférieure de 8 dB à 13 dB à la puissance du trajet principal, observé
en bande limitée (point IV. de l’algorithme).

Zones denses de trajets multiples

Les autres rayons de la réponse impulsionnelle correspondent à des zones denses de tra-
jets multiples. Lors de l’étude de caractérisation présentée dans le chapitre 4, nous avons pu
observer qu’à l’intérieur de ces clusters, les variations d’amplitude de la réponse impulsion-
nelle sont proches d’une loi de Rayleigh. Nous proposons donc d’appliquer cette distribution
pour modéliser l’effet des personnes.

La forme exacte de la fonction de diffusion PS(τ, ν) dans les clusters de trajets multiples
reste un sujet d’étude, nécessitant des mesures expérimentales plus poussées. Dans un pre-
mier temps, nous proposons de conserver un spectre Doppler identique pour l’ensemble des
composantes aléatoires de la réponse impulsionnelle. Ce choix permet d’obtenir une évolu-
tion temporelle similaire à tous les retards de la réponse du canal. En d’autres termes, pour
k > kTP,l, l’amplitude complexe αk,l(t) est donnée par un processus aléatoire suivant une
distribution d’amplitude de Rayleigh, et un spectre Doppler de Laplace, comme pour les com-
posantes rk,l(t). Nous recommandons de fixer la dispersion Doppler du processus νRMS entre
1 Hz et 3 Hz, et sa puissance moyenne à αk,l(t0)2.

Réponse impulsionnelle sur une bande limitée

Comme dans le cas des variations spatiales, la réponse impulsionnelle sera finalement
observée sur une bande limitée par les fréquences minimale fmin et maximale fmax. Nous
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calculons donc en premier lieu la fonction de transfert variant dans le temps :

Tlim(t, f) =


fc

f
1PL

l=1

PKl
k=1 β2

k,l

∑L
l=1

∑Kl
k=1 αk,l(t)e−j2πf(Tl+τk,l) sifmin ≤ f ≤ fmax

0 sinon
(5.31)

La réponse impulsionnelle hlim(t, τ) observée sur bande limitée est alors obtenue par
transformée de Fourier inverse, selon l’équation (5.16).

Le modèle présenté a été utilisé pour simuler l’effet du déplacement de quatre personnes
à proximité d’un lien radio en situation LOS. Pour choisir des instants de passage réalistes par
rapport au trajet principal de chaque cluster, les retards Tl et les instants de passage tn ont été
calculés à partir d’un tracé de rayons réaliste, où seuls quelques rayons significatifs ont été
conservés. La figure 5.9 illustre la configuration de simulation. Les cinq trajets sélectionnés
correspondent au trajet direct et aux réflexions sur les quatre murs de la pièce. La flèche en
pointillés indique le déplacement du groupe de quatre personnes et les cercles indiquent les
positions où le groupe croise l’un des trajets principaux.

  Tx

  Rx

FIG. 5.9 – Configuration de simulation pour le passage de personnes.

À partir de ces informations, nous avons simulé la réponse impulsionnelle variant dans le
temps représentée dans la figure 5.10. La réponse impulsionnelle est observée sur la bande
4 GHz - 5 GHz, comme lors de notre expérimentation. Les valeurs suivantes ont été données
aux paramètres du modèle de variation temporelle : Am = 5 dB, Tm = 4 s, u = 1, Pr =
−13 dB et νRMS = 1 Hz.

Comme l’indique la position des cercles sur le graphique, le groupe de personnes interfère
avec chaque trajet principal à un instant différent. Pour chaque instant de masquage, on ob-
serve une atténuation de la puissance du trajet concerné, pendant une durée de l’ordre de 3 s à
6 s. D’autre part, la présence de personnes mobiles génère des fluctuations rapides visibles sur
tous les retards de la réponse impulsionnelle. On peut remarquer que ces variations rapides
interfèrent parfois fortement avec les trajets principaux, comme pour le second cluster par
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FIG. 5.10 – Simulation de réponse impulsionnelle variant dans le temps. Passage de
4 personnes. Les cercles indiquent les instants de passage du groupe sur les cinq trajets
principaux de la réponse impulsionnelle.

exemple. Cette proposition de modèle pourra être affinée par l’analyse de nouvelles mesures
expérimentales, notamment en sondant le canal UWB sur une bande de fréquences plus large.

5.3 Résultats de simulation

Une série de simulations a été réalisée en utilisant le modèle de canal radio UWB statique
présenté à la section 5.1. Afin de respecter les conditions de la campagne de caractérisation
du canal, un ensemble de 119 PDP a été généré : 34 PDP en configuration LOS pour des dis-
tances émetteur-récepteur variant entre 1 m et 20 m et 85 PDP en configuration NLOS pour des
distances émetteur-récepteur variant entre 2,5 m et 18 m. Les distances émetteur-récepteur
correspondent à celles qui ont été relevées lors de la mesure.

Chaque PDP a été construit à partir d’un ensemble de 90 réponses impulsionnelles. Pour
chaque ensemble, nous avons utilisé le modèle de variation spatiale présenté à la section 5.2.1
pour simuler le déplacement de l’antenne d’émission autour d’un cercle de 20 cm de rayon.
Les 90 réponses impulsionnelles reproduisent ainsi les fluctuations réalistes observées lors
d’une mesure sur un bras tournant.

La figure 5.11 présente deux PDP typiques obtenus en simulation. L’une des 90 réponses
impulsionnelles qui le composent est également représentée. Notons qu’en abscisse, les re-
tards ont été convertis en distance. De manière générale, les simulations sont similaires aux
PDP mesurés (cf. figure 3.13). On peut noter que la présence de clusters est généralement plus
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marquée dans le cas LOS, tandis que les PDP obtenus en configuration NLOS présentent un
aspect plus lissé.

0 20 40 60 80
-50

-40

-30

-20

-10

0

Distance-retard (m)

P
ui

ss
an

ce
 re

la
tiv

e 
(d

B
)

RI
PDP

(a)

0 20 40 60 80
-50

-40

-30

-20

-10

0

Distance-retard (m)

P
ui

ss
an

ce
 re

la
tiv

e 
(d

B
)

RI
PDP

(b)

FIG. 5.11 – PDP et réponse impulsionnelle obtenus en simulation. Configurations LOS (a)
et NLOS (b).

Trois paramètres représentatifs de la dispersion introduite par le canal de propagation ont
été calculés sur l’ensemble des PDP générés : la dispersion des retards τRMS , la fenêtre des
retards à 75% W75% et la bande de cohérence à 90% Bc,90%. Les valeurs moyennes obtenues
pour ces paramètres en mesure et en simulation sont comparées pour les situations LOS et
NLOS dans le tableau 5.3.

On peut constater que le modèle proposé reproduit correctement les paramètres de disper-
sion mesurés sur le canal radio UWB. La dispersion des retards des PDP simulés est particuliè-
rement proche de la mesure, en situations LOS et NLOS. Les valeurs obtenues pour la fenêtre
des retards et la bande de cohérence s’éloignent plus de nos observations expérimentales, mais
restent de l’ordre de grandeur des caractéristiques mesurées. Le modèle proposé permet ainsi
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LOS NLOS

Paramètre Mesure Simulation Mesure Simulation

τRMS (ns) 4,1 4,0 9,9 9,7

W75% (ns) 7,6 9,7 23,7 21,2

Bc,90% (MHz) 26,2 43,8 8,8 12,8

TAB. 5.3 – Comparaison des paramètres de dispersion entre mesure et simulation.

de reproduire à la fois la structure de la réponse impulsionnelle et la dispersion introduite par
le canal.

5.4 Conclusion

Différentes études expérimentales nous ont permis d’analyser en détail les caractéristiques
principales du canal de propagation UWB. Ce chapitre présente un modèle complet de canal
radio en intérieur basé sur ces observations.

Dans un premier temps, nous avons décrit un modèle de pertes par propagation qui per-
mettra de réaliser des études de dimensionnement et d’évaluer le brouillage généré par un
équipement UWB. Un modèle a ensuite été détaillé pour la réponse impulsionnelle statique.
Il permet de générer un ensemble de rayons en reproduisant la structure caractéristique de
la réponse impulsionnelle, comme le regroupement de rayons en clusters. Contrairement à
l’approche classique des modèles de Saleh et Valenzuela, nous proposons une décroissance
de l’amplitude des clusters et des rayons selon une fonction de type puissance, qui permet
de décrire nos observations expérimentales par une interprétation physique des phénomènes
de propagation. Par filtrage de l’ensemble des rayons obtenus, il est possible d’observer la ré-
ponse impulsionnelle sur toute bande de fréquences incluse dans la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz.
Les simulations réalisées à partir de ce modèle montrent qu’il permet de reproduire fidèlement
la dispersion introduite par le canal. Ce modèle pourra donc être utilisé en simulation système
pour la conception et le développement de transmetteurs radio basés sur la technologie UWB.

Deux extensions du modèle ont également été proposées pour tenir compte des variations
spatiales et temporelles du canal UWB. Le modèle de variations spatiales permet de reproduire
les effets du déplacement de l’antenne en tenant compte de la direction d’arrivée des différents
fronts d’onde retardés. Il pourra être affiné à partir d’une analyse statistique des directions
d’arrivée en contexte UWB. Nous proposons enfin un modèle de fluctuations temporelles liées
au déplacement de personnes. Basé sur l’évolution du signal reçu via les trajets principaux du
PDP, il est ensuite étendu à l’ensemble de la réponse impulsionnelle. La mise en œuvre de ce
modèle permettrait ainsi d’évaluer l’impact des personnes sur le débit d’un lien radio UWB.





Conclusion et perspectives

L’intérêt que suscite la technologie UWB n’a cessé de croître depuis la régulation de son
spectre d’émission par l’autorité américaine FCC en 2002. Aujourd’hui, la CEPT s’apprête à
proposer un cadre réglementaire pour l’utilisation de signaux UWB en Europe. Dans le mi-
lieu industriel et scientifique, cet engouement se manifeste par un débat intensif concernant
la normalisation des systèmes UWB et par de nombreuses propositions pour la conception
d’équipements performants. Par ses caractéristiques uniques, la technologie UWB présente en
effet le potentiel de fournir de très hauts débits pour les applications de communication sans
fil à courte portée. Par exemple, la largeur de son support spectral lui confère une capacité
théorique supérieure à celle des systèmes large bande traditionnels. D’autre part, les proprié-
tés de résolution temporelle des signaux UWB permettent une grande robustesse du système
face aux évanouissements rapides du canal. Nous avons vu au chapitre 1 que deux types de
modulation innovants, l’étalement de spectre UWB et la modulation OFDM sur bandes mul-
tiples, sont aujourd’hui proposés pour la conception de systèmes UWB. Les promoteurs de ces
solutions techniques annoncent des débits potentiels de plusieurs centaines de Mbit/s.

Pour développer ces systèmes et exploiter de manière efficace les avantages des signaux
UWB, il est primordial de bien connaître les propriétés du canal radio. Les phénomènes de
propagation des ondes par trajets multiples apportent en effet une distorsion au signal trans-
mis et il est nécessaire d’évaluer cet effet de façon réaliste. Le but des travaux de recherche
que nous avons présentés consiste donc à caractériser le canal de propagation UWB en envi-
ronnement intérieur, afin de proposer des modèles qui pourront être utilisés en conception de
système. Si plusieurs modèles statistiques ont été présentés dans la littérature, notamment les
modèles proposés par les groupes de travail IEEE 802.15.3a et IEEE 802.15.4a, peu d’entre eux
ont été calibrés sur des mesures réalisées sur la globalité de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz
définie par la FCC. L’effet de la fréquence sur les paramètres radio n’a donc pas été étudié
en détail. D’autre part, les scénarios d’usage des équipements UWB suggèrent une variabilité
importante du canal radio, liée par exemple au déplacement des antennes ou au passage de
personnes. Nous avons donc étudié le canal de propagation UWB en cherchant à répondre plus
particulièrement à ces différentes questions.

La première étape de notre démarche expérimentale a consisté en l’étude des différentes
techniques de sondage large bande afin de définir la méthode la plus adaptée à la mesure
du canal UWB (chapitre 2). Pour l’analyse du canal sur la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz en
configuration statique, la technique du balayage fréquentiel a été sélectionnée. Nous avons
ainsi mis au point un équipement complet et autonome, comportant un VNA, deux antennes
mono-coniques omnidirectionnelles et un dispositif de déplacement d’antenne. La principale
limitation de cet équipement concerne la durée de mesure, de l’ordre de la dizaine de secondes
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pour une réponse impulsionnelle. Afin d’étudier le canal UWB en temps réel, une technique
de sondage innovante a été développée. Exploitant la dualité en capteurs multiples et bandes
multiples, cette méthode met en œuvre un sondeur temporel large bande SIMO afin de mesu-
rer successivement des bandes de fréquences juxtaposées de 250 MHz chacune. En utilisant
jusqu’à cinq bandes partielles, cette technique permet de sonder une bande de fréquences de
1 GHz avec une durée de répétition de la mesure de 1 ms. Notre validation expérimentale a
confirmé que cette méthode était adaptée à la mesure du canal UWB SISO en temps réel.

Pour la caractérisation du canal radio statique, différentes séries de mesures ont été réali-
sées en environnement intérieur de bureau. Après une étude préliminaire sur la bande 4 GHz
- 6 GHz, la totalité de la bande 3,1 GHz - 10,6 GHz a été sondée. Les mesures réalisées en
situations LOS et NLOS ont permis de collecter un ensemble de plus de 10 000 réponses impul-
sionnelles. Nous avons présenté au chapitre 3 l’analyse statistique des principaux paramètres
du canal de propagation. Une première observation concerne la structure du PDP, qui présente
un groupement des trajets multiples en clusters. Nous avons noté un effet important de l’an-
tenne, qui introduit des variations d’affaiblissement en fréquence, mais également suivant la
distance émetteur-récepteur. Après correction des effets de l’antenne, nous avons observé que
l’atténuation fréquentielle du canal approchait la perte théorique de 20 dB par décade. L’étude
des pertes par propagation en distance, de l’étalement des retards et de la décroissance du PDP

a été réalisée sur l’ensemble de la bande FCC, puis sur sept bandes partielles de 528 MHz
chacune. Nous n’avons pas observé d’influence significative de la fréquence centrale sur ces
paramètres. On peut donc considérer que les propriétés du canal restent constantes sur la
bande définie par la FCC, hormis l’atténuation de la puissance reçue. Cette étude a enfin été
l’occasion de proposer une alternative au modèle traditionnel de Saleh et Valenzuela, en re-
commandant une décroissance du PDP selon une fonction de type puissance. Cette approche
permet une interprétation physique de nos observations, tout en décrivant plus précisément
nos résultats de mesures.

Dans le chapitre 4, nous avons présenté plusieurs expérimentations dédiées à l’étude
des variations du canal radio UWB. Dans un premier temps, une série de mesures pseudo-
dynamiques a été réalisée sur la bande 3,1 GHz - 11,1 GHz afin de comparer les fluctuations
spatiales du canal, dues au déplacement de l’antenne, aux fluctuations temporelles, générées
par des personnes en mouvement. Dans les deux cas, nous avons pu caractériser les variations
de l’amplitude de la réponse impulsionnelle par une distribution de Weibull. Cette distribu-
tion se réduit à une loi de Rayleigh dans les clusters de trajets multiples diffus. Dans le cas du
mouvement de l’antenne, le retard associé à chaque trajet évolue de façon significative lors
du déplacement. Dans un second temps, l’effet des personnes sur un lien radio UWB fixe a été
étudié par une série de mesures réalisées en temps réel sur la bande 4 GHz - 5 GHz. Un effet
de masquage important a été observé sur les trajets principaux de la réponse impulsionnelle,
ainsi que des fluctuations rapides, suivant une distribution de Rayleigh et un spectre Doppler
de Laplace.

L’analyse des propriétés du canal observées en mesure a permis de construire un modèle
complet du canal de propagation radio UWB en environnement intérieur. Dans le chapitre 5,
nous décrivons en premier lieu un modèle de pertes par propagation, tenant compte de l’atté-
nuation du canal en distance et en fréquence. La réponse impulsionnelle du canal est ensuite
décrite par un ensemble de rayons, caractérisés par leur amplitude, leur retard et leur phase.
Les paramètres du modèle permettent de générer plusieurs réalisations du canal de manière
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aléatoire en respectant la structure de la réponse impulsionnelle, comme le groupement des
rayons en clusters. Un filtrage réalisé dans le domaine spectral permet d’adapter la réponse
impulsionnelle simulée à la bande de fréquences d’observation. Enfin, deux extensions ont
été proposées pour modéliser les variations spatiales et temporelles du canal de propagation.
Le déplacement de l’antenne est simulé de façon géométrique en tenant compte de la direc-
tion d’arrivée de chaque rayon. L’effet des personnes est modélisé pour une largeur de bande
jusqu’à 1 GHz en situation LOS. Il tient compte du masquage des trajets principaux et des
évanouissements rapides de la réponse impulsionnelle. Par une série de simulations réalisées
dans les conditions de mesure, nous avons pu montrer que le modèle proposé reproduit cor-
rectement la structure du PDP ainsi que la dispersion du signal introduite par le canal.

Les résultats de notre étude offrent ainsi un support de travail efficace pour la simula-
tion pratique du canal de propagation UWB en environnement intérieur. Parmi les perspectives
d’utilisation de ce modèle, il sera possible de simuler l’affaiblissement du signal par propa-
gation, afin de réaliser des études de dimensionnement pour les systèmes UWB. De la même
manière, le brouillage potentiel entre différents usagers de la même bande spectrale pourra
être étudié. Intégré à une chaîne de simulation, le modèle de réponse impulsionnelle permet-
tra d’estimer les performances réelles d’un système de communication. Il sera ainsi possible
de comparer différents types de modulation et de proposer une optimisation de ces systèmes.
Dans cet objectif, la mise en oeuvre des modèles de fluctuations spatiales et temporelles du
canal serait particulièrement intéressante, car elle permettrait d’évaluer les performances du
système proposé dans des conditions d’usage réalistes.

Dans la continuité de nos travaux, plusieurs pistes de recherche ont pu être mises en évi-
dence. Lors de notre étude statistique, nous avons pu observer qu’à l’intérieur de la bande
analysée, la fréquence n’avait que peu d’influence sur les paramètres radio. En théorie élec-
tromagnétique, la fréquence de travail intervient à de nombreuses reprises, pour le calcul
des phénomènes de propagation élémentaires ou dans les coefficients de permittivité des ma-
tériaux par exemple. Il serait donc intéressant de comparer le modèle statistique proposé à
des résultats provenant d’un modèle déterministe, de type tracé de rayons par exemple. Une
analyse des paramètres de propagation à partir de simulations déterministes permettrait de
confirmer notre observation. D’autre part, la comparaison des similitudes et des différences
entre deux techniques de modélisation complémentaires permettrait de valider certaines com-
posantes de chaque modèle et de mettre en évidence les améliorations possibles.

La conception de sondeurs adaptés à l’UWB reste un sujet d’étude, notamment pour la
mesure du canal en temps réel. Afin d’analyser les fluctuations temporelles du canal UWB

sur une bande de fréquences plus large, la technique de sondage présentée pourrait être éten-
due à un plus grand nombre de bandes partielles. Nous avons vu que moyennant certaines
adaptations, le sondeur développé serait capable de mesurer une bande de 2 GHz. Pour des
bandes d’analyse plus large, d’autres techniques de mesure devraient être exploitées, comme
la méthode temporelle par corrélation utilisant une fréquence d’horloge élevée. De tels équi-
pements permettraient d’étudier plus en détail l’effet des personnes sur le lien radio. Nous
proposons également d’étendre cette étude à d’autres configurations, comme le cas NLOS par
exemple.

Un autre axe de recherche à développer concerne les directions de départ et d’arrivée du
signal UWB. La connaissance de ces statistiques est en effet un élément important de notre
modèle de variations spatiales. Or, peu d’études de caractérisation spatio-temporelle sont dis-
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ponibles pour le canal UWB. Nous recommandons d’analyser les directions de départ et d’ar-
rivée du signal à partir de mesures réalisées sur une grille de positionnement, en utilisant un
algorithme à haute résolution adapté à l’UWB. Pour mener à bien ces analyses, une étude plus
poussée des effets des antennes UWB serait nécessaire. Ces données permettront d’évaluer la
capacité de techniques d’accès radio émergentes exploitant la diversité spatiale, comme les
systèmes MIMO UWB, ou les techniques de renversement temporel.

Enfin, notre étude s’est concentrée sur l’environnement intérieur, pour des portées infé-
rieures à 20 m, afin de caractériser le canal UWB pour des applications de type WLAN et WPAN.
Des études similaires pourraient être réalisées dans d’autres environnements et pour de plus
longues portées. En particulier, le groupe de normalisation IEEE 802.15.4a propose d’utiliser
le spectre alloué à l’UWB pour des applications bas débit à des distances de l’ordre de 10 m
à 100 m. Ces systèmes pourront être déployés en intérieur ou en extérieur et proposeront des
algorithmes de localisation. La démarche expérimentale que nous avons suivie pourra être ap-
pliquée dans ce contexte afin de dégager les caractéristiques du canal UWB pour cette nouvelle
génération d’équipements.
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Annexe A

Représentation du canal radio en
bande de base

Un signal réel x(t) dont les composantes spectrales occupent une bande centrée à la fré-
quence f0 6= 0 peut être représenté par son enveloppe complexe γx(t) telle que :

x(t) = <
{

γx(t)ej2πf0t
}

(A.1)

Il existe plusieurs façons de définir l’enveloppe complexe γ(t) capable de représenter le
signal x(t) selon l’équation (A.1). On utilisera ici l’enveloppe complexe définie en utilisant
la forme analytique du signal x(t) [Barbot 95] :

γx(t) = x(t)e−j2πf0t (A.2)

où x(t) est la représentation de x(t) sous forme de signal analytique.

Un signal réel possède un spectre complexe à symétrie hermitienne. Toutes les informa-
tions relatives à ce signal sont donc contenues dans la partie du spectre à fréquences positives.
Le signal analytique consiste ainsi à représenter un signal par ses composantes spectrales à
fréquences positives uniquement. Pour conserver la puissance du signal, la densité spectrale
de puissance de la partie positive du spectre est multipliée par deux. Le signal analytique
obtenu est donc défini dans le domaine spectral par :

X(f) = F
{
x(t)

}
= 2U(f)X(f) = (1 + sign(f))X(f) (A.3)

où F {·} désigne la transformée de Fourier et U(f) représente l’échelon unité (échelon de
Heavyside).

Par transformée de Fourier inverse, on obtient :

x(t) = x(t) + j
1
πt

⊗ x(t) = x(t) + jH{x(t)} (A.4)

où ⊗ représente l’opérateur convolution et H{·} représente la transformée de Hilbert.

Intéressons-nous maintenant à un signal s(t) issu de la convolution d’un signal e(t) avec
un signal h(t).

s(t) = e(t)⊗ h(t) (A.5)
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En conservant les notations précédentes, on a [Barbot 95] :

S(f) = 2U(f)S(f) = 2U(f)E(f)H(f) =
1
2
E(f)H(f) (A.6)

D’où :

γs(t) = s(t)e−j2πf0t = F−1
{
S(f + f0)

}
= F−1

{
1
2
E(f + f0)H(f + f0)

}
(A.7)

=
1
2
γe(t)⊗ γh(t)

Il existe une seconde façon de représenter le filtre équivalent en bande de base [Guillet 96].
En effet, l’équation (A.6) permet d’écrire :

S(f) = E(f)H(f) (A.8)

D’où :

γs(t) = F−1
{
E(f + f0)H(f + f0)

}
= γe(t)⊗

(
h(t)e−j2πf0t

)
(A.9)

Il y a donc deux façons d’exprimer le filtre en bande de base heq(t) équivalent au filtre en
bande réelle h(t) :

heq1(t) =
1
2
γh(t)

heq2(t) = h(t)e−j2πf0t (A.10)



Annexe B

Distributions statistiques

B.1 Définitions

Cette section définit les principales lois de distribution présentées dans ce document. Sauf
mention contraire, la plupart d’entre elles sont généralement utilisées pour caractériser l’am-
plitude de la réponse impulsionnelle du canal à un retard donné. Pour chaque distribution de la
variable aléatoire X , nous donnons la densité de probabilité pX(x), la fonction de répartition
F (x) = P (X ≤ x), les moments d’ordre un et deux E[X] et E[X2], et la variance V ar[X]
lorsqu’elle s’exprime simplement.

B.1.1 Distribution de Rayleigh

La distribution de Rayleigh [Parsons 00] est définie à partir du paramètre σ, qui est lié à
l’écart-type de la distribution par une constante.

pX(x) =
x

σ2
e−

x2

2σ2 (B.1)

F (x) = 1− e−
x2

2σ2 (B.2)

E[X] =
√

π

2
σ (B.3)

E[X2] = 2σ2 (B.4)

V ar[X] =
(

4− π

2

)
σ2 (B.5)

B.1.2 Distribution de Rice

La distribution de Rice [Parsons 00, Laurenson 94] est définie à partir de deux paramètres,
s et σ.

pX(x) =
x

σ2
e−

x2+s2

2σ2 I0

(xs

σ2

)
(B.6)

où I0 représente la fonction modifiée de Bessel de type I.
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F (x) = 1− e−
x2+s2

2σ2

∞∑
k=0

( s

x

)k
Ik

(xs

σ2

)
(B.7)

E[X] =
√

π

2
|σ|L 1

2

(
− s2

2σ2

)
(B.8)

où L 1
2

est la fonction de Laguerre, solution de l’équation différentielle :

x
d2y

dx2
+ (1− x)

dy

dx
+

1
2
y = 0 (B.9)

E[X2] = s2 + 2σ2 (B.10)

Un paramètre caractéristique de cette distribution est le paramètre k donné par :

k =
s2

2σ2
(B.11)

De nombreux estimateurs existent pour le paramètre k. Celui que nous utilisons est basé
sur les moments d’ordre 2 et 4, et utilise le paramètre m suivant :

m =

(
x2
)2

x4 −
(
x2
)2 (B.12)

où (·) désigne la moyenne empirique. On a alors [Abdi 01] :

k '

√
1− 1

m

1−
√

1− 1
m

(B.13)

La distribution de Rice tend vers une distribution de Rayleigh lorsque s tend vers 0.

B.1.3 Distribution de Nakagami

La distribution de Nakagami [Laurenson 94] est définie à partir de deux paramètres, m et
Ω.

pX(x) =
2mm

Γ(m)Ωm
x2m−1e−

mx2

Ω (B.14)

où Γ représente la fonction Gamma définie par :

Γ(x) =
∫ ∞

0
e−ttx−1dt (B.15)
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F (x) = γ

(
mx2

Ω
,m

)
(B.16)

où γ représente la fonction Gamma incomplète définie par :

γ(a, x) =
1

Γ(x)

∫ a

0
e−ttx−1dt (B.17)

E[X] =
Γ
(
m + 1

2

)
Γ(m)

√
Ω
m

(B.18)

E[X2] = Ω (B.19)

De nombreux estimateurs existent pour le paramètre m. Celui que nous utilisons est le
suivant [Abdi 00] :

m '

(
x2
)2

x4 −
(
x2
)2 (B.20)

La distribution de Nakagami tend vers une distribution de Rayleigh lorsque m tend vers
1.

B.1.4 Distribution de Weibull

La distribution de Weibull [Laurenson 94] est définie à partir de deux paramètres, a et b.

pX(x) = abxb−1e−axb
(B.21)

F (x) = 1− e−axb
(B.22)

E[X] = a−
1
b Γ
(

1 +
1
b

)
(B.23)

E[X2] = a−
2
b Γ
(

1 +
2
b

)
(B.24)

Pour estimer les paramètres a et b, nous utilisons la fonction wblfit proposée par le
logiciel MATLAB®.

La distribution de Weibull tend vers une distribution de Rayleigh lorsque b tend vers 2.

B.1.5 Distribution normale

La distribution normale est définie à partir de deux paramètres, sa moyenne µ et son écart-
type σ.

pX(x) =
1√
2πσ

e−
(x−µ)2

2σ2 (B.25)

F (x) =
1
2

(
1 + erf

(
x− µ√

2σ

))
(B.26)
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où erf représente la fonction erreur définie par :

erf(x) =
2
π

∫ ∞

0
e−t2dt (B.27)

E[X] = µ (B.28)

E[X2] = µ2 + σ2 (B.29)

V ar[X] = σ2 (B.30)

B.1.6 Distribution log-normale

La distribution log-normale [Wiesbeck 03] est définie à partir de deux paramètres, µ et σ.
Elle correspond à une distribution normale de l’enveloppe complexe du signal exprimée en
dB.

pX(x) =
10√

2πxσ ln(10)
e−

(10 log(x)−µ)2

2σ2 (B.31)

F (x) =
1
2

(
1 + erf

(
10 log(x)− µ√

2σ

))
(B.32)

E[X] = 10 · 10
µ
10

+ 1
2( σ

10)
2

(B.33)

E[X2] = 10 · 102
“

µ
10

+( σ
10)

2
”

(B.34)

On peut estimer les paramètres µ et σ en calculant les moments d’ordre 1 et 2 de la
variable exprimée en dB :

E[XdB] = µ (B.35)

E[X2
dB] = µ2 + σ2 (B.36)

V ar[XdB] = σ2 (B.37)

B.1.7 Distribution de Laplace

La distribution de Laplace [Spencer 97] est caractéristique des angles d’arrivée associés
aux rayons d’un cluster et nous sert également à décrire le spectre Doppler observé sur les
fluctuations rapides du signal générées lors du passage de personnes. Elle est définie à partir
de deux paramètres, µ et σ.

pX(x) =
1√
2σ

e−
|x−µ|

√
2

σ (B.38)

F (x) =
1
2

(
1 + sgn(x− µ)

(
e−

|x−µ|
√

2
σ

))
(B.39)

E[X] = µ (B.40)

E[X2] = µ2 + σ2 (B.41)

V ar[X] = σ2 (B.42)
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B.2 Test d’adéquation de Kolmogorov-Smirnov

Soit Fn(x) une fonction de répartition empirique, basée sur n échantillons, et F0(x) la
fonction de répartition théorique de la variable aléatoire sur laquelle s’effectue le tirage. On
pose :

Dn = max {|Fn(x)− F0(x)|} (B.43)
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FIG. B.1 – Test de Kolmogorov-Smirnov : fonctions de répartition théorique et empi-
rique.

Kolmogorov a étudié la distribution de Dn [Kolmogorov 33]. Pour un seuil de décision
α, on note, avec dα la valeur critique :

P (Dn > dα) = α (B.44)

ou encore :
P (Fn(x)− dα ≤ F0(x) ≤ Fn(x) + dα,∀x) = 1− α (B.45)

La valeur critique dα a été tabulée pour différentes valeurs de α et n. On peut montrer par
exemple que pour n > 80 :

d0,05 ' 1, 3581 · n−
1
2 (B.46)

d0,01 ' 1, 6276 · n−
1
2 (B.47)

Pour un échantillon de taille n = 100, par exemple, on peut conclure que la probabilité
est de :

- 95% que F0(x) se situe entièrement entre F100(x)− 0, 13581 et F100(x) + 0, 13581 ;
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- 99% que F0(x) se situe entièrement entre F100(x)− 0, 16276 et F100(x) + 0, 16276.

Le test de Kolmogorov-Smirnov consiste à calculer l’écart maximal entre une fonction
de répartition empirique et une fonction de répartition théorique, pour un seuil de décision α
donné :

- s’il est inférieur à la valeur critique dα, on conclut que la fonction de répartition empi-
rique suit bien la même loi que la fonction de répartition théorique ;

- s’il est supérieur à la valeur critique dα, on conclut que la fonction de répartition empi-
rique ne suit pas la même loi que la fonction de répartition théorique.

Formellement, si le test indique que l’ensemble d’échantillons ne suit pas la loi de distri-
bution théorique, alors que c’est le cas, on a affaire à une erreur de type I. Si le test indique que
l’ensemble d’échantillons suit la loi de distribution théorique, alors que ce n’est pas le cas, on
a affaire à une erreur de type II. Dans le cas du test de Kolmogorov-Smirnov, la probabilité
d’erreur de type I est connue (α), mais la probabilité d’erreur de type II n’est pas directement
calculable. Autrement dit, on ne connaît pas la probabilité d’erreur lorsqu’on conclut qu’un
ensemble d’échantillons suit une loi donnée. Ce test est donc à utiliser avec parcimonie.



Annexe C

Algorithme d’identification de rayons

C.1 Algorithme FDML original

Soit une représentation de la réponse impulsionnelle réelle du canal sous la forme :

h(τ) =
K∑

k=1

βkδ(τ − τk) (C.1)

où K représente le nombre de rayons, et βk et τk l’amplitude réelle et le retard associés au ke

rayon. Pour mesurer directement cette réponse impulsionnelle, il faudrait sonder le canal sur
une bande infinie. En raison de la bande limitée des sondeurs, la réponse réelle mesurée est
théoriquement donnée par :

hmes(τ) = s(τ)⊗
K∑

k=1

βkδ(τ − τk) + n(τ) (C.2)

où s(τ) est la réponse impulsionnelle réelle du sondeur, n(τ) est le bruit apporté par la mesure,
et ⊗ représente l’opérateur de convolution. Dans le cas d’un VNA, s(τ) est un sinus cardinal
modulé par la fréquence centrale de la bande d’analyse.

Un algorithme d’identification de rayons cherche à répondre à la question suivante : quelle
est la valeur optimale du vecteur réel {βk ; τk}k∈[1 ;K], tel que la réponse impulsionnelle si-
mulée par l’équation (C.2) soit la plus proche de la réponse impulsionnelle mesurée ? L’algo-
rithme d’identification de rayons Frequency Domain Maximum Likelihood (FDML) a été pré-
senté par le CEA LETI dans [Denis 03]. Il apporte des améliorations à un algorithme similaire
exécuté dans le domaine temporel [Lee 02]. Le déroulement de l’algorithme est brièvement
décrit dans les paragraphes suivants.

171



172 ALGORITHME D’IDENTIFICATION DE RAYONS

I. Initialisation
Les informations concernant le premier rayon sont obtenues en recherchant le pic de
corrélation entre la réponse impulsionnelle réelle mesurée et la réponse du sondeur.

k = 1

τ̂1,1 = arg max
τ̃∈[0,Tobs]

∫ Tobs

0
hmes(t)s(t− τ̃)dt (C.3)

β̂1,1 =
∫ Tobs

0
hmes(t)s(t− τ̂1,1)dt

II. Calcul de la réponse résiduelle et recherche du rayon suivant
La réponse impulsionnelle réelle résiduelle hres(τ) correspond à la réponse impulsion-
nelle mesurée, à laquelle on soustrait les rayons déjà identifiés.

k = k + 1

hres(τ) = hmes(τ)− s(τ)⊗
k−1∑
i=1

β̂k−1,iδ(τ − τ̂k−1,i) (C.4)

Le rayon suivant est alors estimé par corrélation, de la même manière que lors de l’étape
I :

τ̂init,k = arg max
τ̃∈[0,Tobs]

∫ Tobs

0
hres(t)s(t− τ̃)dt

β̂init,k =
∫ Tobs

0
hres(t)s(t− τ̂init,k)dt (C.5)

III. Phase d’optimisation
Le vecteur {β̂k−1,1, . . . , β̂k−1,k−1, β̂init,k ; τ̂k−1,1, . . . , τ̂k−1,k−1, τ̂init,k}, représentant
l’ensemble des rayons courants, est alors optimisé de façon à minimiser l’écart entre la
fonction de transfert T (f), mesurée par le sondeur entre les fréquences fmin et fmax,
et la fonction de transfert correspondant aux rayons courants. Plus précisément, en dé-
finissant l’erreur de modélisation par :

Dk(f) = T (f)−
k∑

i=1

β̃ke
−j2πfτ̃k (C.6)

on cherche à minimiser la fonction suivante :

gk(β̃1, . . . , β̃k, τ̃1, . . . , τ̃k) =
∫ fmax

fmin

|Dk(f)|2df (C.7)

à partir des rayons courants définis plus haut.

IV. Critère d’arrêt
L’algorithme s’arrête dès que l’amplitude du nouveau rayon passe sous un seuil déter-
miné. Sinon, l’algorithme reprend à l’étape II.
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C.2 Accélération du temps de calcul

Tel qu’il est formulé dans [Denis 03], la partie critique de l’algorithme FDML concerne
l’étape III d’optimisation. En effet, lors de la recherche du ke rayon, il faut minimiser la
fonction gk de 2k variables réelles. Même en utilisant des logiciels dédiés tels que MATLAB®,
cette phase d’optimisation peut donc s’avérer coûteuse en temps de calcul. Deux améliorations
ont donc été apportées à cette étape de l’algorithme.

Modification du problème d’optimisation

Pour simplifier le problème de minimisation de la fonction gk, nous calculons les dérivées
partielles de gk par rapport à chacune des variables β̃i et τ̃i, i ∈ [1 ; k]. On peut montrer que
l’on a :

dgk

dβ̃i

(β̃1, . . . , β̃k, τ̃1, . . . , τ̃k) = −2
∫ fmax

fmin

<
{

Dk(f)ej2πfτ̃i

}
df (C.8)

dgk

dτ̃i
(β̃1, . . . , β̃k, τ̃1, . . . , τ̃k) = 4πβ̃i

∫ fmax

fmin

f=
{

Dk(f)ej2πfτ̃i

}
df (C.9)

La fonction gk se trouve dans un minimum local lorsque l’ensemble de ses dérivées
partielles s’annulent. Le problème d’optimisation revient donc à trouver les valeurs de
β̃1, . . . , β̃k, τ̃1, . . . , τ̃k telles que pour tout i ∈ [1 ; k] :

∫ fmax

fmin

<
{

Dk(f)ej2πfτ̃i

}
df = 0∫ fmax

fmin

f=
{

Dk(f)ej2πfτ̃i

}
df = 0 (C.10)

Il s’agit de la résolution d’un système non linéaire de 2k équations à 2k inconnues. En
utilisant un logiciel approprié, ce problème est plus facile à résoudre que la minimisation
précédente.

Réduction du nombre de variables

Dans la version initiale de l’algorithme, l’ensemble des k rayons était optimisé à chaque
itération. Or, le choix du dernier rayon ne perturbe la réponse impulsionnelle simulée que
sur un support temporel très réduit. En effet, étant donnée la largeur de la bande d’analyse, la
réponse temporelle du sondeur ne prend des valeurs significatives que sur une durée de l’ordre
de la nanoseconde.

Afin de réduire la durée du calcul, nous avons choisi de modifier uniquement les rayons
proches du dernier rayon sélectionné lors de la procédure d’optimisation. Le nombre nk de
rayons à optimiser reste donc toujours inférieur à 15 lors du déroulement de l’algorithme.
L’optimisation consiste alors à chaque itération à résoudre un système non linéaire de 2nk
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équations à 2nk inconnues. Malgré cette limitation, les éventuels cas de collision de plusieurs
rayons restent correctement traités.

Les deux modifications apportées à l’algorithme de recherche de rayons ont permis de
réduire la durée de traitement de manière significative. Pour un nombre de rayons limité à 58,
l’algorithme initial nécessite plus de 15 heures de traitement. Cette durée est inférieure à 2
minutes après modification de l’algorithme. Comme le montrent les figures C.1 et C.2, l’al-
gorithme permet une reconstruction fidèle de la forme de la réponse impulsionnelle mesurée.
On peut néanmoins remarquer la présence de rayons de faible amplitude avant l’arrivée du
trajet direct. Ils sont probablement dus à la dispersion introduite par les antennes et ne sont
pas physiques. C’est là l’une des limitations de l’algorithme, qui reste cependant de faible
impact sur notre étude du taux d’arrivée des rayons.
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FIG. C.1 – Reconstruction de la réponse impulsionnelle mesurée. Réponse impulsionnelle
réelle mesurée en situation LOS (a), estimation du canal par une somme de rayons (b), et
réponse impulsionnelle réelle reconstituée (c).
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FIG. C.2 – Détail des réponses impulsionnelles mesurée et simulée. Après convolution
avec la réponse du sondeur, la réponse impulsionnelle simulée par un ensemble de rayons est
très proche de la forme d’onde mesurée.



Annexe D

Simulation des évanouissements
rapides

La modélisation des variations temporelles du canal radio UWB nécessite la génération
d’une composante aléatoire présentant une distribution d’amplitude de Rayleigh et un spectre
Doppler de Laplace. Il n’existe pas de solution générale pour la réalisation d’un processus
aléatoire complexe à partir d’une distribution d’amplitude et d’un spectre Doppler arbitraires ;
la technique à employer dépend des distributions sélectionnées. Par exemple, des algorithmes
sont proposés pour une distribution d’amplitude de Nakagami dans [Gordon 96] et une distri-
bution d’amplitude de Weibull dans [Li 89].

Dans notre cas particulier où l’amplitude du processus complexe suit une loi de Rayleigh,
le problème revient à générer un processus gaussien complexe présentant un spectre Doppler
arbitraire. Un certain nombre de méthodes adaptées à un spectre Doppler de Jakes ou gaussien
sont proposées dans [Pätzold 02]. Nous avons sélectionné la technique intitulée Method of
Exact Doppler Spread, en l’adaptant au spectre Doppler de Laplace. Les explications qui
suivent décrivent les modifications apportées à l’algorithme original.

Les algorithmes développés dans [Pätzold 02] se basent sur le concept de processus dé-
terministe gaussien complexe, proche de la « somme de sinusoïdes » proposée par Jakes dans
[Jakes 93, pp. 65-76]. Un processus déterministe gaussien complexe est défini par :

µ̃(t) = µ̃1(t) + jµ̃2(t) (D.1)

où les processus déterministes gaussiens réels µ̃1(t) et µ̃2(t) sont donnés par [Pätzold 02, Eq.
(4.4)] :

µ̃i(t) =
Ni∑

n=1

ci,n cos(2πνi,nt + θi,n), i = 1, 2 (D.2)

Les paramètres ci,n, νi,n et θi,n sont appelés respectivement coefficients Doppler, fré-
quences Doppler discrètes et phases Doppler. Le nombre de fonctions harmoniques Ni a été
fixé à 25 dans notre simulation.

Pour le calcul des paramètres de simulation, la technique Method of Exact Doppler Spread
est détaillée pour le spectre Doppler de Jakes et le spectre Doppler gaussien dans [Pätzold 02,
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pp. 128-133]. Dans la méthode utilisée, les valeurs des paramètres ci,n et θi,n sont indépen-
dantes du spectre Doppler. Il n’y a donc pas eu de modification de l’algorithme pour ces
paramètres. Pour le calcul des fréquences Doppler discrètes νi,n dans le cas du spectre Dop-
pler de Laplace, nous avons adapté l’approche utilisée pour le spectre Doppler gaussien. Plus
précisément, pour les valeurs de n comprises entre 1 et Ni − 1, la fréquence Doppler dis-
crète νi,n est solution de l’équation suivante [Pätzold 02, Eq. (5.27), (5.28), et commentaires
p. 131] :

σ2
0

2

(
1 +

2n− 1
2Ni

)
=
∫ νi,n

−∞
PS(ν)dν (D.3)

où σ2
0 représente la puissance du processus et PS(ν) est le spectre Doppler sélectionné.

La valeur de νi,Ni est calculée de façon à ce que la dispersion Doppler du modèle soit
égale à la dispersion Doppler théorique [Pätzold 02, Eq. (3.13b), (3.15b) et (5.76b)] :

νi,Ni =

√√√√Ni · ν2
RMS −

Ni−1∑
n=1

ν2
i,n (D.4)

où νRMS représente la dispersion Doppler.

Considérons un spectre Doppler de Laplace, défini par :

PS(ν) =
σ2

0√
2νRMS

exp

(
−

√
2

νRMS
|ν|

)
(D.5)

L’équation D.3 conduit à :

σ2
0

2

(
1 +

2n− 1
2Ni

)
= σ2

0

(
1− 1

2
exp

(
−

√
2

νRMS
νi,n

))
, n = 1 . . . Ni − 1 (D.6)

D’où :

νi,n = −νRMS√
2

ln
(

1− 2n− 1
2Ni

)
, n = 1 . . . Ni − 1 (D.7)

Finalement, la fréquence Doppler discrète νi,Ni est calculée suivant l’équation D.4.
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Résumé

Caractérisation et modélisation du canal de propagation radio
en contexte UWB

L’Ultra Large Bande, ou Ultra Wide Band (UWB), est une technique de communication ra-
dio qui consiste à utiliser des signaux sur une très large bande de fréquences, typiquement de
l’ordre de 500 MHz à plusieurs GHz. Les premières recherches dans ce domaine ont concerné
la détection radar, en raison de la haute résolution temporelle des signaux UWB. Plus récem-
ment, la recherche s’est concentrée sur la communication radio, mettant à profit les principales
caractéristiques de cette technique : une grande robustesse aux évanouissements rapides dus
aux trajets multiples, un faible rapport cyclique permettant des modulations à saut temporel et
la gestion des usagers multiples, et une transmission possible sans porteuse, ce qui simplifie
l’architecture des systèmes radio. L’UWB est ainsi un candidat prometteur pour les systèmes
de communications radio haut-débit à courte portée.

L’objet de la thèse est de caractériser le canal de propagation en contexte UWB afin de
proposer des modèles de canal adaptés aux futurs systèmes basés sur cette technologie. La
méthode employée consiste en une approche expérimentale, qui passe par le sondage du canal
de propagation UWB pour dégager ses paramètres caractéristiques par une analyse statistique.
Parmi les techniques de sondage large bande existantes, la méthode fréquentielle a été retenue
pour la mesure du canal UWB en configuration statique sur la bande 3,1 GHz - 11,1 GHz.
Parallèlement, une technique de sondage innovante a été mise au point pour observer les va-
riations du canal UWB en temps réel. Cette méthode exploite les performances d’un sondeur
SIMO large bande pour la mesure du canal SISO UWB sur la bande 4 GHz - 5 GHz. Plusieurs
campagnes de mesures ont été réalisées en environnement intérieur de bureau. Les réponses
impulsionnelles obtenues ont été analysées pour dégager les paramètres grande échelle (dis-
persion des retards, pente du profil puissance-retard, . . . ) et petite échelle (évanouissements
rapides) du canal statique. La largeur de bande mesurée a permis d’observer l’influence de
la fréquence sur ces paramètres. Des séries de mesures spécifiques ont ensuite été réalisées
pour analyser les variations spatiales et temporelles du canal UWB, respectivement dues au
mouvement des antennes et au passage de personnes. A partir de ces analyses, un modèle de
canal complet est proposé, permettant de reproduire les effets du canal de propagation UWB

de façon réaliste, en configurations statique et dynamique.
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