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1 Introduction






INTRODUCTION

1.1 Le BAN et ses applications

Les communications mobiles terrestres se déveldappemdant et apres la premiére guerre
mondiale, a I'exemple du bus équipé d'une antenaisamt partie d'un réseau de
télécommunications installé en Angleterre dansile We Poole par Marconi et Fleming
(Figure 1.1). C’est a la fin des années 30 qu’'apgseat les premieres antennes portées sur le
corps. Elles sont utilisées pour des communicatansein de 'armée de terre britannique.
L’encombrement de I'antenne est problématiquefréapuences utilisées étant de I'ordre de la
dizaine de MHz, ce qui n'autorise pas I'emploi d&mes de type fouet. Ainsi, les premieres
antennes sur le corps étaient des boucles magag(@ju

Figure 1.1 Premier bus équipé d’'une antenne Figure 1.2.Soldat britannique portant un
en Angleterre dans les années 20 émetteur a ondes courtes et une antenne
boucle (1937)

Par la suite, les longueurs d’'ondes deviennentgaustes, ce qui autorise dans les années 70
I'utilisation d’antennes de dimensions trés réduipar les forces de l'ordre américaines.
Portées sur I'épaulé-{gure 1.3), ces antennes fonctionnaient en VHegnettaient d’établir

un réseau mobile entre les agents de sécuritévarsrdeur circonscription [KINO1]. Les
travaux de I'époque mettent en évidence linfluerse corps sur le diagramme de
rayonnement, le rendement et I'adaptation de Ifamte



Figure 1.3 Prototype d’antenne magnétique VHF portée suripsc(l974), [KINO2]

Depuis une dizaine d’années, la miniaturisation denateurs a permis d’imaginer des
applications informatiques pouvant étre portéesuparpersonne et fournissant une multitude
de services. La Figure 1.4 montre une couvertusphm@tique de la revue SPECTRUM IEEE
d’Octobre 2000 avec un homme portant les différétéments constituant un ordinateur ; un
disque dur, une carte son et une carte mére angu® un clavier sur le bras et un mini-
écran devant les yeux. Dans l'article, on soulighiaconvénient lié aux cables reliant les
différentes unités avec le risque de déconnexioogl@ntelles d’ou 'idée de développer des
liaisons RF et des antennes de petites dimensiorie sorps.

Par extension, ces antennes, liées éventuellemdes aapteurs, peuvent communiquer avec
les couches physiques environnantes ou commun@qier elles et constituer ainsi un réseau
corporel. On parle alors de Body Area Network (BANYireless Body Area Network
(WBAN) ou Body Sensor Network (BSN), une traductpmssible étant Réseaux Embarqués
Personnels. Le BAN constitue donc un type de réseahile particulier, les différentes
antennes du réseau étant fixes.

Figure 1.4 Publication de la revue SPECTRUM IEEE



Dans le domaine de la télémédecine, les informatissues de biocapteurs (surveillance des
parameétres physiologiques, rythme cardiaque, taugldcose, etc...) sont transmises a un
centre d’analyse et/ou de surveillance. La Figukemontre I'inter-connectivité possible du
BAN a travers Internet ou le réseau téléphonigiétatl du patient étant en permanence
contrdlé afin de déclencher éventuellement la fhiérappropriée a la pathologie. Le patient
n'a plus besoin de rester a I’h6pital ce qui rétuitolt des soins médicaux.
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Figure 1.5 e BAN en télémédecine [SAEOQ1]

La figure 1.6 montre une application ou des capteyroscopiques placés sur les bras et les
jambes permettent de connaitre I'amplitude des mments du corps et de contrbler les
progrés de la guérison d’une fracture, par exemple.

Figure 1.6 Prototype d’'une application BAN pour I'étude desuwements du corps
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Figure 1.7.Le BAN dans le monitoring sportif [WIKO1]

Les possibilités offertes par le BAN en termes dmitoring sportif sont présentées sur la
Figure 1.7 pour évaluer les performances des $paté haut niveau, I'évolution de leurs
constantes physiologiques, etc. Le réseau BAN pdaricontenir un capteur d’humidité pour
mesurer la sudation, des capteurs de mouvementsgpiaur cardiaque. L'inter-connectivité
entre le BAN et le smartphone s’effectue Baretoothou ZigBee

On peut également citer I'application militaire daldat félin (transmission d’'image et de
vidéo) ou le suivi et I'étude des animaux en miledurel.

Les applications multiples du BAN rendent partietgiment difficile la définition d’une
interface air et d’'une pile protocolaire commune@&imalisée. Cela est toutefois I'objectif du
groupe d’étude créé récemment au sein du comiséatielardisation IEEE 802.15.

1.2 Le projet BANET

Le projet ANR BANET (Body Area Networks and Techmgikes) a réuni neuf partenaires
francais industriels et académiques, dont I'UnikérParis-Est Marne-la-Vallée, de janvier
2008 a novembre 2010. Ce projet scientifique, @ilmar le CEA-Leti, vise a fixer un cadre
pour la conception d'un systtme de communicatioms siil sur la personne, optimisé,
performant et miniaturisé.

A travers les partenaires industriels, les domaboeshés couvraient I'électronique grand
public, le médical et le sport. Ainsi, une applicatvisée était I'enregistrement de données
physiologiques (monitoring). Dans le domaine dursdes informations recueillies a partir
d'un réseau de capteurs placés sur le corps déyaeemettre d'améliorer des équipements
sportifs. Dans le domaine médical, les études pmtasur I'évolution des systémes de
communication sans fil pour les implants de noevgénération (stimulation cardiaque).



Le projet BANET visait a combler les faiblessed’dé&at de I'art du BAN en apportant :

* une connaissance précise du canal de propagatidh BAIr un large éventail de
configurations, incluant les contraintes d'utilisat (mobilité, technologies et
dispositions des antennes, vétements, environneme&n). Ces modeles proposés
pouvaient étre des formules analytiques d’affasigisent de propagation (path loss)
ou des modéles statistiques plus sophistiquésnéssé étre implémentés dans des
simulateurs de couches physiques.

» des régles de conception des antennes en interastex le corps, en étudiant I'apport
éventuel de la diversité

» une justification du choix d’'une interface air eéurd protocole d’acces au médium
(couches PHY et MAC) capables de couvrir I'essérdes besoins en termes de
disponibilité du lien radio, de débit, de consomorgtde durée de vie et de qualité de
service ;

* une étude de la coexistence d’'un réseau BAN aadré's systémes sans fil ;

L'objectif ultime du projet BANET est I'amélioratio de [l'efficacité énergétique des

composants du réseau pour permettre a terme umuréBAN autonome grace a la
récupération d’énergie (auto-énergie).

Notons que la base de données résultant des casgpedgmmesures de canal de propagation
sera utilisable sur le long terme a l'intérieundtextérieur du consortium BANET.

1.3 Classification des réseaux BAN et bandes de fréquess associees

Dans la terminologie BAN, on distingue plusieungey de communication possibles, (Figure
1.8):

- In/On pour une communication entre des capteurs implataés le corps et un
récepteur a proximité immédiate du corps

- On/Onpour une communication entre des capteurs platz@suface du corps

- On/Offpour une communication avec I'environnement ou wéaupersonnes
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Figure 1.8 Vue schématique d’un réseau BAN pour les commuitst
In/On et On/On

Les systemes BAN utilisent des band&M (Industriel, Scientifique, Médicale) libres,
principalement a 433, 915, 2450 et 5800 MHz, oubdesles médicales dédiees tel que le 400
MHz, voir Table 1.1.

Fréquence centrale Limites de bandes
402.5 MHz 402-405 MHz
433.92 MHz 433.05-434.79 MHz

915 MHz 902-928 MHz
2450 MHz 2400-2500 MHz
5800 MHz 5725-5875 MHz

Table 1.1 Liste indicative des fréquences les plaployées dans le BAN

Dans cette these, on se limitera a la bande ISMeiautour de 2450 MHz pour la conception
des antennes et le sondage du canal de propagation.

Les circuits du type In/On (Figure 1.8) fonctionhdans la bande de fréquences destinée aux
implants meédicaux et allant de 402 a 405 MHz. Dudfae les antennes sont placées au sein
des tissus biologiques, la longueur d’onde est ples faible dans le corps que dans lair.
Ceci permet des antennes relativement petites plantables dans le corps. A I'heure
actuelle, on utilise essentiellement des bouclegnét@ques dans les pacemakers, (Figure
1.9). L’antenne est située dans la capsule eniguestjui loge également la connexion des
électrodes pour le cceur.
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Figure 1.9 Pacemaker muni d’'une antenne magnétique pour kdebdes 400 MHz

Les communications On/On fonctionnent principalene.4 ou 5.8 GHz. Certains auteurs
ont cependant testé d’autres bandes comme le 868 (Mbtmalement attribué aux systemes
RFID) et le 10 GHz.
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Figure 1.10.: Vue schématique d’'un réseau BAN de type On/CuHQ1]

Pour ce type de communication, la propagation gesfapartie par ondes de surface le long
du corps et par ondes rampantes autour du corpsedhustré sur les Figures 1.10 et 1.11.
Les ondes diffractées dans I'environnement dépendanmilieu dans lequel se situe la
personne.

Les communications On/Off fonctionnent essentietietsur les mémes fréquences, méme si
des études existent a 60 GHz pour les liaisongisées a tres courtes distances entre soldats.
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Figure 1.11lllustration des ondes rampantes et de surfaceag@geant sur le corps

1.4 Alimentation des capteurs

Une problématique importante dans I'établissemam déseau BAN reste I'alimentation du
transmetteur, puisqu’elle conditionne la puissatiéeission du capteur donc sa portée.

Pour des raisons d’autonomie, il serait avantaggeu& la batterie puisse se recharger
automatiqguement avec des énergies disponiblesestorps. Parmi les énergies disponibles
sur le corps susceptibles de fournir de I'éleité&jon peut citer :

- les énergies mécaniques.

- les énergies thermiques.

- les énergies chimiques.

Figure 1.12Dynamo placée sur le genou (image BBC News)

Pour produire de I'électricité avec le corps en wesoent, on peut intégrer de petits
générateurs. Par exemple, l'université de SimorsdfrgCanada) développe de petites
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dynamos qui placées au niveau du genou permetéeptatiuire une puissance de 5 W, en
mesure d’alimenter un téléphone portable (Figude)l.Mais a ce jour, le dispositif reste
encombrant pour l'utilisateur avec un poids nonligégble de 1.6 kg.

Une autre solution pour récupérer de I'énergie rirpdes mouvements du corps consiste a
placer un élément piézoélectrique dans la semélieedchaussure. La puissance que peut
fournir ce systeme est assez faible, de I'ordrendliwatt. Un prototype du MIT est montré
sur la Figure 1.13.

Il existe aussi les thermocouples qui, soumis @ifférence de température existant entre le
corps et I'air ambiant, sont capables de fourn® aOV.

PVDF
Stave

Piezo
Button

Figure 1.13Générateur piézoélectrique intégré dans une chaissu

Notons que des travaux de chercheurs du MIT conoémhes électrodes sur la peau utilisent
un phénomene d’oxydoréduction pour produire dessauices tres faible [ITO1].

1.5 Plan de la thése

Le Chapitre 2propose une étude analytique détaillée de la gatfmmn des ondes a la surface

du corps. Différentes formulations basées sur hésries de Sommerfeld et Watson sont
présentées afin de décrire par des modéles sitgEnuation des signaux dans le cadre des
communications de type on-on. L'influence des sssulipeux sera également prise en
considération.

Le Chapitre 3s’intéresse a la conception d’antennes dédieeBaAk Pour cela, une étude
introductive sur linfluence du corps y est prégentA partir des conclusions établies, des
prototypes antennaires sont congus puis testésirsdantdbme en chambre anéchoide. On
présente egalement différentes méthodes pour e2diinfluence du corps et estimer le
rendement des antennes.

Le Chapitre 4étudie la dynamique des signaux BAN en employesitiéthodes couramment

utilisées dans la caractérisation des canaux nmbidans un premier temps, un modele
analytique est mis en place pour expliquer certagagactéristiques de I'évolution temporelle

11



des signaux. Puis, lintroduction d’'une nouvelleheique d’extraction des phénoménes
d’évanouissement est présentée, basée sur lesgdégpite I'autocorrélation des signaux. Puis
finalement, trois modeles dynamiques fonction deisiance sur le corps sont présentés et
implémentés dans un simulateur.

Le Chapitre 5décrit la conception d’une antenne a diversit@&basir les connaissances sur le

canal et linfluence du corps acquises tout au lolegce travail de thése. Une étude

préliminaire basée sur des modeles dynamiques peer@nclure sur les avantages que peut
apporter la diversité en fonction de I'emplacemduntsystéme sur le corps. Finalement, une
antenne a diversité est congue et testée dansviror@mement indoor.

12
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LISTE DES SYMBOLES::

O VT X N

longueur d’onde en métre

constante de propagation du vide (k&2 en rad/m
tour de taille de la personne

rayon du cylindre en métres

distance en métres

hi, hy hauteur en métre des antennes au-dessus du cylindre

o
Cc

&0
&r

Ho
c

0

impédance du vide en ohms

vitesse de la lumiére en m/s

permitivité du vide en F/m

permitivité relative

perméabilité du vide en H/m

conductivité électrique en S/m

angle d’incidence par rapport a la verticale e surfacet=90° pour une incidence

rasante) en rad

angle de perte en rad/s

épaisseur de graisse

épaisseur de peau

périodicité frequentielle en Hz

périodicité spatiale en m

distance numérique en polarisation horizontaledgnTE)
distance numérique en polarisation verticale (modg
admittance de surface normalisée (mode TE)
impédance de surface normalisée (mode TM)
hauteur de réception

hauteur d’antenne
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MODELISATION ANALYTIQUE DES CANAUX BAN
DETERMINISTES

2.1 Motivations

Il est primordial d’évaluer le bilan de liaison entleux antennes placées sur le corps et cela
pour n'importe quel trajet envisageable (Figure 2fin de quantifier le bilan énergétique du
systeme de transmission. Une évaluation correat@gieune diminution de la puissance a
I'émission donc une réduction de l'interaction élemagnétique avec les tissus biologiques
[KIVO1] et une augmentation de la durée de vie pgigss. Une connaissance précise des
processus de propagation permet également de ainc®s antennes adaptées au canal de
transmission.

Les travaux passes ont permis de concevoir desragealans I'optique de la miniaturisation,
ce qui est un aspect trés important, mais la cglatintenne-canal a été ignoré jusqu’a peu
[CONO1] au détriment de I'optimisation du bilanldgson.

Figure 1.14.Quelques exemples de trajets ou trajets BAN [dassu du projet BANET]

Il est habituel de déterminer une modélisation witple pour les canaux de

téléecommunications hautes fréqguences, méme les parturbés comme les canaux
ionosphériques ou les plus sporadiques comme laaugapar réflexions météoriques,

[UITO1], [BOIO1]. Cependant, il n’existe aucun méelanalytique pour les canaux BAN alors
gue I'on dispose de suffisamment de bases théarigoar mettre en place une modélisation
simple et précise.
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Figure 2.2 : Simulation et mesure de I'atténuasionle corps d’une femme et d'un homme en
fonction de la distance normalisée [ZHAO1]

Dans une récente étude [ZHAO1], une comparaisae sithulations et mesures est présentée
avec 5 femmes et 4 hommes de différentes corpuden&Bn que les caractéristiques
morphologiques des différentes personnes soieseprén compte par le simulateur, leur
corps est soumis a un IRM pour que chaque détaimg&ique puisse étre par la suite
fidélement reconstitué dans le maillage FDTD.

Ces mémes personnes sont ensuite soumises a uneerded’atténuation entre antennes sur
leur propre corps et dans une chambre anéchoidealiurs présentent quelques résultats
dont ceux que nous reportons en Figure 2.2 powaseou les antennes sont en visibilité
directe. Cette Figure montre une disparité fortéreethes personnes et plus ou moins
importante entre la mesure et la simulation.

Dans le cas des canaux BAN, les premiers travalpigsuadmettaient un modéle de type
logarithmique dit defitting contenant en méme temps une composante détemnigist
statistigue. Ce modéle simple se résume a I'équatiovante, qui est par ailleurs utilisée pour
les canaux terrestres :

PL(d) = PL(d,) +10y|og(dij +X, 2.1)

0

Cette fonction d’atténuation, tres généraliste,tieot un terme constarPL(dy) qui est
I'atténuation de I'onde prise a une distadgélite de référence.

Puis vient un terme déterministe ou le coefficiggmma est I'exposant d’atténuation
dépendant de la fagon dont vont se propager lessorithr exemple, dans le cas de I'espace
libre, on auraity=2. Dans le cas ou I'environnement pénétre suffisantrdans la premiere
ellipsoide de Fresnel et que I'on peut ainsi cafr@idun trajet direct entre les antennes et un
trajet avec réflexion, on aurait algrs4.

Le dernier termeX, est statistique. Il correspond a une variabletaika Gaussienne de
moyenne nulle. Il traduit la dispersion des camgtigues des individus et est obtenu par des
mesures faites dans une chambre anéchoide. Il délis® pas une caractéristique essentielle
des canaux de téléecommunication : les évanouisdsries a I'environnement.
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Le modele (2.1) tres simple est critiquable careilconsidere pas I'ensemble des modes de
propagation pouvant exister sur le corps. L'objeddi ce chapitre est de proposer des modeles
analytiques de canaux BAN basés sur une analyssiquiey préalable des modes de

propagation et valables pour les différentes partiel corps. L'étude des modes de

propagation effectivement présents sera approfordieconsidérant essentiellement deux

types de trajets :

- ceux pouvant étre considérés comme quasi-plan@nes, dos,...)
- ceux pouvant étre considérés comme cylindriqués, (i®nc, ..)

Les modeles que nous allons développer sondétesrministesc’est-a-dire qu’ils dépendent
des parameétres physiques du canal et du gain desnas. On parlera également de canal
statiquecar on ne tient pas compte des éventuelles vammties parametres du modele ainsi
que de l'espace environnant. Dans un autre chapitney associera unenodélisation
statistiguepermettant cette fois-ci une modélisatdtymamiquedu canal.

2.2 Résultats expérimentaux préliminaires

Dans les conditions expérimentales qui seront liigtaipar la suite, nous avons mesuré a 2.4
GHz la décroissance du signal le long et autoucaips en chambre anéchoide en utilisant
différents types d’antennes.

La Figure 2.3 présente le gain en dB en fonctiotaddistance entre les antennes pour deux
trajets sur le torse.

Nous constatons que suivant le trajet considérade peut soit s’atténuer linéairement (trajet
épaule-taille), soit de facon logarithmique, (ttaeu-taille). Il existe donc deux mécanismes
distincts, pouvant se manifester sur une mémeepduticorps correspondant a deux types de
trajets :

- Les trajetplanairescomportant des régions de propagation comme $e tou le dos.
Si ces régions présentent une certaine courbureyadera alors de trajetguasi-
planaires

- Les trajetscircumcorporelscomportant des régions de propagation comme te oa
la téte.
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Figure 2.3 : Dépendance du canal statique en famd la distance le long du torse

Les mesures préliminaires autour de la taille pbfiérentes personnes (Table 2.1) montrent
que l'atténuation du signal est fonction du toutalkbe du sujet, notg.

Partie du corps Atténuation
Torse ~0.4 dB/cm
Tétep=60 cm 1.07 dB/cm
Taille p=70 cm (femme) 1.12 dB/cm
Taille p=77 cm (homme) 1.05 dB/cm
Taillep=92cm ( “ ) 0.94 dB/cm
Taillep=125cm ( " ) 0.76 dB/cm
Table 2.1 : Atténuation observée a 2.4 GHz podérihtes personnes et différentes parties
du corps
-15
* i i i
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Figure 2.4 : Exemple de variation du canal stat@u@eur de la taillep=85 cm)
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La Figure 2.4 présente la variation typique d’'umatacircumcorporel, dans le cas d'une
liaison autour d’une personne ayant un tour déetaié 85 cm. On constate que de part et
d’autre du mi-parcours, il existe une zone de viaralinéaire dont la pente est donnée pour
différents tours de taille dans la Table 2.1.

A mi-parcours, on note des variations brutalesahatavec une amplitude d’au moins 10 dB.
Comme nous le verrons plus loin, ces variationsduwas ne sont pas liées a un bruit de
mesure car les niveaux de puissance sont suffisamawedessus du seuil de sensibilité du
récepteur, ni a une erreur de manipulation. Er,efédte caractéristique se retrouve dans tous
les trajets circumcorporels.

De ces mesures préliminaires, on tire finalementnérmations de base sur la dépendance
morphologique du canal :

- Un trajet sur le torse présente une décroissangeliisaance plus faible que les trajets
circumcorporels.

- Pour les trajets circumcorporels, la décroissanae gignal diminue avec
'augmentation du périmetre pour une distance denné

On peut a présent s’intéresser a la physique delesnoouvant se propager dans le contexte
du BAN et les relier a ces mesures préliminaires.

2.3 Introduction aux mécanismes de propagation

Trois mécanismes sont envisageables dans la liaatne deux antennes présentes sur le
corps:

- Propagation par ondes pénétrantes
- Propagation par ondes de surface
- Propagation par ondes rampantes

Détaillons ces trois mécanismes en les confro@anms mesures.

- Propagation par ondes pénétrantes :

Ce type de propagation pourrait concerner les tga@rcumcorporels, ou les ondes
traverseraient le corps pour passer du torse aupdwsexemple. Aux fréquences qui nous
intéressent ici, le domaine des micro-ondes, I@p<qeut étre en premiere approximation
considéré comme un diélectrique a faibles pertefadllgue les caractéristiques électriques
des tissus biologiques satisfont la condition sui®a (o/we ¢, )* << 1, [HALO1]. Une relation

approchée valable dans ce cas permet de calcakéénlation de I'onde a lintérieur du
corps :

o
aNp/m"'E

o
Je, (2.2)
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A 2.4 GHz, les paramétres électriques habituelléméhisés sont les suivants:;=50 eto
=1.7 S/m, [HALO1]. Considérons maintenant le trajeect a travers le corps, entre deux
points opposés sur le torse (trajet poitrine-dostants d’au moins 30 cm chez I'adulte
(épaisseur de la cage thoracique). En utilisaguBdion (2.2), on trouve une atténuation qui
vaut approximativement 120 dB.

Figure 2.5 : Propagation par ondes pénétrantestéarleur du corps

Or, lamplitude de [latténuation mesurée en chamlaneéchoide pour une liaison
circumcorporelle est comprise entre 50 et 70 dBstldonc exclu que les ondes traversent le
corps a 2.4 GHz et au-dela car elles s’atténueaidmup trop rapidement (Figure 2.5).

- Propagation par ondes de surface :

Ce type de propagation ne concerne que les zoneomhs qui peuvent étre considérées
comme planaires telles que le torse et le dos (EigL6).

Figure 2.6 : Propagation par ondes de surfacersptan diélectrique
La propagation du front d’'onde dépend de sa peaidois et de 'impédance de surface du

plan le long duquel s’effectue le cheminement dedes [BARO1]. L'atténuation de ces
ondes est prédictible grace aftanction d’atténuation de Sommerfeld-NorfWAIO1]. La
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forme de décroissance logarithmique du signal kst asimilaire a celle observée sur la
Figure 2.3 pour le trajet cou-taille ce qui serdfi@rigoureusement plus loin.

- Propagation par ondes rampantes :

Ce mode de propagation concerne les trajets cirorpocels (téte, tronc) et tous les trajets ou
il existe une surface courbe comme le dos (recQuidéorse, les bras, les jambes,...

Figure 2.7 : Propagation par ondes rampantes adtonrcylindre diélectrique

L’atténuation dépend de la polarisation, de lI'imgnéce de surface, mais aussi du périmétre
du cylindre considéré [BARO1]. En effet, on pewiasler la téte ou le tronc a un trongon de

cylindre autour duquel se fait le cheminement dantfrd’ondes, et ce dans les deux sens
possibles (Figure 2.7).

Pour les surfaces courbes, on peut les assimiler tagment de cylindre ayant un rayon

important que I'on peut estimer pour certainesipostdu corps.

Une des caractéristiques majeures de ce mode mesit@muation linéaire avec la distance.

Cette dépendance linéaire a été observée dans lgesarajets circumcorporels (Figure 2.4)

et pour le trajet épaule-taille de la Figure 2.8ubl en concluons que pour ces trajets, la
propagation se fait par ondes rampantes.

De cette introduction aux mécanismes de propagations déduisons que les seuls modes a
prendre en compte & 2.4 GHz et au-dela sont lesesnpdr ondes rampantes et ondes de
surfaces. Il est maintenant possible d’approfohidapect modélisation et la nature physique
des ondes évoquées précédemment.

2.4 Les ondes de surface et les ondes rampantes dansittaérature

Le concept d'ondes de surface comme explicatiorsiples de la télégraphie sans-fil est
d’abord apparue en 1898 et est citée par BlondBlogicaré lors du congrés de Nantes sur
'avancement des sciences [ZENO1]. Puis Lecher @0R lappuie également cette théorie,
mais ce n’est qu'en 1903 que le guidage d’'une quidee a l'interface de deux milieux
diélectriques suscite une premiére approche mattguegpar Uller [COL01]. Une résolution
rigoureuse est proposée par Zenneck en 1907 danticlé restera pendant trés longtemps
I'article de référence sur un mode de propagatigrsgra plus tard nomnunde de Zenneck

En 1909, Sommerfeld introduit un raffinement mathéque a I'étude théorique des ondes de
surface. Son analyse repose sur I'étude des chdippkires électriques et magnétiques au-
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dessus d’'un demi-espace infini conducteur. Malhesement, une erreur de signe dans la
résolution d’'une intégrale complexe conduisait asee que l'onde de Zenneck était la
principale cause de la propagation des ondes b denla terre. Or de nombreuses mesures
ont prouvé gue ceci n'était pas correct et en MV/EYI démontre que les ondes de Zenneck
ne jouent qu’un rdle mineur dans la genese d’'unke ale surface.

Sommerfeld republie son article corrigé en 1926esttravaux théoriques sont confirmés par
Van der Pol et Niessen en 1930 [WAIO1]. Nous savaneurd’hui que les ondes de Zenneck
ne sont en fait qu'une trés faible composante camghtotal présent a l'interface de deux
milieux [KINO1].

En 1936, l'ingénieur Norton publie un article ditgue de synthése basé sur les derniers
travaux de Sommerfeld qui s’avérera étre la bada tetorie des ondes de surface [NORO1].
C’est sur’'onde de surface de Nortaque s’appuiera notre étude théorique de la prdamemga
sur les surfaces planes du corps.

La notion d’ondes rampantes apparait sommairemans de “Wireless Telegraphy” de
Zenneck en 1907 [ZENO1]. L'intérét pour ce modenvigu fait que la théorie de Sommerfeld
ne pouvait s’appliquer au-dela d’'une certaine distapour laquelle on ne pouvait plus
ignorer la rotondité de la terre. On envisageaitsatjue cette rotondité pouvait compenser les
pertes dues a la conductivité du sol [BURO1].

Dans son livre, Zenneck introduit la notion elgergy strayingdispersion d’énergie) sous la
forme d'une exponentielle®® ol o. dépend de I'inverse de la racine cubique de lguenr
d’'onde et de l'inverse de la puissance 2/3 du raeta terre.

Cette dépendance a été plus tard démontrée patlematicien Watson en 1919 dans le cas
d'une sphére parfaitement conductrice [WATO01]. Gaiteur a mis en évidence la
décomposition du champ électrique sous la formael'somme de modes qui correspond a
une série de résidus. Des travaux purement mathggreatpour traiter le cas d’'une sphéere
conductrice ayant des propriétés quelconquesdietpar Van der Pol, Bremmer, Eckersley
et Millington. Aprés les travaux de Wait [WAIO3],al formulation améliorée du
mathématicien Watson a été appliquée a la difsacpar les collines [WAIO2], ou au
rayonnement des antennes au-dessus d’'une sphei@4yWA

C’est sura série de Watsoaméliorée telle que celle employée par Wait gapmliera notre
étude théorique de la propagation pour les trajetsmcorporels.

2.5 La modélisation BAN dans la littérature

Le canal déterministe peut étre déterminé par efmediaire de considérations
électromagnétiques, soit en partant des équatiendakwell, [GUPO01], [MAO1], [KESO01],
[FORO1], soit en utilisant des théories adaptéesina situation de propagation bien
particuliére [LEAO1].

Le canal déterministe peut également étre modéliggartir de simulations numériques
[RYCO01] ou a partir de mesuré@s-situ en environnements appropriés, [REUO01], [HALO1],
[GHAO1].

Plusieurs auteurs [GUPO1] et [MAO1] se sont basésla résolution de I'équation de
propagation autour d’un cylindre ou d'un ellipsoide pertes excités par des sources
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canonigues tels que des dipbles infinitésimaux eal ldjnes de courants. Malheureusement,
cette approche aboutit a des résultats relativeommnplexes et dénués de sens pratique.
Dans [KESO01] et [FORO01], Fort et Keshmiri calculenbilan de liaison autour d'un cylindre
a pertes de rayon 15 cm et obtiennent une bonnbtgda entre la théorie et la mesunesitu

sur différents individus.

Dans [LEAO1], les auteurs considerent entre alege®ndes de Zenneck comme un possible
mode de propagation a considérer pour le BAN. Cdgenil a déja été démontré que ce
mode ne peut étre excité que par une fente vestiallongueur infinie [HILO1]. Pour une
antenne de longueur finie, ce mode n’est présemtpgur les faibles distances et compose le
champ total [HILO1], [KINO1]. En se reportant auxesures faites par d’autres auteurs,
l'article conclut que les ondes de Norton (ondes sileface) suffisent a modéliser
correctement le bilan de liaison a la surface dpxo

D’autres études proposent d’extraire un modele @dirpde simulationsFDTD (Finite-
Difference Time-Domain). Dans [RYCO1], Ryckaert dippe un modele basé sur des
simulations FDTD pour des trajets circumcorporelsnaveau du torse a des fréquences de
400, 900 et 2400 MHz. L’étude est réalisée suatégdme numérigu8amdu Visual Human
Project Dans [HALO1], le bilan de liaison autour de lalléa est mesuré avec des
caractéristiques trés similaires a la Figure 2.dretnodele est extrait. Cependant, dans ces
deux dernieres études les modeles ne sont valgbhkgpour une personne unique ayant la
morphologie du fantéme numérique ou de la persayaat servi a faire les mesures.

Tous les modéles présentés jusqu’a aujourd’hui:sont

- soit trop simples et imprécis car ils utilisent desmulations inadaptées aux cas
traités.

- soit beaucoup trop complexes, n'offrant pas une préhension des phénomenes
propagatifs et ne permettant pas d’en déduireaiesimples de I'ingénieur ;

- soit corrects mais ne correspondant qu'a un sediviolu et n’incluant pas de
parametres essentiels tels que le tour de tailled®uéte, les caractéristiques de
rayonnement des antennes, etc...

Le but de notre étude est de développer une fotronlanalytique qui soit a la fois simple,
précise et qui ne nécessite pas de simulation éolwde approche a la modélisation du canal
peut étre basée surtt@éorie unifiée de la diffraction (UTDHui permet une étude du bilan de
liaison pour un support et une antenne quelcon@iependant, celle-ci nous apparait
également trop complexe pour aboutir a une caiaatém simple du bilan de liaison. Nous
appuierons notre modeélisation sur 'onde de Nodaorutilisant la fonction d’atténuation de
Sommerfeld-Norton et sur les ondes rampantes elogar la série de Watson.

Ainsi, les formulations que nous développerons darsiite de ce chapitre tiennent compte
des propriétés électriques équivalentes des tlEsizgiques (ANNEXE B), du gain et de la
polarisation des antennes, et finalement du péream@u du rayon équivalent) des trajets
circumcorporels.

25



2.6 Impédance de surface pour les modes TE, TM

Le concept d'impédance de surface est présenté |lpopiremiere fois par Schelkunoff en
1938, ou il propose une généralisation du concefimpddance aux champs
électromagnétiques. L'impédance de surface explamelation entre les champs E et H a la
surface d’'un milieu [WAIO5]. Cette grandeur dépeled propriétés diélectriqgues du milieu et
de I'angle d’incidence. Mais ce dernier peut sotné&re négligé ou considéré comme fixe,
les communications par ondes de surface se fasaintcidence rasante.

Suivant l'orientation du champ électrique, on peldfinir deux modes de propagation
nommeés TETransverse Electrig)eet TM (Transverse Magnétiglie

- Pour le mode TM le champ magnétique est trans\elsedirection de propagation.
En incidence rasante, le champ électrique possat®e aomposante verticale
perpendiculaire a la surface et une autre compedangentielle dans la direction de
propagation. Le rapport entre les composantes dmple dépend de I'impédance de
surface.

- Pour le mode TE le champ électrique est trans\veelsedirection de propagation. En
incidence rasante, le champ magnétique possede aomeposante verticale
perpendiculaire a la surface et une autre compedangentielle dans la direction de

propagation.
TM mode
TE mode

Figure 2.8 : Configuration du champ électrique audace.

Si 'impédance de surface est faible, on peut éacént en déduire que le champ E sera faible
en mode TE, ce qui traduit une forte atténuationeddernier par rapport au mode TM.
L'impédance de surface d’un milieu dépend du mddided’angle d’'incidence et est donnée
par Wait dans [WAIO06]. Nous récapitulons ici lesfélientes formulations qui permettent
d’obtenir 'expression des impédances de surface.

- Support de propagation homogene :

D’abord, il faut calculer la constante de propagatn incidence oblique qui vaut :

u=4k’sin”8+y° (2.3)

Ouy est la constante de propagation du support ded'on
2 _

yo= juw (o + je &, w) (2.4)
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Pour le mode TM, I'impédance de surface est dopaée

u
L. =2y =— 2.5a
s ™ o+ jé‘oé‘,w ( )
d’ou:
€ —sin*8
Ly=Lyy =f)g——— (2.5b)

-r

Pour le mode TE, 'admittance de surface est dopaée
u

Y.=Y,. = 2.6a
S TE ]uoa) ( )
dou
Z,=Zp = (2.6b)
£ —sin“ g

Pour les deux modes et dans le cas du BAN, orésdasse a des ondes de surfaces, qui sont
donc en incidence rasante, $#00°. De plus, la partie réelle de la permittiviamplexe est
toujours trés supérieure a 1 (~50 pour la peaeseiriuscles), ce qui permet d’aboutir a une
expression simplifiée valable quelque soit le mode

Z, =2 ="l (2.7)

e

Ce résultat est remarquable d’autant plus gu’iresgond au cas de l'incidence normale
(6=0°). On en déduit que pour un fantbme homogenestilpossible de ne pas prendre en
compte I'angle d’incidence a condition gye> 1.

- Support de propagation stratifié :

Ce cas est trés différent du précédent car ilifd@rvenir un milieu multicouche avec des
caractéristiques électriques différentes. Il enultésun régime d’ondes stationnaires a
I'intérieur des couches. Il est donc envisageakleésoudre le probleme de I'impédance de
surface par la technique des lignes de transmissiascadées.

En effet, chaque couche est assimilable a une ligngpédance caractéristigue donnée par
(2.5b) ou (2.6b), suivant le mode considéré. Lampeee couche en partant du bas est
considérée comme infini, le haut de la derniérecheuétant le support de transmission de
'onde.

L'impédance de la premiére couche se verra domssfibamée au fur et a mesure que 'on
progresse jusqu’a la surface, voir figure 2.9.
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Figure 2.9 : Représentation schématique d’'un mitielticouche.
Pour le mode TM et d’apres la figure 2.9, on asalor

Z,+Z, tanhuh,
' Z, +Z, tanhu,h,

Z(h)=2 (2.8)
Z ., +Z (h+..+h_)tanhu h

Soit en généralisant, on obtienf(h, +...+h ) =Z,
Z (h+..+h_)+Z _ tanhuh,

(2.9)
De méme pour le mode TE, en raisonnant sur lesttdmoes, on obtient :
Y(h +..+h)=Y, Y., +Y,(h +...+h _)tanhu h,

(2.10)
Y, (h +..+h_)+Y, tanhu h

Cette méthode est celle qui est toujours emplogéeqlie I'on veut traiter le cas de la
propagation des ondes de surfaces au-dessus dyporsumulticouche. Pour plus de détails
mathématiques on pourra se référer a Collin [COLOG]Wait [WAIO6].

- Etude paramétrique :

L'impédance de surface joue un réle primordial démsgstence et la propagation des modes
de surface TE et TM et dans le choix des anterifregffet, suivant la valeur de 'impédance
de surface et afin d’assurer un bilan de liaisorximal il faudra choisir une antenne qui

excite soit le mode TM, soit le mode TE.

D’apres Collin [COLO01], le mode TM se propage larsgl'impédance de surface est
inductive, tandis que le mode TE se propage posiisdgaces capacitives. Si on défiRitla
résistance de surfacs; sa réactancé;s sa conductance Bt sa susceptance, alors :

- En mode TM, le produiRXs doit étre le plus faible possible pour que 'ostEténue

faiblement. De plusXs doit étre grand devarmRs pour que I'onde soit confinée a la
surface.
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- En mode TE, le produiBsBs doit étre le plus faible possible pour que I'omstaténue
faiblement. De plusBs doit étre grand devar@s pour que I'onde soit confinée a la
surface.

Examinons maintenant le cas d'un milieu de propagahomogéene et prenons comme
approximation I'expression (2.7). Nous avons:

a . b
Loy =L = To =" [ J } (2.11)

= = +
2 2 2 2
/ﬂ JE La +b a‘+b

Avec: a= coshésinh‘l(tand)] (2.11a)
b= sinh[%sinh‘l(tand)] (2.11b)
tand = g (2.11c)

afogr

L’expression (2.11) permet de conclure qu’il n’@sts possible pour le mode TE de se
propager sans une atténuation tres importantestlicependant délicat d’appliquer cette
remarque sans précaution au cas de la propagasomaddes le long du corps.

En effet, si les caractéristiques électriques dpelau, des muscles et des organes sont tres
similaires, il existe aussi une couche de graissepgut jouer un rble, plus ou moins
important, suivant son épaisseur, dans la bande &Hia-dela. C’est pour cette raison que
nous avons précédemment introduit la notion desmnitratifié.

Considérons un modéle composé de trois couchemu;, geaisse et muscle d’étendue infinie.
C’est un modele classique approximatif que I'omawte par ailleurs dans [LEAO1]. Suivant
les conditions aux limites présentes aux interfag@se couches, celles-ci peuvent résonner
en)4 ould/2 (ANNEXE B).

Généralement, les couches de peau sont finespaudrfixer des épaisseurs de I'ordre de 0.5-
1 mm. Par contre, les épaisseurs de graisse onvarrabilité marquée suivant I'endroit du
corps et la personne.

Nous avons vu que pour un milieu homogene, I'impédade surface est inductive. Elle peut
donc supporter une onde TM. Par contre, pour uremihulticouche, la surface change de
nature avec la frequence en passant par différeégesances.

On peut facilement estimer la fréquence de la @Bmésonance en admettant que la peau a
une épaisseur faible et que par conséquent elléecta pas trop I'impédance vue par la
graisse qui est assez proche de I'impédance casticpge de I'air. Par contre, en dessous de
la graisse, il y a le muscle qui posséde une faibpedance caractéristique. Ceci entraine que
la condition de résonance de la graisse se fait ypoel épaisseury dei/4, soit :

(2.12)
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La Figure 2.10 montre I'évolution de I'impédancesieface pour différentes épaisseuysié
graisse.

—R, hp:0.5 mm hg:5 mm
X.h =0.5mmh_=5mm
s p g
_____ R.h =0.5 mm h_=10 mm
,,,,,,,,,,,,,,, s p g9
| = -
‘ X hp—0.5 mm hg—lO mm
[ R h =0.5mm h =15 mm
s p g9

X_.h =0.5mm h_=15 mm
s p ]

ohms

20
réquence en GHz

Figure 2.10 : Impédance de surface d’'un modeéls touches : peau, graisse, muscle

On observe clairement les résonances success@essdila couche de graisse. On admettra
gue dans la majorité des cas, le corps a une impéd#e surface de nature inductive a 2.4

GHz.

Pour le cas olig=5mm, les fréquences proches de 4 GHz souffriramedforte atténuation
du fait que X est faible et Rélevé. Les variations brusques de I'impédance raphgue le
canal est tres dispersif.

La Figure 2.11 présente I'admittance de surfaceaips en fonction de la fréquence. Dans le
cas ouhg=5mm, le mode TE pourrait se propager correcteniersijue Bs>0, mais la
conductance de surface étant toujours plus impertgne la susceptance, on observera une
forte atténuation du champ dans ce mode.
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Figure 2.11 : Admittance de surface d’un modelestcouches : peau, graisse, muscle

Il est toutefois possible que le mode TE puisseprspager dans de petites fenétres de
fréquences selon la personne et I'endroit du caqssidéré. La liaison devant s’établir
indépendamment de la variabilité des individus,conclut finalement sur le faible intérét
d’une liaison par mode TE (excitation par dipbleibantal) auquel on préférera le mode TM
qui peut facilement étre excité par un monopdlprééerence raccourci.

2.7 Expression générale de I'atténuation

Le paragraphe suivant est tiré de [WAIO1]. On siggpone antenne quelconque de gaip G
placée a la surface d’'un plan parfaitement conduatalimentée par une puissangg. e
champ électrique £a la distancé s’exprime par la relation suivante :

PTX X 1 1 - jkd
1+ + e’! 2.13
jkd (jkd )2 ( )

=0 - E

Ou (2.13) tient éventuellement compte du champh@®id reste inférieur ax2. Supposons
maintenant que l'atténuation de I'onde soit modifp@ar la présence d’'un plan conducteur, ou
par celle d’'un cylindre également conducteur.

Dans le premier cas, I'onde sera atténuée d’uredachommé fonction d’atténuation de
Sommerfeld, notée F(p) et qui dépend des caraitgres électriques du support de
propagation et de la polarisation.

Dans le second cas, I'onde se verra atténuée dicateur tenant compte de la dispersion
d’énergie autour du cylindre, de ses caractérisgélectriques et de la polarisation. On
utilisera la série de Watson pour modéliser ce cas.
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On note_Ula modification du champ électrique apportée paplan ou le cylindre. Le champ
E a une distance vaut alors :

E=EU (2.14)

2.8 Atténuation sur une surface plane

On rappelle gu'on cherche a modéliser la propagasior des surfaces que I'on pourrait
considérer comme planes, a savoir le torse oude do

On suppose que l'antenne est placée a la surfage diélectrique a pertes entierement
caractérisé par sa permittivité complexg=: &:(1-j tarv). Afin de tenir compte des paramétres
électriqgues de la surface, il est nécessaire defi@moth valeur du champ électrique En
introduisant la fonction d’atténuation de Sommet@éfinie par :

U =F(p) =1- |/ pe erfc(j|/p) (2.152)
ou p est connu sous le nom distance numérique :

p=-j =2 (2.15b)
et A est le parametre tenant compte du diélectriqule ¢ polarisation (mode TE ou TM) :
Mode TE :A =17,Y, (2.15¢)

Mode TM:A=Z_/n, (2.15d)

Ainsi, le champ électrique a une distantde I'antenne est donné par (2.14) et (2.15a). La
puissance délivrée par une antenne de réceptigaiddxx a cette méme distance s’exprime
par :

2 2
rg B

= 2.16

RX 4_,_[ RX 2”0 ( )
Il est alors possible d’'un déduire le bilan deskei qui vaut :

Gys = 736+ Gy, +Gpy —20l0g(d,,) - 20l0g( ,,,,, ) + 20l0g(F|) (2.17)

Il est difficile de donner une formulation simpéié pour F(p). Cependant, nous pouvons
étudier son influence sur le bilan de liaison paamilieu homogéne et un milieu stratifié et
ainsi tenter une approche vers une modélisatiotytémnze de I'onde de surface en bande
étroite et en large bande.
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Considérons d’abord I'influence des parametrestiéderes des tissus biologiques sur le bilan
de liaison le long d’une surface plane pour le mblle La Figure 2.12 montre le facteur F(p)
en fonction de la distance pour différentes vale@rpermittivité relative.
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. : : : : ar:50=1 S/m
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Figure 2.12 : Influence de la permittivité sur Jf,(mode TM

L’augmentation de la permittivité réduit la résista de surface fkdonc l'atténuation qui
devient faible quand on considére le ga50 (la peau ou les muscles) sur la Figure 2.12. De
méme, I'augmentation de la conductivité réduitdsistance surfacique (Figure 2.13) et réduit
I'atténuation.

T T T
| | |
| | |

o sr=200=0.15/m o]

|F(p)| en dB

Distance en m

Figure 2.13 : Influence de la conductivité sur )i (mode TM

Intéressons nous maintenant au mode TE. On présd€p)epour différentes valeurs de
permittivité relative (Figure 2.14).
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Figure 2.14 : Influence de la permittivité sur )f,(mode TE

On vérifie I'inefficacité de la polarisation horiztale (|F(p)| en dB tres négatif). On constate
gue l'effet de la permittivité relative est invergar rapport au mode TM. Plus celle-ci est
faible, moins I'onde est atténuée. En effet, densals d’une permittivité élevée, I'impédance
de surface # est faible, ce qui a pour effet de « court-cireuit le champ électrique
tangentiel et le mode TE s’atténue rapidement.

La courbe de la Figure 2.15 correspond a l'attéanatu mode TM sur un milieu homogéne
équivalent au muscle a 2.4 GHg=50, o=1 S/m). On note que la propagation au-dessus du
muscle donne une atténuation qui ne dépasse pab d&s par rapport a I'atténuation au-
dessus d’un plan parfait (JF(p)|=0dB).

-1

-15

|F(p)] en dB

Distance enm

Figure 2.15 : |F(p)| en dB a 2400 MHz avec les pétgs diélectriques du muscle

Voyons maintenant le cas d’'un milieu stratifié auamnsidere une épaisseur de peau de 0.5
mm, une épaisseur de graisse variable de 2 a 15etnumme couche de muscle supposée
infinie. L'impédance de surface est alors calculé&prés la méthode expliquée 286.
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On constate que les épaisseurs de 2 et 5 mm dodesnatténuations proches du cas du
milieu homogéne équivalent au muscle. Pour desgpaiis plus importantes 'atténuation est

|F(p)] en dB

Distance en m

Figure 2.16 : |F(p)| en dB & 2400 MHz pour difféesrépaisseurs de graisse

notable ce qui montre bien la variabilité qu’il pguavoir d’'une personne a une autre.

|F(p)| en dB

Figure 2.17 : Module et phase de F(p) au-dessusudicle a 35 cm de distance dans une

Observons a présent le comportement en fréequenie 490 MHz et 10 GHz, pour évaluer si
le corps est ou non dispersif pour les communinatidWB. Nous fixongl a 35 cm, ce qui
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correspond grosso-modo a la distance cou-taille podlhomme de 1.70 m.

On constate que l'atténuation est linéaire en fonctle la fréequence a partir de 2 GHz. La
phase de F(p) présente également le méme compaotteseequi prouve que le milieu
homogéne n’est pas dispersif et que les ondesopageront avec le méme retard de groupe

guelque soit la frequence (Figure 2.17).

Considérons comme plus haut le méme milieu s&atfinstitué par 0.5 mm de peau, une

épaisseur de graisse variable et une couche ddemusc
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Figure 2.18 : Module et phase de F(p) au-dessusmdilieu stratifié équivalent au corps a 35
cm de distance dans une gamme de 400 MHz a 10 GHz

Les courbes de la Figure 2.18 montrent une gramadehilité de la fonction d’atténuation
F(p) en fonction de la fréquence et de I'épaissdrirgraisse. Ainsi, certaines bandes de
fréquences peuvent étre fortement atténuées. Lieurelt « dispersif discret », c’est-a-dire
gue certaines bandes présentent un retard de gvadpéle avec la fréquence. Ces bandes de
fréquences se situent la ou le module de F(p) \atisquement.

Pour conclure, nous présentons sur la Figure 2att@nuation globale a 2.4 GHz donnée par
(2.17) avec des gains d’antennes de 0 dBi pouriliaunhomogeéne tel que le muscle et pour
un milieu stratifié avec différentes épaisseurpeiau et de graisse.

Atténuation en dB

-5

L

''''''
<

milieu homogéne -
hp:0.5 mm hg:5 mm

h=1mmh=5mm
p g

h=1mmh=7mm
P g

Distance en cm

Figure 2.19 : Atténuation sur le torse ou le dogrmbfférents parametres de tissu.
Gain des antennes O dBi

La Figure 2.19 montre d’'une part la variabilité ipeut y avoir entre les personnes, mais
aussi la différence entre les mesures faites sufaotbme qui est homogene et sur une
personne. La marge d’erreur peut étre de 10 dB.
Une étude similaire, mais moins détaillée, de @ppgation sur un modele stratifié de corps
peut étre trouvée dans [LEAO1L].
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Pour une distance fixée, il est également possil@ralyser I'effet de la graisse en faisant
varier son épaisseur (Figure 2.20). Pour un sujelte, cette épaisseur varie entre quelques
millimétres et 25 mm dans la plupart des cas [CHRO1

-28

-30

-32

-34

-36

-38

Gain a 40 cm

-40

-42

-44

-46

-48
0

Figure 2.20 : Bilan de liaison sur le torse ouds @n fonction de I'épaisseur de graisse,
(h,=0.5 mm &d=40 cm).
Gain des antennes 0 dBi

L’expression (2.12) donne une épaisseur réson@ésynance quart d’'onde), a 2.4 GHz de
14 mm. On observe nettement une diminution du kdariaison pour cette valeur (Figure
2.20). Ceci s’explique par le fait que la graissmeéne une impédance de surface élevée a la
maniére d’'un transformateur quart d’onde.

Cette courbe montre & nouveau la variabilité quailit y avoir a une distance donnée entre
différentes personnes puisqu’on observe une vanate 17 dB. Une étude faite en simulation
dans le cas d’'une liaison par dipdles peut étrevére dans [ROEOQ1] et indique des variations
similaires.

Ces observations n'ont pas été validées expériteaméat du fait de la quasi-impossibilité de
déterminer si les variations observées entre lesopaes sont dues a un taux de graisse
différent ou a un autre phénomeéne. Cependantétestats trouvés sur les effets de la graisse
sont comparables dans les simulations HFSS epterifes théoriques.

On notera que la modélisation par multicouche,diargnt utilisée pour la modélisation de la
propagation terrestre (effet des sources d’eaulssyropagation d'une onde de sol, par
exemple), est depuis peu employée pour la modélis@AN comme dans [ROEO1] ou
[LEAO1]. Cette modélisation est également utilipéerr I'étude dUDASou SARet I'étude de
la concentration du champ électrique dans les @sisbus-cutanées [CHRO1].
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2.9 Atténuation sur une surface cylindrique

Basé sur la série de Watson, on propose ici le ipremodéle analytique pour un trajet
circumcorporel autour d’'une surface cylindriquesavoir la téte, la taille, ou le tronc. On
considérera les deux types de polarisation, véetieahorizontale.

2.9.1 Polarisation verticale

Notre développement théorique s’appuie sur la siigVatson [WATO1] publiée en 1918 et
améliorée par la suite [WAIO1]. Cette modélisatiétait d’abord appliquée au cas de la
sphéricité de la terre, puis a été généralisée |[goualcul de la diffraction par les collines
dans le cas des faisceaux hertziens [WAI02]. DBAE<P1], il est montré que le phénomene
de propagation par ondes rampantes et le mémeupeuwsphére et pour un cylindre dans une
tranche perpendiculaire a son axe. Nous proposoms Ithpplication de cette formulation au
cas des réseaux BAN, ou nous modeéliserons la téke ®@rse par un cylindre de rayon
approprié [ALVO01].

On suppose que l'antenne est placée a la surfage dylindre diélectrique a pertes
entierement caractérisé par sa permittivité conplex= &(1-j tars). Afin de tenir compte
des parametres électriques de la surface, il estsgéire de modifier la valeur du champ
électriqgue_k en introduisant le facteur d’atténuation §Mi s’exprime sous la forme d’une
série infinie dite série de Watson:

(2.18)

ny -3 et Wl(t_n'_yl)wl(t_nl_yz)
U=W=e 4@;,&_92 wln)  wi)

Chaque terme de la série constitue un mode de gatipa ayant son atténuation propre.
Celle-ci dépend des caractéristiques diélectrighesnilieu contenues dans le paraméjre
donné par :

QJ[%YQJ(%Y% (2.19)

L’expression approchée den’estvalable que lorsque le milieu diélectrique est hgeme et
de forte permittivité. Pour tous les autres caspo¥férera utiliser 'impédance de surface
normalisée\.

Chaque mode dépend de trois parametres liés atiopogment des antennes sur le cylindre :

- la distance normalisée x

x= (ﬁ]% d (2.20)

2 a
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- les hauteurs normaliséeset y» des deux antennes

Y = (éj% khy (2.21a)
Yo = (%j%khz (2.21b)
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Figure 2.21 : Représentation schématique de laguomation du modeéle proposé

L’équation (2.18) ne peut s’appliquer que dansoladition ou le périmétrp=2za du cylindre
satisfait la conditionp/ A>>1 [ECKO01]. Dans notre cas, le périmétre minimurcoasidérer
est celui de la téte qui vaut en moyenne 60 cm.4AGHz, la longueur d’onde est de 12.5 cm,
ce qui donne une valeur de 5 au rapport précédemrdéfini. Nous montrerons
expérimentalement que ce rapport est suffisant pppliquer la série de Watson au cas de la
propagation autour de la téte.

Dans la série de Watson, l'atténuation de chaqudemoest directement liée a la partie
imaginaire det Ce parameétre est solution de I'équation suivante

% —qw,(t) =0 (2.22a)

Pour un cylindre parfaitement conductetr=Q, soitg=0), le paramétré¢ est donné pour
chaque mode par [WATO01], [PAKO1] :

TT
-j=

t'=1018% ¢ 1 =32482@ ° t=48201®

i
3

(0 =616338 ° t°=737218 °
(2.22 b)
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Pour un cylindre diélectrique, est différent de zéro et I'on exprime alors lekenes det par
la relation suivante [WAIO3] :

e 11 1.1
ti_ﬁ"'iq E(Efqz"' 3(tlo)2+2(tlo)5 q +.... (2.23)

wt, -y

Dans (2.18), w(t) est une fonction de Airy [WAIO1] et le rapponl——(t—)i exprime un gain
Wl n

de hauteur. En effet, pour une surface inducti¥e>(Q) le champ décroit en premiere
approximation de facon linéaire avec la hauteumede TM [WAIO6], [PAKO1]. Le gain en
hauteur permet de tenir compte de cette variatt@pendant, la hauteur des antennes étant
faible par rapport a la longueur d’onde et au ragoretylindre, (2.21), on négligera le gain de
hauteur, sa valeur étant trés proche de 1.

Il est finalement possible de réduire la série dgd6h a la relation suivante :

W=e “Vxy =—; (2.24)

Cette expression peut encore étre simplifiee l@sdgyarametrg est faible, c’est-a-dire pour
de fortes valeurs de permittivité. Pour une frégeenle 2.4 GHz, les caractéristiques
diélectriques du corps sont modélisées en prenaigpeoximation par un milieu homogene
ayant les valeurs suivantesl.7 S/m,g=50. Si un rayon maximum de 20 cm est considéré
pour la ceinture, on a alofsg(=0.24. En utilisant cette valeur, la Figure 2.22 im@ne
module de la série de Watson limitée a ces cingqigrs modes en fonction de la distance
normaliséex. Pour effectuer une comparaison, les cing prenmmdes sont également tracés
séparément.
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A0k ---- —————————————;;,4':’1—f”—ff———wj —————— second mode |
3 N\ e third mode
20F -~ NI Ca R R R R fourth mode |
ot IR A fifth mode
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Figure 2.22 : Cing premiers modes et module dinwWeé a ces cing premiers modes en
fonction de la distance normalisée
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On observe que tous les modes, sauf le premiertsemtfortement atténués pox¥l, en
pratique méme pour x>0.6. On peut donc limiterddesau premier mode powrl. On a
donc I'approximation suivante de (2.18) :

—jxty

W =e /T . (2.25)

L-9

Méme pour le plus petit périmétre que I'on puissesidérer (tétgp=60 cm) et a 2.4 GHx
est plus grand que 1 pour une distatiseipérieur a 7 cm. Ceci indique clairement que leeul
premier mode de la série de Watson doit étre cénsidans les trajets circumcorporels.

Comme [g[P=0.06 est négligeable devant il est également possible de négligerOn
obtient finalement la fonction d’atténuation sinfigie qui permettra de modéliser les trajets
circumcorporels :

m - Xty

W =e */TX " (2.26)
1
Le module de (2.26) est donné par :
%

W] = yn—d%e““’ (2.27)

et
oua est le coefficient d’atténuation en Np/m :

%

T3|t,|co

o= = 5(%) (2.28)

oo

a correspond a latténuation du mode dominant dangone de diffraction. Il peut étre
directement relié a I'atténuation linéique obserséela Figure 2.4.

L’expression (2.28) peut étre mise sous une forragque suivante :
a — K fMHz 3 2 2
dB/cm ;/ ( . 9)
acm 3

Ou K est un coefficient dépendant de l'impédance ddéaserdu cylindre a travers les
parametres;t(module et phase) et s’exprime par :

K =-02797°|t,|sing, (2.30)

Si I'on considere un cylindre parfaitement conductée coefficientK vaut 0.36. Tandis qu'il
vaut 0.39 pour un cylindre de constante diélectriqgale a 50. Si I'on considere un milieu
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multicouche ou I'on fait intervenir différentes eafs d’épaisseur de graisse, on constate que
K peut varier de 0.39 a 0.52.
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Figure 2.23 : Coefficient d’atténuatienpour différents trajets circumcorporels en forcti®
la fréequenceK=0.39).

On constate que le coefficient d’atténuation dédmwBque le rayon du cylindre augmente.
On devra donc s’attendre a une décroissance dupcpam rapide pour la téte que pour la
taille, par exemple. C’est ce qui est montré emfd@.23 en prenant=0.39.

A partir de (2.27), on peut calculer le champ élguae E du mode dominant a la distange
soit :

|E| — & PTXGTX T[%
= NomV d p\egh

La puissance recuezfPest le produit de la surface équivalente de réoeqiar la densité de
puissance, soit :

o (2.31)
|

o N [E (2.32)

RX 4_,_[ RX 2”0 .
ou Grx est le gain de I'antenne de réception. Le bilanligison G est alors simplement
exprimé par le rapport de la puissance regyestr la puissance émisexy soit :

Worrs
cPu_C n/G o 111 . .33
2 TX RX 19/
PTx 4T[2ti df’e g7
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etendB:

Gy = 65.25-20l0gt; |+ Ggy,, +Gry,, ~16.710g fyy, ~1010g d, = 6.7100 gy = @ g5 /U em
(2.34)

L’expression (2.34) constitue une avancée dans ddétisation déterministe des canaux
BAN. En effet, les dépendances en fonction de éguence, du périmetre et évg d
n'avaient pas été démontrées a ce jour [HALO1]teCexpression sera utilisée plus loin pour
la modélisation de I'affaiblissement le long dedates quasi-planaires.

2 T T T T T
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Figure 2.24 : Effet de la permittivité relative $eifacteur d’atténuation des ondes rampantes
a2.4 GHz

On note sur les Figures 2.24 et 2.25 que les efletda permittivité relative et de la
conductivité du diélectrique sur le facteur d’attétion o des ondes rampantes sont
négligeables pour toutes les valeurs de rayonstpessians un trajet autour du corps.
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Figure 2.25 : Effet de la conductivité sur le factd’atténuation des ondes rampantes
a2.4 GHz

43



L’atténuation linéique des ondes rampantes est duaat tout liée au périmetre du support
cylindrique de propagation contrairement au casotetes de surface ou I'atténuation est trés
dépendante des caractéristiques diélectriques.

2.5

(R =0.5mm h =2 mm

p
——— hp:O.Smm h =5 mm

[ p

| ——h,_=0.5mm h =15 mm
1 homogéne
|

|

|

|
l
| 9
|
| 9
A ity el PR h,=0.5mm h =10 mm = —
: ;
|
|
|
|

qu/cm

| |
100 120
Rayon du cylindre en cm

Figure 2.26 : Effet d’un cylindre stratifié surfecteur d’atténuation des ondes rampantes
a2.4 GHz

Cependant, dans le cas d'un milieu stratifié, laisge peut avoir un effet qui tend a
augmenter l'atténuation de I'onde (Figure 2.26gffét n'est cependant notable que pour des
épaisseurs supérieures a 10 mm.

Ceci peut expliquer les irrégularités observéessdanTable 2.1 ou étaient rassemblées
guelques données de mesure préliminaires. On awsuré pour la téte une atténuation
linéiquea=1.07 dB/cm, et I'on pourrait s’attendre a ce qaedlille, ayant un périmeétre plus
grand, donne une atténuation plus faible. Or ¢lé ée 1.12 dB/cm. La téte ne contient que
tres peu de graisse tandis que le torse en conbeaticoup. Cette difference de tissus
expliqgue 'augmentation de l'atténuation linéiquesijue I'on passe de la téte a la taille alors
gue le périmetre est plus important.

Sur la Figure 2.27, on a représenté I'effet derksge pour un large spectre de fréequences
compris entre 400 MHz et 10 GHz. On note que jus®I'GHz le milieu stratifié donne
sensiblement la méme atténuation linéique que leeumhomogéne. Au-dela, la différence
peut atteindre 0.6 dB environ. On note égalemé&nwblution en « escalier » de ou chaque

« marche » correspond a un ensemble de résonaié¢ etir/2 de la graisse, (ANNEXE B).

44



va
I s

[

D

"

-

homogéne
----- h =0.5 mm h

p g
--------- hp:0.5 mm hg:5 mm
—— hp:0.5 mm hg:

p g

=2 mm
10 mm
——h =0.5mmh

=15 mm

3000 4000 5000 6000

Fréquence en MHz

7000 9000 10000

Figure 2.27 : Variation de I'atténuation linéiquea la fréquence pour différentes épaisseurs
de graisse et un tour de taille de 70 cm

2.9.1.1 Combinaison des trajets directs et indirects autdun cylindre

Lors de la propagation autour d’un cylindre, lagiférences entre I'onde en trajet dirEgtet
I'onde en trajet indirecE; doivent étre prises en compte (Figure 2.28). Qrsicigére comme
précédemment un cylindre de périmgirza et un point de réception a une distadqeour
le trajet direct et une distanped pour le trajet indirect. En n'importe quel poiatlbng de la
surface du cylindre, le champ total s’exprime ajmsla somme des deux ondgsetE; :

-jk (p-d)

=|E,

_jkd
_d + Ei _

(2.35)

Et par analogie avec I'équation (2.31), on en del@éuchamp électrique total pour n’importe
guel point a la surface :

No TXGTX [e—c(de K 4 (p—d)e—lk(p-d)] (2.36)
“2nl )\%a%
Et le bilan de liaison est alors donné par :
o173
T
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Figure 2.28 : lllustration des trajets directsngliiects sur un cylindre

L’interférence est peu sensible en dehors de padi ou les champs ont des intensités tres
différentes. On peut donc omettre I'interférencaelehors de I'antipode et écrire :

Pour dJ[0,p/2] :

Gy = 65.25 - 20l0g |ty + Gy, + Gy, ~16.710g fyy, ~1010g d¢p = 6.710g 8o = @ g5 1
(2.38)

Pour dl[p/2,p[ :

Gys = 6525~ 20log|t;| + Gry,, + Gix,, ~16.710g fyy, =1010g(Per = dor) = 67100 8, = @ g5 e P + T gy em B
(2.39)

On note une dépendance linéaireoehet une dépendance logarithmiquelag(d) ou log(p-
d). Comme d’autres auteurs I'ont montré expérimental®, une approximation linéaire du
bilan de liaison pour des trajets circumcorporatsvalable autour dd=p/4 et par symétrie
pourd=3p/4 comme observé sur la Figure 2.4.

2.9.2 Polarisation horizontale

Dans le cas de la polarisation horizontale, I'athnite de surface étant élevée, le paranggetre
le sera également ce qui interdit d’utiliser I'eegsion (2.23) et par conséquent la série de
Watson n’est pas apte a modéliser le bilan deolnais

Nous pouvons cependant utiliser un développemesti ide I'application du calcul
opérationnel a ce probleme [BREO1]. La nouvellereggion de la fonction d’atténuation est
alors :
2
1 . 1 . 5 P
U=W=F(p) +E’1_ J@‘(1+29)F(P)]+E 1= lﬁP(l‘P)‘29+gEz * (

—E—lJF(P) +...

(2.40)
Ou p et Fp) sont respectivement la distance numérique etotaction d’atténuation de

Sommerfeld, comme vues précédemment dans la mati@tisdu bilan de liaison pour les
surfaces planes.
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De plus, comme l'admittance normalis@e est importante, la distance numérique sera
également de valeur élevée ce qui autorise I'appration suivante de la fonction
d’atténuation de Sommerfeld:

1 1x3 1x3x5_
2p (2pf (2pf (2.41)

E(p)=-

On abouitit alors aux bilans de liaison suivants :

Pour dJ[O, p/2[:

Gig = 736+ Gy +Gyy —20l0g fy,y,, = 20log(d,,) + 20log|W (d,,,)| (2.42)

Pour d1] p/2, p]

G|dB = 73'6 + GRXdB + GTXdB - Zdog fMHz - ZdOd pcm - dcm) + ZGOQW( pcm - dcm)| (243)

2.9.3 Performances de chaque polarisation

La Figure 2.29 représente le bilan de liaison gaupolarisation verticale et la polarisation
horizontale. Elle montre clairement l'atténuatioont souffre la polarisation horizontale
(mode TE) tandis que la polarisation verticale (smdd1) présente un gain qui peut atteindre
40 dB par rapport au mode TE. Ceci confirme queal#ennes doivent étre en polarisées
verticalement afin de maximiser le bilan de liaison

10,

AN /.
NN ,
40 \ /

) Tt

Path gain in dB

B 0] T T

-80

-90

0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6
Distance in m

Figure 2.29 : Bilan de liaison autour de la tétarda polarisation verticale (ligne pleine
rouge) et pour la polarisation horizontale (ligrete en pointillés).
Gain des antennes 0 dBi
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On constate également que linterférence entrehmin direct et le chemin indirect est
importante autour de [lantipode. La distance entigague minimum est deJ2
approximativement. A l'antipode, un faible changemale phase peut produire des
évanouissements pouvant dépasser les 10 dB.

Cette variation de phase peut étre observée expétatement avec la respiration, la distance
entre antennes variant avec les mouvements degéatbaracique. Il est donc préférable de ne
pas situer les antennes a I'antipode I'une deréaut

D’autre part, on observe sur la Figure 2.30 deumukitions HFSS montrant que l'onde
électrique suit bien la surface du cylindre enmpant » de part et d’autre de la source pour
le mode TM avec une tres forte atténuation poundele TE.

Figure 2.30 : Répartition du champ électrique daysolarisation verticale (TM), a gauche et
pour la polarisation horizontale (TE), a droitetcau du cylindre.

2.9.4 Amplitude de I'atténuation pour un trajet circumuoorel

Le calcul de 'amplitude de l'atténuation pour wajét circumcorporel intéresse l'ingénieur
qui cherche a réaliser un réseau de communicatN. EEn effet, cette donnée permet de
déterminer la puissance minimum qu’il faudra déiva I'antenne pour couvrir toutes les
liaisons possibles autour du corps.

Pour cela, il suffit de calculer la différence ¢aig entre I'atténuation a 1 cm et I'atténuation
a I'antipode et on obtient alors :

=-3+a Pen +10logp (2.44)
B dB/cm 2 cm

La Table 2.2 donne, pour différents endroits dupsprle coefficient d'atténuation et
'amplitude de I'atténuation a laquelle on doittegamdre pour la bande ISM a 2.4 GHz.
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Piréi::):u Périmétre OgB/cm Ads
Téte 60 cm 1.2 dB/cm 50 dB
Taille 70 cm 1.07 dB/cm 53 dB
Taille 92 cm 0.89 dB/cm 57 dB
Taille 125 cm 0.73 dB/cm 63 dB

Table 2.2 : Facteur d’atténuation et amplitude’attenuation a 2.4 GHz.

Afin de valider I'exactitude de cette formulationgpus avons effectué une simulation sur
HFSS en utilisant un cylindre ayant un périmétr@28em (tour de taille moyen d’'un homme
adulte). Le bilan de liaison a été simulé en wilisdeux antennes dipol@d.0 en polarisation
verticale.

-50
-60p
“
‘-
-70p- !:‘.
\0
\.
\0
N
[as] ‘N
T
£ 80 \\,
£ S
g TS
Pt .
g -90 Al
o '~
\.
\.
2N
-100 i
SRR
‘\ N
N ./ \‘ R
— v
-110 -
N/
\Y%
K/
-120
0 0.05 0.1 0.15 0.2 0.25 0.3 0.35 0.4 0.45

Distance in m

Figure 2.31 : Bilan de liaison simulé autour d’wemd-cylindre (périmétre de 92 cm), modele
théorique (ligne verte), simulation HFSS (lignegewen pointillé)

La Figure 2.31 montre un tres bon accord entreddéte et la simulation lorsque nous fixons
le gain des antennes a -31 dBi. Le gain de l'argdrouvé sur HFSS est de -28 dBi..

49



10

T T T
1 1 1

£=5 sigma=1 S/m

——¢,=50 sigma=1 S/m

T T
| |
| |
| |
4‘ ————— 4‘ ————— ——¢,=20 sigma=1 S/m |- - - -
| |
| |
| |

Bilan de liaison en dB

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8
Distance en cm

Figure 2.32 : Influence de la permittivité a 2.4 L5pbur un périmetre de 80 cm.
Gain des antennes O dBi

Analysons maintenant I'effet de la permittivité disre 2.32) et de la conductivité (Figure
2.33) sur le bilan de liaison. On constate quegloeslia permittivité augmente le bilan de
liaison s’améliore, de méme pour la conductivité.
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Figure 2.33 : Influence de la conductivité a 2.42Gidur un périmétre de 80 cm.
Gain des antennes 0 dBi

L'effet de la variation des propriétés diélectrigusemble plutét marqué au niveau de

'antipode. Cependant l'effet reste minime et lardéssance du signal est surtout due a la
cylindricité du support de propagation.
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Dans le cas d’'un milieu stratifié ou I'impédancesdigface peut varier dans une large plage de

y Z

valeurs, l'effet est bien plus prononcé. Notammeanhs le cas ou I'épaisseur de graisse
approche la résonance &, soit environ 14 mm a 2.4 GHz (Figure 2.34). dserve alors
une différence pouvant atteindre 20 dB par rapparh milieu homogéne tel que le muscle.

Les faibles épaisseurs de graisse (2 et 5 mm) geapeu d’effet.
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Observons maintenant le bilan de liaison a difflaefréquences pour un périmétre de 80 cm
a partir de 400 MHz (ou la conditiom\p/l est juste satisfaite) jusqu'a 10 GHz (Figureé®.3
Pour les basses fréquences, l'interférence erdjet tlirect et indirect est faible et le signal ne
s’affaiblit que de 30 dB a 900 MHz, par exemplearhplitude de l'interférence augmente
progressivement avec la fréequence et atteint 18&dB) GHz. A 10 GHz I'amplitude de
l'atténuation est déja de 90 dB (sans compterdifiégrence). Le niveau de signal recu a cette
fréequence devra donc avoir une forte composanteaduediffuseurs dans I'environnement
pour compenser la forte atténuation des ondes natega

Notons que si une antenne est placée a I'antipadespiration et donc I'extension de la cage
thoracique lors des mouvements du diaphragme véetr ewne variation de la différence de
phase entre le trajet direct et le trajet indirdcten résulte un évanouissement qui peut
dépasser les 5 dB comme nous I'avons constatédgsndtudes paramétriques.

Apres avoir analysé en détail la propagation autdun cylindre modélisant un trajet
circumcorporel, nous allons considérer la propagasur une surface présentant une certaine
courbure.

2.10 Atténuation sur une surface quasi-planaire

Nous avons vu qu'il est possible de considéreolset comme une surface plane. Cependant,
nous avions constaté en mesure (Figure 2.3) guste également certains cas ou la courbure
du corps entraine une propagation par ondes raega@test notamment le cas pour les
trajets le long du corps (sur le c6té) et pouttiaets sur le torse ou une des antennes se situe
au niveau de I'épaule.

L’expression (2.34) permettant de calculer le bitknliaison pour un trajet direct sur un
cylindre peut aussi étre utilisé pour une portitarade cylindre, c'est-a-dire sur des parties
du corps comme le torse, le dos (s'il est courlbdeaété du corps.

Pour cela, nous devrons introduire des rayons éfgnts qui seront calculés par des
méthodes géométriques simples. Ces rayons auraggredral des valeurs comprises entre 1
et 2 metres. On est alors en droit de se demamnd@approximation faite en (2.26) sur le
parametrey est encore valable.

Pour les paramétres électriques habituellementidéds dans la modélisation homogéne du
corps, on trouve qu’un rayon équivalent de 2 m geremcore de négliger le paramedré@=
0.0509 —j 0.4943t;= 0.8514-] 1.0933 et;- ?= 1.0932- 1.0430). On a alots_o?=_t; et
'expression (2.26) reste valable.
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Figure 2.36 : Courbure du corps pour un trajet gatssar la hanche (ligne rouge)

Les zones de diffraction sont facilement distindesitsur le corps. On peut par exemple
observer un homme debout (Figure 2.36), et not#r ejiste une courbure le long du corps
entre les bras et les pieds, en passant par lddanc

Définissons un rayon équivalent pour un trajet eefigpaule et le pied en passant par la
hanche représenté schématiquement sur la FigureoRi3 est la hauteur de la personnevet
la largeur du corps.

— Pied

Figure 2.37 : Schématisation du rayon équivalemt drajet sur le c6té du corps

En considérant le triangle ABC de la Figure 2.3Yaa

oo (M) (oo wY

a —(Ej +(a 2} (2.45)

Soit : azl(h—2+ﬁj (2.46)
w4 4
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Ainsi pour un homme d’une taille de 1.75 m et d’dageur de 30 cm, on trouve un rayon
équivalent de 2.5 m environ. Ce qui donne un cdiefit d’atténuation linéique de I'ordre de
0.25 dB/cm (Figure 2.26).

Bilan de liaison en dB

Distance en cm

Figure 2.38 : Bilan de liaison a 2.4 GHz pour d#f#s rayons équivalents.
Gain des antennes O dBi

La Figure 2.38 montre I'évolution du bilan de l@ispour différentes valeurs de rayon
équivalent. On note clairement les différenceslqeéut y avoir entre les différentes parties
du corps (torse~0.5 m, co6té du corEs-2 a 3 m).

-10

-15 '-.__****************************7 ......... €5 0=1S/m

| ====- €=20 0=1 S/m

-20 ——e=500=1S/m |I- - - - -

Bilan de liaison en dB

Distance en cm

Figure 2.39 : Influence de la permittivité a 2.4 £5pbur un rayon équivalent de 2 m.
Gain des antennes 0 dBi
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Il est également remarquable de constater que kdamene dite ddliffraction, le signal
s’atténue linéairement avec une pente plus ou nuwose.

On s’intéresse maintenant a l'influence des parasétlectriques (Figure 2.40 et 2.41). On
constate que l'influence de la constante diéleg&rigst plus importante que I'influence de la
conductivité équivalente. Cependant, les écarte ¢éesd extrémes ne dépassent pas les 5 dB.

-10

I I
s 0=0.1 S/m €,=20
——————————— 0=1S/me=20 ----—
——0=1.5S/m ¢ =20

AR - - -

Bilan de liaison en dB

Distance en cm

Figure 2.40 : Influence de la conductivité a 2.42Gidur un rayon équivalent de 2 m.
Gain des antennes 0 dBi

Le cas est difféerent sur la Figure 2.41, ou on iclame une surface constituée par des
multicouches avec une différence entre extrémesalatteindre 30 dB a 80 cm de distance
en fonction de I'épaisseur de graisse.

T T
—_— hp=0.5 mm hg=2 mm

=5 mm

Bilan de liaison en dB

Distance en cm

Figure 2.41 : Influence d’'un milieu stratifié & ZHz pour un rayon équivalent de 2 m.
Gain des antennes 0 dBi
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Figure 2.42 : Influence d’'un milieu stratifié emfition de la fréquence pour un rayon
équivalent de 2 m a 40 cm.
Gain des antennes 0 dBi

La Figure 2.42 présente l'effet de la graisse s portion de bande allant de 400 MHz a 10
GHz a une distance de 40 cm. On note clairement M@@mums de transmission
correspondant a une résonance (ou plutét anti-aése) de la graisse.

-30

Bilan de liaison en dB

Epaisseur de graisse en mm

Figure 2.43 : Bilan de liaison poax2 m en fonction de I'épaisseur de graisse,
hy=0.5 mm a 40 cm.
Gain des antennes 0 dBi

Il est intéressant de conclure sur une comparagsdre surface plane et quasi-plane. La

Figure 2.43 montre le bilan de liaison pour undam& ayant un rayon de courbure de 2 m a
comparer avec la Figure 2.20 qui présente le hikatiaison pour une surface parfaitement
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plane. On constate que la diffraction rajoute utiénaation a 40 cm de l'ordre de 5 dB
environ.

Il'y a a priori une limitation dans l'utilisationudrayon de courbure équivalent pour une
surface quasi-plane carest inférieur a 1 sur une distance de 10 cm os. @, nous avions
vu que notre théorie simplifiee des ondes ramparigss applicable que giest supérieur a 1,
soit pour:

aC m%

d %

=212

(2.47)

Ocm
fMHz

On observe que l'erreur reste inférieure a 3 dBrpme distance minimum d#/2 (Figure
2.22). Or, pour un rayon équivalent de 2 m, oth=b4 cm. Le modele donnera donc une
erreur supérieure a 3 dB pour une distance infériawenviron 27 cm.

Pour remédier & ce probleme, nous pouvons utiisdiexpansion (2.40) proposée par
Bremmer [BREO1]. Comme le prodkia devient grandd grand), cette expansion est donc
tout a fait appropriée. La Figure 2.44 comparealeges du bilan de liaison obtenu pour une
surface plane, pour une surface quasi-pla (n) avec la série de Watson a un mode et
pour une surface quasi-plaree=2 m) avec I'expansion de Bremmer.

-10F -\ - -

- Watson (surface quasi-plane) r——

|

|
5

|

: — Sommerfeld (surface plane)
4

|

I ——Bremmer ( " " )

| T T T

-15

Bilan de liaison en dB

Distance en cm

Figure 2.44 : Bilan de liaison ; comparaison entre série de Watson et une expansion de
Bremmer pour a= 2 m.
Gain des antennes 0 dBi

Pour les faibles distances, on peut considérerutéace comme plane, I'expansion de
Bremmer et la fonction d’atténuation de Sommertiddne des résultats identiques. Dées que
'on entre dans la zone de diffraction, les courlcesnmence a diverger |égérement et
finalement la courbe noire (Bremmer) tend versdarbe verte (Watson). La fonction de
Sommerfeld n’est alors plus applicable. On note lqueérie de Watson simplifiée peut étre
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utilisée a partir de 54 cm, mais que I'on peut dépliquer avec une erreur inférieure a 3 dB
a partir de 27 cm. Pour une distance de 2 cmgelgrest déja de 15 dB environ. Cependant a
des distances si faibles, il existe également wplage entre antennes dont on ne tient pas
compte, car difficile a modéliser au-dessus d’uliemia pertes.

Au final, on observe que la diffraction sur uneface courbe d’'un rayon équivalent de 2 m
entraine une atténuation supplémentaire de 4 dBcar8par rapport a une surface plane.

2.11 Liaison par dipdles

Nous avons jusqu’a présent supposé que le mode’&dt pas favorable a I'établissement
d’'un systéme de communication BAN. Un tel mode pteé excité par un dipdle horizontal
au-dessus du corps. Cependant, on va monter gipdhechorizontal au-dessus d’'un milieu
diélectrique a pertes est également susceptibbecitee un mode TM ce qui constitue un
progres dans I'établissement du BAN car le dipGeizontal, de part sa structure fine et
planaire, pourrait étre facilement intégré dansvatement. A I'hneure actuelle, il n'existe
gu’une seule publication appliquée au BAN sur get§tHALO2].

Pour établir le mode TM comme principal mode dedmaission, I'excitation était jusqu’a
présent assurée par des antennes du type monogie @n plan de masse convenable
(monopdles courts, PIFA, patch, ...), peu sensiblesvariations de distances par rapport au
corps mais difficilement intégrable suivant les ditgions de I'antenne.

Donnons tout d’abord les équations de Norton [NOR@®bles pour un dipble'2 au-dessus
d’'un milieu a pertes. La présentation et les notetimathématiques différent légerement de
l'article original, du fait de 'emploi des unité€sg.s et u.e.m et d’'une notation différente dans
I'établissement de la fonction d’atténuation de 8wrfeld (nous avons adopté la notation de
Wait car plus récente et plus couramment utilisée).

On considere un triedre xyz, tel que le dipblepestlléle a I'axe x¢=0°), & une hauteur h

au-dessus du plan xOy contenant le diélectriquatdNodonne les expressions suivantes
[NORO1], [NORO2]:

\/7\/ ™ Crx sm¢{ -l ;+ejkh§[1—j2,/7phe_p“erfc(j\/p7h)]} (2.48)

E, _J\/Z \/ T Grx COS¢{ZCOSG<h )+Jas|n(kh )+A F(pv)e d} (2.49)

T d

)—F(p,) (2.50)

E_J\/7VTXTXCOS¢
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Ou I'on reconnait en (2.48) I'excitation d’'un mo@E d’intensité maximum pous=90° et en
(2.49), (2.50) un mode TM maximum popr0°. Ces deux derniéres éguations ne sont pas
prévisibles par les théories classiques et il ésessaire de faire appel aux théories complexes
de lI'onde de surface développées par Sommerfetdplifiées et corrigées par Norton
[NORO1], [NORO2].

Reprenons chaque une des trois équations précédafite d’en extraire les principales
caractéristiques de la propagation du champ egaitéin dipble horizontal.

Tout d’abord dans (2.48), on I'on suppose, avesorgi que g>20, ce qui est toujours le cas
pour des surfaces a faible impédance. On abooti al :

/ 1/ / P.G e
PG S|n¢sm(kh )+ o in¢e g

(2.51)

Le champ recu est respectivement la somme d’'uettdaject et d’'un trajet indirect (facteur
interférentiel en sinus) et d’'une onde de surfatenede TE (facteur en inverse g Dans

le cas du mode TE l'onde de surface est tres fad#eplus, si 'antenne est trés proche du
diélectrique, les trajets direct et indirect serentquasi opposition de phase. Le champ recu
sera donc trés faible.

Pourh=0, seule I'onde de surface persiste, cependanpdees dans le dipble sont telles que
le champ rayonné est également faible.

Les antennes étant toujours a des hauteurs infési€u10 mm, une simplification de (2.51)
est alors possible, ou I'on supposerh, soit :

Z. +P . 1
E, :\/703(—2%3|n¢{kh2 +E} (2.52)

Dans une série d'articles [ROEQ1], [ROEO02], [ROEQ3uteur étudie le bilan de liaison
entre deux dipbles au-dessus du corps et placésn@éine hauteur. Les résultats de ses
publications nous permettent de conclure que l'esgion (2.52) représente bien I'évolution
du champ le long du corps. On peut vérifier qua perd 12 dB a chaque fois que I'on double
la distance et que I'on gagne 12 dB en doublamlideance entre le corps et le dipble et ce
pour des hauteurs inférieures au quart d’onde.
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Figure 2.45 : Etablissement d'une liaison BAN sutdrse par excitation du mode TE

Les simulations publiees [ROEO3] montrent que lraegtation peut atteindre 20 dB, car il
faut aussi tenir compte de l'augmentation du reretendu dip6le lorsque celui-ci s’éloigne
du corps. On notera également que le champ s'&témoins lorsques;, est faible (cas
classique d’un mode TE) et que ceci est égalenmatiirmé par simulation dans [ROEQ3].

Figure 2.46 : Etablissement d’'une liaison BAN ®utdrse par excitation du mode TM
Intéressons nous a présent aux équations (2.42)5€), qui correspondent a un mode TM
excité par un dipdle horizontal. L’expression (3.38présente la composante du champ
électrique tangentielle a la surface, d’autant fdilsle ques, est grand.

L’équation (2.49) représente un champ normal aittase. Soit :

Ez = J\/g—“PTXGTXCOw{D +évF(pv)} = J\/g—“PTXGTXCOw{iF(pV)}
T d d T d £,

(2.53)
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Ce champ s’atténue en (1/d) pour les faibles distmret en 1/d? si,p20. Il sera de plus
proportionnel Q/Z

Un dipdle horizontal au-dessus d’'un milieu di€liegte peut donc exciter a la fois un mode
TE (maximum dans la direction perpendiculaire a &om d’'aprés la dépendancesim @) et

un mode TM (maximum dans la direction de I'axe d&spla dépendance aws ¢). On
présente sur la Figure 2.45 une configuration & dipidles permettant une communication
BAN par mode TE tandis que la Figure 2.46 présantconfiguration BAN a deux dipbles
colinéaires par mode TM.

-50

Bilan de liaison en dB

-100
10 20 30 40 50

Distance encm
Figure 2.47 : Comparaison des modes TE et TM exeitéecus par un dip6le a 2.4 GHz.
Gain des antennes -10 dB

La Figure 2.47 montre que le mode TM permet un daifiaison pouvant atteindre 30 dB en
fonction de la distance. Il faut cependant notéemjumesure ce gain ne dépasse pas 15 dB a
une distance de 40 cm. On reviendra par la suitéisfluence des diélectriques a pertes sur
les antennes dipéles.

2.12 Caractérisation expérimentale des canaux BAN

Afin de démontrer la validité des modeéles proposiss mesures ont été réalisées avec
différentes antennes (monopdle, PIFA et dipblegduetdifférentes personnes ; trois hommes,
une femme et un fantome.
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Figure 2.48 : Mesure sur un fantdme
L’expérimentation est effectuée en placant l'indiviou le fantdbme dans une chambre

anéchoide afin que le signal recu par I'antenneptice ne soit constitué que par les ondes
s'étant propageées a la surface du corps.

2.12.1 Equipement de mesure

Pour effectuer les mesures, nous disposons d’uérgtaur SHF, (Figure 2.49), fournissant
une porteuse pure de 0 dBm a 2.4 GHz. Toutes lesme®ont été faites a cette fréquence. Le
récepteur est constitué par un VNA E8361C fonctimmrexclusivement en récepteur a bande
etroite (FI de 1 kHz).

| AN
Figure 2.49 : Générateur SHF (en bas) et VNA Agi(en haut a droite)

Il est impératif que les antennes soient correctémeintenues au corps par l'intermédiaire
d'une bande élastique large et que les cableségilsoient souples. Ainsi, chacune des
antennes est reliée a I'un des deux appareilsgar dables coaxiaux RG-316 de 5 m chacun.
Ce type de cable est suffisamment souple pour poéw@ utilisé lors de mesures sur une
personne en mouvement. En contrepartie, I'attéonate ceux-ci est importante, de I'ordre
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de 1 dB/m a 2.4 GHz. Finalement, pour éviter t@ylonnement parasite chaque cable est
muni d’un petit cylindre ferrite.

Nous disposions également d’'une petite chambrehainde et d’'un fantdme prété par France
Telecom (Orange Labs partenaire du projet BANET).

2.12.2 Antennes

Pour effectuer les mesures, nous avons utilisé deugnnes a polarisation verticale, un
monopble et une PIFA, permettant une diminutionsaérable de I'encombrement, et une
minimisation des pertes causées par I'environnerpesthe (champ proche confiné sur un
plan métallique).

Dans les contraintes d’'une application BAN, il pstordial de réduire le plan de masse qui
a ete restreint aux dimensions de2b mm pour la PIFA.

Des simulations ont montré que les antennes PlB&éels prés du corps humain (5 mm) ne
voient pas leur fréquence de fonctionnement va@iependant, on observe une diminution de
I'efficacité (41 % a 5mm de hauteur au lieu de 97e&tec un gain de -9.5 dBi dans le plan
azimutal au lieu de -7 dBi en espace libre (FiguBd et 2.53).

N’ayant pas la possibilité de mesurer le diagrandmeayonnement des antennes, différentes
simulations ont été conduites a l'aide de HFSS.famdme a 2.4 GHz a les propriétés
suivantes &=20 et tan=0.64.

La Table 2.3 donne les valeurs de gain azimutall&nmpour chaque antenne a différents
endroits du corps. Ces valeurs sont approchéele gain de I'antenne varie en fonction de
'emplacement. Par exemple, le gain sera plusdahl centre du torse que sur les bras.

Emplacement PIFA Monopole
Torse-dos -9.5 dBi -5.5 dBi
Jambe-bras -7.5 dBi -2 dBi
Coté du corps X -4 dBi
Téte -6 dBi X

Table 2.3 : Gain azimutal des antennes dans leqalatenant le corps
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200 mm
L

PIFA

X 1807

Figure 2.50 : PIFA située a 5 mm de la téte ; Caaptes k (pointillés) et
Ey (lignes pleines) dans le plan azimutale (tangdatsaurface)

En effet, le rendement d’'une antenne dépend demiiu s’'installe le champ proche. Au
centre du corps, le torse entier baigne dans Imph@oche, tandis que si 'antenne est placée
sur un bras, une partie plus importante du charphgrsera dans l'air, ce qui aura tendance a

augmenter le rendement.

Toutes ces variations possibles de gain feront lgueesure ne suivra pas fidelement la
théorie. Cependant les écarts sont minimes montyaet la fonction d’atténuation de
Sommerfeld et la série de Watson permettent dect®ment prévoir I'atténuation observée.

350 mm

Figure 2.51 : PIFA située a 5 mm du torse ; Compiesakp (pointillés) et
Ey (lignes pleines) dans le plan azimutal (tangdatsurface du corps)

La mesure du gain des antennes placées sur le estrpse tache difficile due au manque de
répétabilité. Nous avons donc opté pour une évaluatiu rayonnement des antennes
uniquement par simulation en utilisant des loggctels que HFSS et Empire.

La PIFA est simulée a 5 mm de la surface du coops f&nir compte de la hauteur du support
et des vétements. Le corps est considéré localemiest-a-dire que I'on ne tient compte que
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de la morphologie locale proche de I'antenne. Ailesiorse pourra étre modélisé par un plan,
tandis que la téte sera modélisée par un cylindrdirdensions appropriées.

300 mm

Monopole

550 mm

180%

Figure 2.52 : Monopdle situé a 5 mm du torse ; Casapte Edans le plan azimutal
(tangent a la surface du corps)

Les caractéristiques diélectriques sont priseempte en affectant une impédance de surface
au niveau du plan ou du cylindre. Cette impédanse calculée d’aprés un modéle
multicouche tenant compte de la peau, des tissiyzewad et d’'une couche de muscle
considérée comme infinie. Cette méthode, assingllabkelle de Wait déja présentée, est
implémentée dans HFSS et permet un gain de tempsumbut d’espace mémoire
incontestable, assurant ainsi la possibilité d@tfer une simulation sur des machines peu
onéreuses.

La téte est modélisée par un cylindre de 95 mmaglerr et 200 mm de long tandis que le
torse est modélisée par une surface plane, cesgipratiguement toujours le cas dans la zone
de champ prochelf_proche=A/2 soit 6 cm autour de I'antenne a 2.4 GHz).

Les Figures 2.50 et 2.51 représentent les diagrantmerayonnements de la PIFA dans le
plan tangent a la téte ou au torse. La Figure thbAtre le diagramme de rayonnement du
monopble. Ce dernier est pratiguement omnidirengbret permet ainsi une caractérisation
plus simple du canal.

Figure 2.53 : PIFA située en espace libre. Compesd® (pointillés) et k (lignes pleines)
dans le plan azimutal
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Le gain d’'une antenne est affecté par une foulpatameétres concernant son environnement
proche dépendant éventuellement du temps (posiioncorps, morphologie du corps,
variabilité entre personnes, masquage d’antenneparametres pouvant entrer dans une
modélisation statistique. lls peuvent ainsi étrdus dans la variabilité du canal, méme si ce
sont des variabilités introduites dans le champglpeale I'antenne.

En espace libre, la polarisation des petites aetelest souvent floue du fait du plan de masse
limité et des courants horizontaux qui s’y indutser®ant une composarks plus ou moins
prononceée. C’est notamment le cas de la PIFA (Eigus3).

Mais lorsque les antennes sont placées a proxumitéorps, les conditions d'impédance ont
tendance a considérablement réduire la compodantet seule la composank subsiste
avec une atténuation relativement réduite de 8B, &oire plus selon le type d’antenne.

On constate eégalement que le gain de la PIFA stétéaest au moins 3.5 dB plus important
gue sur le torse. On a montré par simulation qtte cifférence n’est pas liée aux variations
des caractéristiques biologiques des tissus détdaet du torse. Cette différence s’explique
par la variation des périmetres.

2.12.3 Procédure de caractérisation

Le VNA est configuré en récepteur mono-frequent@qoe expérience correspond a 60 s
d’acquisition soit un total de 20001 mesures poutaimps d’échantillonnage de 3 ms.

Pour effectuer les mesures, I'antenne d’émissiomplasée soit au niveau de la cheville, soit
au niveau de la ceinture (Figure 2.54). L'antenaeé&teption recoit le signal a une distadce
qui évolue par pas de 5 cm pour un trajet donné.

Figure 2.54 : Configuration des antennes pourdetitorse-torse

Pour le trajet cheville-poitrine, on a pris soirédter de placer le bras sur le trajet de
propagation afin de minimiser I'influence de cetuifFigure 2.55). En effet, le bras devra étre
considéré comme un objet qui se déplace dans temvement BAN occasionnant réflexions
et masquages du signal émis, donc des évanouisteduwesignal recu.
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Figure 2.55 : Configuration des antennes pourdeticheville-poitrine

Pour le trajet ceinture-ceinture, on utilise ursBtpue placé autour de la taille sur lequel on
fixe 'antenne émettrice. Une deuxieme antenneisseillle long de I'élastique permettant une
mesure tout autour du tronc (Figure 2.56).

Figure 2.56 : A antenne fixe, B antenne coulissante

Comme pour le trajet cheville-poitrine, on a poe@nsd’écarter les bras du trajet en les plagant
derriere la nuque. En effet, lorsque le sujet eréés bras au niveau de la poitrine, juste au-
dessus des antennes, le niveau de signal resteacbssr une portion de parcours (Figure
2.57). Normalement, celui-ci doit s’atténuer deofacexponentielle, cependant il reste
pratiquement constant du fait de la réflexion sgrbras. Lors des mesures sur le fantéme, les
bras lui sont retirés.
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Elastic
waistband

Figure 2.57 : Configuration des antennes poueticircumcorporel

2.12.4 Mesure sur des personnes

La caractérisation des canaux BAN est plus comexeles personnes que sur un fantbme, a
cause des mouvements que peut faire un corps sugpusobile (micro-mouvements,
respiration, etc...).

Les signaux sont enregistrés avec un pas de 5 @anetant une durée de 60T&t3 ms).
Ceci permet d’extraire pour une distamcene moyenne (qui est la valeur qui nous intéresse
pour la modélisation) et une dynamique définie camétant la différence entre la valeur
mesurée la plus faible et la plus importante.

—— Atténuation
41K —— Moyenne i e,

dB
A
o1

50 i i i i i
0 10 20 30 40 50 60
Temps en secondes

Figure 2.58 : Variation du signal sur le trajet\dale-poitrine pourd=10 cm
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On montre deux exemples de variations du signaluser minute pour un trajet cheville-
poitrine (Figure 2.58) et pour un trajet sur lestor(Figure 2.59). On constate que la
dynamique du signal est plus importante lorsquetdlane est placée sur le torse. Ceci est du
aux mouvements de la cage thoracique qui ont umsdesé moyenne de 3 s et sont
responsables de la variation observée sur la FRy6&

-50

— Atténuation | ; i i
51K Moyenne i O A A -

I SN S N R S i

60 i i i i
0 10 20 30 40 50 60

Temps en secondes

Figure 2.59 : Variation du signal sur le trajes®pourd=25 cm

Une partie de cette variation peut étre considéogeme déterministe car elle correspond aux
mouvements de la cage thoracique sous l'effet deespiration. Il semble possible de
modéliser ce phénoméne par une variation sinusoiflahe période approximative de 3 s.
Cependant, I'amplitude de la variation dépend dadioit ou les antennes sont placées (le
phénomene est plus marqué lorsque les antennestgolet torse). On peut alors s’attendre a
des variations qui sont de I'ordre de 4 a 15 dpedéant également de I'individu.
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Figure 2.60 : Variation du signal sur le trajetcautde la taille poud=57 cm =123 cm)
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On constate que pour un trajet le long de la ceenla dynamique augmente progressivement
et atteint un maximum a l'antipode (Figures 2.62.62). Cette dynamique est mesurée sur
une période de 60 s avec un pas de 3 a 5 cm. Gstatergu’elle augmente de fagon non-
linéaire avec la distance et ce pour les différeragsons déja citées.

25

20
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=
[=]

Dynamique en dB
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\J\M
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0.6 0.8 1 1.2
Parcours en m

Figure 2.61 : Dynamique du signal sur un trajetusmcorporel, p=123 cm

La variation dépendant également de I'individu, |HlAALO1] a mesuré une amplitude de 20
cm sur le périmétre de la cage thoracique. D’apémt, on vérifie gu'’il existe des variations
bien plus lentes liées au fait que le sujet ne pesier parfaitement immobile.

Signal dynamic in dB

30 40 50 60 70

Distance along waist in cm

Figure 2.62 : Dynamique du signal sur un trajetwincorporel, p=76 cm
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2.13 Résultats de mesure — Comparaison avec les modéeslytiques de canaux

On présente ici des mesures validant les model@ggiéCertaines mesures sont faites sur un
fantbme, d’autres sur des étres humains, hommeramé. On commencera par caractériser
les surfaces planes et quasi-planes. Puis, noastédserons les trajets circumcorporels.

2.13.1 Propagation sur le torse

On caractérise différents trajets sur le torse Jligme droite (cou vers taille) ou obliques
(épaule gauche vers taille c6té droit), a l'aident@nopoles ou de PIFA. Une antenne reste
fixe, tandis que I'autre descend progressivemert hetaille avec un pas de mesure de 5 cm.
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Figure 2.63 : Mesure de I'atténuation le long dsegoour différents trajets (PIFA)

La Figure 2.63 permet de voir deux types de projp@ayaar ondes de surface. En effet, pour
un trajet en diagonal ou un trajet épaule-taillé spnt pratiquement équivalents, on est
soumis a la Iégére courbure du torse, ce qui doaissance a des ondes rampantes.

15— { I {
\ | || torse-taille (diagonal)
20 - ----- Fommmmo o - épaule-taille b
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Figure 2.64 : Mesure (étoiles) et modélisationrffilbés) de I'atténuation le long du torse
avec effet de courbure (PIFA)
Modéle : gain des antennes fixé a -7 dBi
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Comme on peut le constater, ces ondes rampantédnsi@nt pratiquement linéairement en
fonction de la distance. Ceci peut étre parfaitdnmandélisable avec une expansion de
Bremmer appliquée aux surfaces quasi-planes, colameontre la Figure 2.64. Un rayon

équivalent dea=80 cm a été utilisé pour que le modele correspqmdsque exactement aux

mesures. Il faut noter que ce rayon équivalent s fortement de la morphologie de la
personne. Pour le trajet épaule-taille, on trouwe petit renflement qui peut étre di a
linfluence de la téte. Le gain des antennes edt & -7 dBi, ce qui correspond a une
différence de 2.5 dB par rapport a la simulatiorSI8F
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Figure 2.65 : Mesure (étoiles) et modélisationiffilbés) de I'atténuation le long du torse
(PIFA.
Modéle : gain des antennes fixé a -10 dBi

Reprenons la Figure 2.63 en ne considérant qu&jkt tou-taille. On modélise le bilan de

liaison en considérant une surface plane sur lar€ig.65. En comparant les trajets épaule-
taille et cou-taille, on voit tres bien que deuxépbménes de propagation distincts sont
responsables de I'atténuation de I'onde, alorsdpres les 2 cas la propagation se fait sur le
torse. La différence s’explique par des trajet®tément différents, I'un étant quasi-plan et
l'autre étant courbe.

5 .
| 1 L
| modéle surface plane
-10F -5 - 1T *  cou-taille -
| > torse-taille
| T T
m 5L - oy ____{
5 15 K T l
c | | |
2 | | |
§ 200 - H P ERRREREE
a | | |
= | |
g 250 LECCREEE R oo
3 . * ;ﬁ l
©-30F- - Ao AR R
| |
i
| |
35 SRR e L
| | |
0 | | |

0 10 20 30 40
Distance encm

Figure 2.66 : Mesure (étoiles) et modélisationifpldés) de I'atténuation le long du torse
(monopdle).
Modéle : gain des antennes fixé a -3 dBi
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La Figure 2.66 représente la mesure avec les mée®dr un trajet le long de la partie
quasi-planaire du torse. Un bon accord entre mesturihéorie est trouvé pour un gain
d’antenne fixé a -3 dBi, alors que le gain simudéde -5.5 dB..

2.13.2 Propagation sur le c6té du corps (cheville-poidrine

Cette mesure a été réalisée a 'aide de la PIFFam®s la présence des bras du fantdbme. Cette
surface présente une courbure, qui méme faibl@ieetune diffraction notable qui conduit a
une atténuation linéaire avec la distance.
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Figure 2.67 : Mesure (étoiles) et modélisationiffilbés) de I'atténuation le long du corps
(PIFA).
Modéle : gain des antennes fixé a -10 dBi

Il est donc souhaitable d’effectuer la modélisatdiaide d’une série de Watson réduite a son
premier terme ou méme d'une expansion de Bremnuwarrlje noir). A titre indicatif, on
donne aussi I'atténuation pour une surface planerfe verte).

La modélisation s’effectue en employant le rayounigent donné par (2.46) qui dépend de
la hauteuih de la personne et de la largeude la taille. Le fantdme a une hauteur de 1.60 m
et une largeur de taille de 30 cm, ce qui donnerayon équivalent de 220 cm. Notre
modélisation est en accord presque parfait aveteksure en prenant un gain d’antenne de -10
dBi.

2.13.3 Propagation entre épaule et pied (passage pas)e do

Nous avons realisé cette mesure avec les anteromegpdle. L’antenne d’émission est placée
sur le haut de I'épaule, tandis que I'antenne deption descend progressivement le long du
dos, puis le long d’'une jambe jusqu’aux genoux.
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Figure 2.68 : Mesure (étoiles) et modélisationiffilbés) de I'atténuation le long du dos
(monopdle)
Modéle : gain des antennes fixé a -5.5 dBi

On constate ici que pour les 40 premiers centiragtiee modélisation par surface plane
correspond relativement bien a la mesure pour um diantenne fixé a -5.5 dBi. Le gain
d’antenne simulé est également de -5.5 dBi.

Entre 40 et 70 cm, on observe un renflement gprseuit lorsque I'antenne est sur les fesses.
Dans cette situation, la propagation se fait ppalment par trajet direct entre I'épaule et
'antenne de réception, ce qui explique 'augmeaiatiu signal.

A partir de 80 cm, on observe également une déviate la courbe due aux ondes diffractées
sur les fesses et qui arrivent directement sutdiame de réception sans passer le long de la
jambe.

2.13.4 Propagation le long des jambes

Cette mesure est effectuée avec les PIFA et leppdbdes, I'antenne d’émission étant placée
a la ceinture, et celle de réception se déplagamgressivement jusqu’au bas des genoux.
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Figure 2.69 : Mesure (étoiles) et modélisationifpdés) de I'atténuation le long d’'une jambe
(monopdle
Modéle : gain des antennes fixé a -1 dBi
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Figure 2.70 : Mesure (étoiles) et modélisationiffités) de I'atténuation le long d’'une jambe

On co

(PIFA)
Modéle : gain des antennes fixé a -9 dBi

nstatera que la fonction d’atténuation de Serfetd donne de bons résultats avec une

différence ne dépassant pas les 3 dB en comparaigania mesure. Le gain du monopdle est

fixé a

-1 dBi (-2 dBi sur HFSS) et pour la PIFAgain est fixé a -9 dBi..

2.13.5 Propagation pour un trajet circumcorporel (la &ill

Pour cette étude, différentes mesures ont ététeffes a la fois sur un fantbme et sur
plusieurs personnes. L’atténuation autour de léetast mesurée avec un pas fin de 2 cm,
dans le but de montrer le profil de d’'interféreact¢our de I'antipode.

Bilan de liaison en dB

-70

Distance en cm

Figure 2.71 : Mesure (trait plein) et modélisat{pointillés) de I'atténuation autour de la

taille aveq=85 cm (monopble)
Modéle : gain des antennes fixé a -2 dBi

75



La Figure 2.71 montre une excellente concordantre etre modele et les mesures, avec de
plus la confirmation de I'existence de I'interfécenautour de I'antipode.
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Figure 2.72 : Mesure (étoiles) et modélisationit(pkein) de I'atténuation autour de la taille
p=70 cm (PIFA
Modéle : gain des antennes fixé a -9.5 dBi

La Figure 2.72 présente la mesure du bilan deolamsutour de la taille d’'une femme en
utilisant une PIFA. La Figure 2.73 présente le méien pour un homme. On a une bonne
concordance théorie/expérience. Les gains d’antetiligs pour la modélisation sont ceux
donnés par HFSS.
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Figure 2.73 : Mesure (étoiles) et modélisationit(pkein) de I'atténuation autour de la taille
p=92 cm (PIFA)
Modéle : gain des antennes fixé a -9.5 dBi
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2.13.6 Propagation pour un trajet circumcorporel (la téte)

Pour la propagation autour de la téte, (Figure)2.@d utilise des PIFA ayant un gain de -6

dBi. Une fois de plus la concordance est tres bo@spendant, on constate que dans les
mesures sur les étres humains, il est tres ddfidibbserver le phénomene d’interférence.

Ceci est lié aux mouvements du corps et des bradapé la mesure qui peut durer plus de 20
minutes, entrainant une certaine lassitude du.dDgteffet sur la précision de la mesure est
également constaté dans [HALO1].
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Figure 2.74 : Mesure (étoiles) et modélisationit(ppbein) de I'atténuation autour de la taille
p=60 cm (PIFA)
Modéle : gain des antennes fixé a -6 dBi

2.14 Conclusion du chapitre

Nous avons présenté plusieurs modeéles théoriqualgcapes aux surfaces planes, quasi-
planes ou cylindriques. Ces modeles sont baséls $onction d’atténuation de Sommerfeld,

la série de Watson ou encore I'expansion de Brenguierelie les théories de Sommerfeld et
Watson. Cette modélisation nécessite de connaigaih des antennes en présence du corps.

Pour déterminer le gain d’antenne, on simule cesiéies sur différents endroits du corps a
'aide de modeles simples (plan, cylindre,...) aydes conditions aux limites identiques a
celle du fantdme du laboratoire. Une série de naesslerlong du corpa permis de mettre en
évidence deux mécanismes de propagation distimctdes de surface et ondes rampantes

On conclut que la modélisation par la formulatien Sommerfeld donne de bons résultats
pour le torse, le dos et les jambes. La modélisgiar série de Watson donne également des
résultats tres satisfaisants pour le torse, leetdd téte et le long du corps (cheville-poitrine)
méme si dans ce dernier cas elle est appliqguée &rajets autres que cylindriques (téte ou
taille) grace a I'introduction d’un rayon équivalete courbure.
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C’est la premiére fois que les théories classiglessondes de surface et des ondes rampantes
sont appliquées au domaine du BAN. Ceci constingeinnovation de ce travail de these, la
principale limite restant la détermination préaiss gains d’antenne.
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Chapitre

3 Les Antennes BAN et les Interactions
Corps-Antenne
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84



LES ANTENNES BAN ET LES INTERACTIONS CORPS-
ANTENNE

3.1 Etatde l'art

3.1.1 Antennes adaptées au contexte BAN

Il a été démontré dans le chapildedélisation Analytigue des Canaux BAN détermiriste

les ondes de surface se propagent en mode TM. éXxaiter ce mode, nous devrons donc
développer des antennes capables de rayonner wee patarisée verticalement [SCA01],
c'est-a-dire orthogonalement a la surface du corps.

Pour étre acceptées par I'utilisateur, il est égelet nécessaire que les antennes soient petites,
cachées et si possible planaires. Ces antennesirgspeuvent éventuellement étre intégrées
dans les vétements. Elles apparaissent alors stiéedts noms textile antennagantenne
textile), fabric antennagantenne vétement) ou encevearable antennagntenne portable).
Les deux premiers types d’antennes sont génératebmeseés sur depatchs [ESA01L],
[MALO1] ou desPIFA [OGAO01], [MASO1].

Figure 3.1 : Intégration de patchs dans les vét&nargauche un patch a polarisation
circulaire [ESA01] et a droite un patch classigM&L01].

La Figure 3.1 montre deux exemples d’antennesléeXxsi plus récente étant celle de gauche
développée par la société finlandaiBatria Aviation pour 'ESA Elle fonctionne en
polarisation circulaire pour permettre des commatimns avec les satellites Iridium ou la
réception des données GPS. Cette antenne résstabipliage en conservant ses propriétés
de rayonnement. A droite, un patch classique essiceur un vétement servant de support
diélectrique.

Figure 3.2 : « Wearable antenna» cousue sur wn[id&TO1]
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Ces antennes sont généralement placées sur I'é@@A01], I'avant-bras [ESA01] et le
torse. Une étude récente [HURO1] montre que ceslaseqments sont optimaux pour la
minimisation de l'interaction antenne-corps. Elteg été introduites dans les années 70 dans
le cadre de communicatioon$f-bodypour les forces de I'ordre [KINO1].

Les antennes patch et les PIFA possédent un plamadse qui permet de masquer I'effet du
corps. Dans [SALO1], l'auteur fait une comparaistnla puissance absorbée par le corps
lorsque le BAN est constitué de patchs ou de dfdllemontre ainsi que la puissance
absorbée peut étre 10 a 50 fois supérieure dazesldu dipble que dans le cas du patch. On
comprend alors I'intérét d’utiliser un plan de mag®ur que les champs électriques puissent
se développer entre celui-ci et I'élément rayonnant

Cependant, dans le cas du patch, le plan de magisgégasser d’au moins 20 mm les bords
du patch pour permettre un bon fonctionnement 8344 [SALO1]. Dans [ADEO1], le plan

de masse est a peine plus grand ce qui entraifahbla rendement de I'antenne a 868 MHz.
Si le patch est congu pour fonctionner sur le coitpsst possible d’obtenir des rendements
proches de 65 % [CONO1]. Dans [ALOO1], l'auteur pagie un rendement du patch en
espace libre de 87 % et de 75 % sur le corps, icestjpemarquable pour une antenne placée a
la surface du corps. Mais si I'on souhaite rédli@ecombrement du plan de masse, on peut
se tourner vers les patch& ou les PIFA.

D’autre part, lesvearable antennagFigure 3.2) ne possedent pas de plan de massdlesr
sont directement cousues sur les vétements a ltedds métallisés [MATO1]. Elles sont le
plus souvent concues pour la bande V/UHF, fréquepoar lesquelles le corps constitue un
support a pertes [ANDO1]. Dans [KAMO1] et [KAMOZ2Jauteur teste différentes antennes
(monopdle, patch, boucle) et montre que le monopéitdcal est plus efficace que tout autre
type d’antenne.

Dans notre étude, nous avons décidé qu’une hameximum d’antenne de 10 mm est
acceptable. Ceci nous permettra d’utiliser des éfsmrayonnants du typructure en F-
inversé monopdles-disque (ou antenne bouton) et évertuelt d’autres types d’antennes
comme les fentes ou les boucles dites magnétidNmss ne considérerons pas les antennes
patch du fait de 'encombrement lié au plan de mass

3.1.2 Interactions corps-antenne

L’influence du corps sur le fonctionnement de le&amie a fait I'objet de plusieurs travaux
depuis une quarantaine d'année.

Dans la premiere étude publiée sur le sujet en TJBERJ01], Krupka présente une étude
expérimentale sur I'effet du corps lorsqu’'un op@uattient a la main un petit transmetteur
fonctionnant entre 30 et 150 MHz. Il conclut questeps agit comme un élément absorbant,
réduisant la puissance rayonnée lorsque I'antesna proximité du corps. L’auteur suppose
gue le corps peut étre modélisé par une impédaqaeatente composée d’une résistance de
rayonnement, une résistance de perte et une réactipendant de la fréquence. Il montre
gue le corps peut posséder des résonances, conarantamne, et que la proximité des deux
donne éventuellement naissance a un couplageirantda modification de I'impédance, du
diagramme de rayonnement et un affaiblissementdu g
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Ainsi, Krupka démontre expérimentalement qu’auxskasfréquences, le corps agit comme
un directeur et que pour les fréquences plus éfevae-dela de 60 MHz), le corps se
comporte comme un réflecteur.

En 1972, une étude expérimentale sur 'impédanceodps humain montre que le corps se
comporte comme un cylindre diélectrique a pertds)A2].

Dans les années 70 apparaissent aux Etats-Urnisdeseéres antennes on-body spécialement
dédiées aux forces de I'ordre [KINO1], [KINO2].dlagit de boucles multi-spires fonctionnant
en VHF et placées sur I'épaule de I'opérateur. dn de masse est associé aux antennes avec
des dimensions minimales exigées afin d'éviter dégradation notable des performances de
'antenne.

Dans le premier traitement théorique de l'intex@acticorps-antenne limitée au domaine

V/UHF [ANDO1], le corps est traité comme un élémeayonnant, alimenté par couplage.

L’interaction des champs émis par I'antenne et aedrayonnés par le corps permettent de
calculer approximativement la modification de l'iégance et du diagramme de rayonnement.
Il est également montré que pour une fréquence5fle MHz, le corps passe du régime

directeur a réflecteur pour une hauteur de 1 nbh a5dR.

En 1980 est publiée une étude sur I'impédance dipdle dans et au-dessus du corps [KIO1].
King réutilise une théorie développée dans le egsamhtennes trés proches du sol, dans le sol,
I'eau ou les plasmas, afin de I'appliquer au cqKi82] et en particulier au cas d’un dipble a

3 GHz. Nous utiliserons les équations développéasl’puteur en les affinant avec les
approximations données par [CHEO1] afin d'étudies Wvariations d’'impédance et de
rendement d’un dipdle au-dessus du corps.

Apres les années 80, les études sont essentielidrag®es sur des simulations FDTD et plus
aucun modele analytique n’est développé.

3.2 Interactions entre le corps et les antennes : Résats préliminaires

Le corps étant un diélectrique a pertes interagisagec le champ proche de I'antenne, |l
entrainera trois effets principaux sur les car@tiques de I'antenne :

- Modification du diagramme de rayonnement
- Réduction du rendement par échauffement des tisslagiques
- Modification de I'impédance

Afin d’illustrer ces trois effets, on réalise desglations HFSS sur une antenne de type
structure en F-inversé complétement planaire nonitRée(Integrated Inverted F-Antenha
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Figure 3.3 : lIFA

Dans notre étude sur le rendement et I'impédaneatide, nous ne considérerons que des
parties trés localisées du corps et non le corps dan ensemble, seule la zone de champ
proche, soit une sphére de raydd, ayant une influence sur ces parametres. A Bi4,Gn a

un rayon de 6 cm. Les formes locales du corps se@mc : un plan (torse), un cylindre (le
tronc) ou une sphére (la téte). Cette forme loqaerra étre affectée des parametres
diélectriques souhaités en fonction de la natusetidsus. Le modéle pourra étre multi-couche
ou non.

-Modification du diagramme de rayonnement

Nous considérons ici une surface plane et uniforbee.Figure 3.4 montre comment la
distance au corps peut affecter le diagramme denregment d’'une IIFA. Pour une distance
de 1 mm (Figure 3.4.a), on a un gain maximum ddBi7au zénith (soit po=0°). De
plus, le rayonnement se fait majoritairement vergtérieur du corps.

dB{RealizedGain

. 1. 00E0e+B81
6. 6667e+000

3.3333e+000

-4, 7684e-B87
i -3, 3333e+000
-6. G667 e+AA0

-1, AAEEE+AA1

| -1.3333e+081
B 1 BBE7e+dEl
-2, AREEe+AA1

b

Figure 3.4 : Simulation de la modification du ragement d’une IIFA en fonction de la
distance au corps ; a. 1 mm, b. 10 mm, c. 25 madn @b espace libre

Sur les Figures 3.4.b et 3.4.c le gain augmentgrpssivement jusqu'a 5 dBi a 25 mm ou le
rayonnement se fait majoritairement autour du hémndis que lorsque I'antenne est en
espace libre (Figure 3.4.d), elle rayonne dansetoids directions du plan xOz. On conclut
gue cette antenne est plus adaptée a une comnianiofftbody que on-body. Le fait que le
gain passe de -7 dBi a 1mm a 5 dBi a 25 mm montieng part importante de la puissance
est perdue dans le corps.
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-Réduction du rendement

La diminution du gain observée pour les faiblesagises au corps traduit un faible rendement
de I'antenne puisque I'essentiel de la puissantalesorbé par les tissus biologiques et se
dissipe sous forme d’effet Joule.

80

70

60

50

40

30

rendement en %

20

10

distance au corps en mm
Figure 3.5 : Simulation du rendement d’'une lIFAdmssus du corps

On observe que si I'on fixe une distance maximumcaps de 10 mm, le rendement de
'antenne ne dépassera pas 50 %. Cependant, cdtter reste acceptable. Notons que si
'antenne est fixée a un vétement, son rendememgraaen fonction des mouvements de la
personne.

-Modification de I'impédance

De nombreux auteurs observent I'évolution du cogffit de réflexion en déterminant
notamment la plage de distances au corps ou I'matesst correctement adaptée. Les
variations d'impédance permettent cependant ueegrétation physique plus fine.

La Figure 3.6 montre une variation de réactanceortapte en fonction de la distance au
corps alors que la résistance semble beaucoup reeisble. La variation d'impédance est
tres différente suivant le type d’antenne, puistigrdépend de la distribution de son champ
proche donc de I'’échange énergétique entre I'astehke corps.
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ohms

distance au corps en mm
Figure 3.6 : Simulation de 'impédance d’une lIFd@essus du corps

Lors de la conception d’antenne dédiée au BAN,stl grimordial de tenir compte de la

distribution du champ proche de l'antenne. Le chgmnpche essentiellement réactif de
'antenne est confiné dans la zone ou I'énergied@riipar la structure antennaire vient
continuellement charger et décharger le milieu ambi On associe a cette zone une
impédance complexe, qui est suivant le type d’amersoit capacitive, soit inductive

[LANO1].

Figure 3.7 : Simulation du processus de chargédtatge d’'un monopdle court

La Figure 3.7 montre le processus de charge etédbatige d’'un monopdle court/18)
chargé par un disque et placé au-dessus du corpser@arque que le champ se concentre
principalement entre le disque capacitif et le mlarmasse.

Idéalement, le champ proche doit étre le plus oénfpossible autour de I'antenne sans
pénétrer dans les tissus afin d’éviter des pedegfiet Joule et une forte désadaptation.
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D’apres notre expérience, la conception de I'argettoit satisfaire deux regles essentielles :

- Confiner le champ proche le plus possible sur tetigs métalliques de I'antenne.

- Avoir un plan de masse qui puisse contenir au maxirte champ proche.
Il faut donc préférer a priori des antennes du tppéch, PIFA et monopdle a sommet
capacitif qui sont des antennes robustes et diefarltombrement.
Si les antennes utilisées ne peuvent pas concdatrechamp proche (dipdle non chargé ou
antenne IIFA), on doit alors définir deux zonespipales qui sont :

- la sphére-radian ou tadiansphere

- la zone de champ réactif.
La premiere zone, définie par Wheeler en 1947 [WHE®ur les petites antennes, est une

sphére dont le rayon est la distance pour laqlelidamp réactif est égal au champ rayonné
[WEEO02], soit :

=2 3.1

Si la distance au corps est inférieureyal'effet sur I'antenne sera élevé comme on peut le
constater pour le rendement sur la Figure 3.5 our p.4 GHz, on ay=20 mm.

i a\
Mie )Y

Figure 3.8 : Détachement des fronts d’'ondes d’'unapdle court : a. charge du monopdle, b.
détachement du front d’onde.

La deuxiéme zone, une sphere de rayh définit les limites de la zone réactive (Figure
3.8). Au-dela, I'énergie ne revient plus vers lemte et s’échappe sous forme d’ondes de
surface ou d’espace. Ainsi, au-dela de cette zbémergie est uniquement propagative et
n'intervient plus sur les caractéristigues de Bame. Donc, tous les éléments dissipatifs
présents dans un cercle de rayéd autour de I'antenne modifieront I'impédance @oht
chuter le rendement [TRAO1].
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Figure 3.9 : Détachement et propagation des fronts

Sur la Figure 3.8, la zone de champ réactif esti@eren noir. Elle s’étend au-dessus du plan
de masse a une hauteuridd2, comme indiqué sur la Figure 3.8.a, mais restdinée du fait

de l'effet capacitif du disque. Sur la Figure 3,8 observe clairement le détachement de
'onde. La vue transverse de la Figure 3.9 mongedeiment le détachement et la propagation
des ondes de surface le long du corps.

Onde d'espace
limite du champ réactif Onde d'espace

- T
- ]
-~ oy
g ~
Vs Al

7/ ~
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Onde de swmface s antenne \\ Onde de surface
peau &— o o \ — >

ITREASANENE

Figure 3.10 : Les mécanismes d'’interaction corfsfare

La Figure 3.10 résume les interactions corps-aeteAmsi, si la distance au corps est telle
que la zone de champ réactif pénéetre a lintériger celui-ci, on aura une diminution
progressive du rendement et 'impédance de I'artesubit d’'importantes modifications.

Suivant les épaisseurs de graisse, il peut égaleseearéer des ondes stationnaires entre la

peau et les muscles entrainant 'augmentation déidsipation thermique dans les tissus
adipeux [CHRO1].

92



Supposons le cas d'un dipdle horizontal sur la pdau champ électrique proche est

maximum aux extrémités ou s’accumulent les chajg@®01]. Si la couche de graisse est
faible, 'impédance de surface reste faible etdffsts thermiques se répartissent tout autour
du dipéle en formant une zone en forme d’ellipsa: €ontre, si la couche de graisse est
importante (au-dela d’'une dizaine de mm), l'impéaanle surface devient importante, le

champ proche reste concentré aux extrémités duedgides effets thermiques apparaissent
trés localisés juste en-dessous des extrémitéardernne [CHUOL].

L’'antenne réagira donc difféeremment en fonctionl'dpaisseur des tissus adipeux, c'est-a-
dire de son emplacement sur le corps. Pour une naéstence au corps, I'impédance et le
rendement pourront étre différents. Cependantjnoeinvénient est considérablement réduit
dans le cas des antennes ayant un plan de massetiaeit le confinement du champ proche.

En résumé, il faut retenir que tous les élémentsaen dans la zone de champ réactif
deviennent partie intégrante de I'antenne. Ainangle cas du BAN, il n’est pas possible de
dissocier corps et antenne.

3.3 Modélisation analytique de I'interaction corps-anteane dans le cas du dip6le
horizontal

3.3.1 Expressions analytigues de I'impédance de pertds Bimpédance totale du dipble
horizontal au-dessus du corps

La modélisation analytique de I'impédance d’'unesane au-dessus du corps ou d’'un milieu
diélectrique en général est réalisable pour unenaet canonique telle que le dipble placé
horizontalement au-dessus d’une interface diebpori

Dans le cas des dipdles infinitésimaux électricgtesagnétiques, de nombreuses études ont
été réalisées. On peut notamment citer les tradu}Vait [WAIO1] ou de Bhattacharyya
[BHAO1]. Dans notre cas, nous traiterons du dipé2[PROO01].

Pour cela, nous allons reprendre la méthode dépébopar King dans [KIO3] et appliquée
aux environnements biologiques [KI01]. L'impédarde pertes d’'un dip6le de rayonde
longueurly placé a une hautedr au-dessus de l'interface plane d’'un milieu nonfgiar
caractérisé par sa conductivigg et sa permittivité relatives,, est donné par [SCHO1],
[JORO1], [KIO3], [CHEO1]:

Z,=22, cothly,l,) (3.2)
ou

_ O |,_: 6
Vy= jyo\/1+6\/1 jQ+5r (3.3)
Z, :ﬁg\/ui 1-j-29 (3.4)
=¢d 277 Q Q+97,
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avec

o= '”(Z_hj (3.5)

r

In[1+| VFh] =5, +5 (3.6)

m

OU 1Y, = jVoE, [1-

(3.7)
WE €

0~r

On considere uniquement ici les pertes liées apiscen négligeant les pertes par effet de peau
dans le dipdle.

Pour démontrer la validité de I'expression_ggah soustrait a I'impédance totaledu dipole
au-dessus du milieu diélectriqgue I'impédangg: du dipble au-dessus d’un plan conducteur
parfait en admettant que I'impédance de perted@stée par [SCHO1]:

Zp :;_;pec (3'8)

La Figure 3.11 compare I'impédance de pertes egtda (3.8) en utilisartt et Z,ec Simulés et
celle calculée avec (3.2). Le dip6le fonctionne&@Hz, le diélectrique est donné parb0,
0=1.7 S/m).

160 I I I I
! ! N Rp simulé
1401 -\ -~ e G P Xp simulé |
! ! | — Rp théorique
e T . . Xp théorique | |
| | |
| | |

100
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20

0

-20
0

distance au corps en mm

Figure 3.11 : Impédance de pertes simulée (3.8)erique (3.2) d’'un dipble au-dessus d’'un
milieu diélectrique équivalent au corps a 2.4 GHz.

On peut constater une trés bonne concordance leastoeux courbes ce qui valide le modéle
analytique.

Par ailleurs, on peut obtenir une expression punéealytique de I'impédance d’un dipdle
au-dessus d'un milieu a pertes. En effet, d’'ap8&SH01], on peut déterminer I'impédance
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Zpec du dipble au-dessus d'un plan métallique a 'aldgJORO01] et [KRAO1] et en utilisant
(3.8):

z2=2_+Z (3.9)

& T %pec Ep

La Figure 3.12 compare la simulation numérique HE®Z avec I'expression (3.9). Ces
résultats sont similaires a ceux donnés par [CHRO1Es auteurs étudient I'impédance d’un
dipble au-dessus d’'un fantdme numérique.
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Figure 3.12 : Impédance simulée et impédance agad/td’un dipble au-dessus du corps a
2.4 GHz.

3.3.2 Influence des parameétres biologigues sur 'impédalwcpertes du dipble & 2.4 GHz

La Figure 3.13 montre I'effet de la permittivitdatve du corps sur 'impédance de pertes.
Lorsque la permittivité augmente, la distance dmmance au corpXp=0Q) diminue ainsi
que la résistance de pertes. Ceci est d0 au deeffide réflexion du diélectrique qui va en
augmentant avec la permittivité réduisant aingid@ption du diélectrique.
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Figure 3.13 : Impédance de perte calculée en fomcte la permittivité du corps
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La Figure 3.14 donne l'effet de la conductivitét @Het est faible car & 2.4 GHz, les tissus
biologiques se comportent essentiellement commelidésctriques.
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Figure 3.14 : Impédance de pertes calculée enifonde la conductivité équivalente du corps

Comme dans le chapittddodélisation Analytique des Canaux Statiques BAtgrdenistes,
l'influence des tissus adipeux est caractérisée paumilieu multicouche constitué par une
couche de peau de 1 mm, une couche de graisséleaebune couche de muscle infini,
(ANNEXE B).
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Figure 3.15 : Impédance théorique de pertes d’példia 5 mm du corps en fonction de
I'épaisseur de graisse

La Figure 3.15 donne 'impédance de pertes poutamgeur d’antenne de 5mm. On constate
gue les pertes augmentent avec |'épaisseur desgratsaatteignent un maximum autour de 12
mm. Ceci est d0 a la résonanceiéh de la graisse qui en ramenant une forte impéddac
surface fait brusquement croitre la résistanceedie et fait donc chuter le rendement.
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Ainsi, une antenne n'aura pas le méme rendemeasliesiest placée sur I'épaule (peu de
graisse) ou sur le ventre. De plus, son impédaadera inévitablement d’une personne a une
autre, il est donc nécessaire de développer unboaeétd’insensibilisation. Notons que le
dipble correspond a I'antenne la plus défavorabl# e BAN car son champ réactif n’est pas
confiné et pénétre abondamment dans les tissusgiijoies.

3.3.3 Calcul du rendement pour le dipble & 2.4 GHz

Pour un dip6le a la résonance, on a :
z,=27, thia,l,) (3.10)

Lorsque la distance au corps augmente et ppgrand, on peut montrer que le facteur
géométrique de pertes (3.6) se réduit a :

3 =0 (3.11)

1

Vo€ h

Dans ce cas, le termgly est faible, ce qui permet d’écrire (3.10) sougolane simplifiée
suivante :

(3.12)

R, =2Z,,a,, (3.13)

Et aprés un développement basé sur la théoriegless| on obtient :

1
R, = &I da)arctarE J (3.14)

2m VO\/Zh

L’expression (3.14) montre que la résistance ddeped’'un dipble augmente avec la
fréquence et avec sa longueur. Cette résistanceunpour une permittivité croissante des
tissus biologiques ainsi que pour une hauteur saoie.

On peut estimer la résistance de rayonnement a parta résistance d’'un dip6le au-dessus
d’un plan métallique parfait. On a alors pour h&d.llapproximation suivante [KRA01] :

R = eoﬁ(%‘j (3.15)
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On peut maintenant calculer le rendement, a pdet{3.14) et (3.15) soit:

R 1

R, 1+'ULId Ajzarcta
1207 2h

n (3.16)

1
Vo€

Cette expression permet de déduire une évolutiarmilement et/h® pour les distances trés
proches du corps et une variation f2anOn constate également que le rendement augmente
guand la permittivité des tissus est plus impogant
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Figure 3.16 : Rendement théorique et simulé d'wdldi au-dessus du corps a 2.4 GHz

La Figure 3.16 présente le calcul du rendement desd’'expression (3.16) ou l'on peut
constater une bonne correspondance avec la sioul&n s’apercoit également que pour une
distance au corps maximum de 10 mm, le rendemérttecbordre de 40 % ce qui est déja
acceptable. En revanche, pour une distance dipaedeux le rendement chute déja a moins
de 10 %.
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Figure 3.17 : Rendement d’'un dipble demi-onde @ction de la fréquence a 4 mm du corps
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La bonne correspondance entre simulation et théoggere d’utiliser (3.16) pour estimer le
rendement du dip6le demi-onde en fonction de lgueéce. La Figure 3.17 présente le
résultat théorique pour lequel on a fixé la hautBantenne a 4 mm.

On constate que le rendement évolue rapidementlavieéquence : quelques % a 2 GHz et
prés de 60 % a 8 GHz. Ceci s’explique par le fai ¢a zone de champ réactif se réduit
lorsque la fréequence augmente. Ainsi pour une mbBengeur, I'antenne est de moins en
moins affectée. Il sera donc préférable d'utilisee antenne dipble a 5.8 GHz plutét qu’'a 2.4
GHz, 'encombrement étant de plus divisé par 2.4.

3.4 Conception d’antennes dédiées au BAN a 2.4 GHz

Nous discutons a présent de la conception de gelgnotennes dédiées BAN en tentant de
guantifier leurs performances sur le corps.

3.4.1 Fentes résonnantes - Dipbles résonants

Nous comparons ici la fente demi-onde au dipOlesitpe étudié plus haut. Les antennes a
fente sont a priori intéressantes dans la conaepiés antennes BAN pour trois raisons :

- Elles sont completement planaires ce qui est urectaistique essentielle pour une
intégration dans les vétements (Figure 3.18).

- Ce sont des antennes dites magnétiques car ellgségoivalentes ain dipdle
magnétique[JOR01]. Ces antennes ont un champ proche quithéstriquement
dominé par le champ magnétique. Or, les tissugiglies n'ont pas de propriétés
magneétiques [KIVO1] ce qui ferait de l'antenne yperfaite candidate pour notre
application avec un rendement proche de 100 % eirapédance inchangée quelque
soit la distance au corps ou la dispersion deswetras des tissus.

- La polarisation de l'onde est verticale pour unatdetangente au corps ce qui

correspond a la polarisation du mode de surfaces&Mropageant le mieux le long du
corps.
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Figure 3.18 : Dipble demi-onde et prototype d'ueeté demi-onde intégrée sur un T-shirt

Cependant, si une fente peut-étre considérée cammantenne magnétique, elle est formée
par des conducteurs planaires de dimensions lismidéecirculeront des courants électriques.
Ces courants engendreront alors des champs élexdrigle champ réactif ne sera plus
purement magnétique, mais contiendra égalementam@osante électrique. La composante
électrique sera responsable des pertes dansdas @étde la désadaptation.

D’autre part, du moment que les antennes consiglénéesont pas trés petites devant la
longueur d’onde, elles perdent leur caractére penémmagnétique ou purement électrique.

La Figure 3.19 montre le champ électrique simultoaud’une fente et d’'un dipdle. On
constate ainsi que pour les deux antennes, le cléectrigue au voisinage est important.
Pour la fente, le champ électrique est faible axtxéaités car ce sont des points de faible
impédance. Par contre, de part et d’autre de I fenhdans la fente elle-méme le champ est
relativement important. Le comportement d’'une ferd®nnante n’est donc clairement pas
celui d'un dipble magnétique pur.

E Field[¥/m]

1. BEEE: +BE 2
9, 3750e+001
5. 7500e+001
5. 1250e+001
7. 5000 e +BE 1
6. 8750e+B01
6. 2500 e+BE1
5. B25Be+EE1
5. BEERe +EE1
Y4, 3750e+001
3. 7500e+0E1
- 3. 1258e+061
2. 5000 +68 1
1,8758e+B81
1, 25608 +BE81
6. 25008 e +BEE
B, BEEE e +EEE

Figure 3.19 : Champ électrique autour d’'une fehtun dipble dans le plan paralléle
a 5 mm du corps
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On montre sur la Figure 3.20 le rendement des dgues d’antennes qui confirme que la
fente résonnante n'a pas un meilleur rendement’ gutenne dipble.

On constate méme gque le rendement est Iégérenférieur pour la fente car dans le cas de
notre simulation la bande passante des antennedifégente. En effet, le dipble a un
diamétre de 1 mm, tandis que la fente a une lardgeut mm. D’aprés [KRAO1], ces deux
antennes seraient équivalentes en bande passamtengolargeur de fente de 2 mm.

Analysons maintenant le détachement des frontsdé®wlans le plan du corps (Figure 3.19).
Pour la fente, le champ se détache en se propadaasitdes directions perpendiculaires a la
fente. Ceci est normal car, comme dans I'espace, ltdest dans cette direction que se situe le
maximum de rayonnement de la composante verticatdhdmp électrique.

rendement en %

distance au corps en mm
Figure 3.20 : Comparaison du rendement d’'un dipbtune fente demi-onde

En revanche, pour le dipdle, le détachement ses&dn son axe alors qu’'on s’attendrait
plutbét a ce que les ondes partent dans la dire@@pendiculaire au dipble comme dans
l'espace libre. Cela résulte de la polarisationizwmtale du champ qui se propage
difficilement sur le corps. [NORO1] avait déja démré en 1936 qu’'un dipble proche d'un
milieu diélectrique pouvait exciter des ondes ddases polarisées verticalement le long de
son axe. La Figure 3.21 montre comment utiliseremement un dipble sur le corps afin de
maximiser le bilan de liaison si la propagatioriaeessentiellement par ondes de surface.
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Figure 3.21 : Utilisation correcte d’'un dip6le $eicorps

La Figure 3.22 montre I'évolution de la composarggicale du gain du dipéle en fonction de
la hauteur par rapport au corps. On observe unmari pour une distance comprise entre 5
et 10 mm. Ce maximum s’explique par le fait quest@ cette distance que l'impédance du
dipdle est la plus faible.

Ce phénomeéne a été exploité pour la réalisationtefemes BAN directives (voir annexe).
L'université de Birmingham a également développé antenne de type Yagi-Uda basée sur
la maximisation des ondes de surface [HALO2]. Catieenne présente un gain de 0 dBi,
équivalent a celui des antennes montrées en annexe.

Finalement, [l'utilisation de dipdles croisés eneEon pourrait permettre la réalisation
simple d’'une antenne a diversité pour deux raisons

- Une des antennes ne recevra que les ondes diffdaged’environnement, tandis que
l'autre recevra les ondes diffusées et I'onde dtasa.

- Le fait que les antennes soient croisées pourgaingttre une bonne isolation entre
elles.
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Figure 3.22 : Composante, G&mulée d’'un dipdle au-dessus du corps
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3.4.2 Petites antennes

Les petites antennes sont largement employéeslesm®mmunications mobiles, leur petite
taille permettant de les dissimuler a l'intériear ltbbjet communicant [CHO02]. D’autre part,
ces antennes ont une trés petite résistance damaymnt de valeur généralement proche de
la résistance équivalente de pertes. Ces antenmiedoac un faible rendement. Les pertes
apparaissent dans les conducteurs et les tisslogjigjoes.

Il existe différentes techniques pour maximiserréadement. On peut utiliser de larges
conducteurs, des charges capacitives au sommantiEmes, ou encore utiliser des structures
en L inversé, F inversé ou en M [KI04].

Une autre solution consiste a correctement plaestelnne sur son plan de masse afin
d’exciter des courants sur celui-ci qui maximisenrayonnement. Comme la structure de
support de I'antenne n’est généralement pas pagiteapport a la longueur d’onde celle-ci
peut devenir un bon élément rayonnant. L'antenwéedela source d’excitatioprimaire, de
telle sorte que la structure rayonnante est coiégtia la fois déantenne primaireet duplan

de masse

Pour comprendre ce phénomeéne, on se référera Rétaie desmodes caractéristiques
[NEWO02] également utilisée dans la conception degermes large bande. Dans les
expérimentations préliminaires, nous avions coasgae si I'antenne est placée sur un bord
du plan de masse, sa bande passante était acauwendiins 15 %. C’est donc dans ces
conditions que nous avons réalisé nos antennes &IRRA. Pour ce dernier type d’antennes
nous verrons que méme pour des dimensions trasgetiest possible d’atteindre des bandes
passantes de 1 GHz a 2.4 GHz si I'antenne exciteatement le plan de masse.

3.4.2.1 Antennes a structure en F-inversé ou IFA

L'IFA ou Inverted F Antennaa été introduite dans les années 60 comme antdane
transmission de télémesure et télécommande delesisail’époque, elle était connue sous le
nom detransmission line antennfKl04] ou TLA. Dans les années 80, elles est introduite
dans les téléphones mobiles.

Figure 3.23 : A gguhe IFA 1.8 GHz et a droite 5.8 GHz
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Les antennes a structure en F inversé sont desdedesl intéressantes au BAN pour deux
raisons :

- le faible encombrement en hauteur de ces antergr@sep leur implantation sur le
corps sans géne pour l'utilisateur (Figure 3.23).

- La polarisation de I'antenne étant majoritairemeeaiticale, celle-ci est tout a fait
adaptée au canal BAN.

Considérons la Figure 3.24 qui représente la stragiénérale d’'une telle antenne. A gauche,
'antenne présente un L inversé a la masse pemetéarapporter une réactance inductive a
'ensemble. A droite, le bras horizontal permetaeporter une réactance capacitive. Le tout
est alimenté par un monopdle.

Cette antenne présentera donc deux résonancegpplasc la premiére liée a I'ensemble L
inversé-bras horizontal qui conduira a une résamaacallele et la deuxieme qui correspond a
une résonance série liée au monopole.

d 1
N

L mverse Monopole  Chapeau capacitif

Figure 3.24 : Structure générale d’un systéme nagonde type F inversé

Afin de calculer les fréquences de résonance de aetenne, on peut introduire un modele
basé sur la théorie des lignes. Considérons damteline comme un assemblage de lignes,
soit Zcv I'impédance caractéristique des parties verticate&ch I'impédance caractéristique
des parties horizontales (Figure 3.25), (ANNEXE A).

Figure 3.25 : Modéle équivalent des antennes ewérsé
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On définithy la hauteur équivalente du L inversé. Cette haupenmet de normaliser le L
inversé a I'impédance caractéristigieh Soit :

h = 1 arctarEE/ tan khj - LoV h (3.17)
k Zch Zch

En supposant les lignes sans pertes, on impgoseh, puis on calculd pour qu'il y ait
résonance a la frequence choisie.

La résonance la plus basse est une résonanceefgralle se produit lorsque la longuéur
satisfait I'équation suivante :

Zch } (3.18)

-1 arctar[cotk(hI +d)-=""tankh
k Zcv

La résonance suivante est une résonance sérieseefjeoduit lorsque la longuelbisatisfait
I'équation suivante :

| = 1arctarﬁcotk(h, +d)+ Zeh cotkh} (3.19)
k Zcv

Lorsque la structure est réalisée en fils fins,cdavec des lignes de moyenne impédance, il
est possible d’obtenir une bonne adaptation potgdanance série. Les dimensions suivantes
doivent alors étre respectées afin d’avoir une badaptationh=1/10, d=4/20 etl =0.1%%

En revanche, la résonance paralléle, qui posseédepartie réelle de plusieurs milliers
d’ohms, se produit pour des fréquences plus baBses. utiliser 'antenne dans ce mode, il
faut modifier la structure et créer une PIFA.

Figure 3.26 : Evolution du plan de masse d’'une IFA
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Une étude a été menée quant a 'emplacement optidauta IFA sur le plan de masse. On
constate que la bande passante est accrue d’as @b lorsque I'antenne est placée sur un
c6té du plan de masse. Inversement, on peut rédtasgiquement le plan de masse tout en
conservant une bande passante similaire a celenobtlorsque I'antenne était au milieu du
plan de masse. La Figure 3.26 résume les diffésedtapes de I'étude ou I'on peut voir une
réduction par 8 de 'encombrement de I'antenne.

Notons que la IFA peut avoir une hauteur inférieard10, mais qu’alors une adaptation
d’'impédance par ligne micro-ruban sera indispemsdlds antennes des Figures 3.23 et 3.26
ont une alimentation par sonde nécessitant de Ipdeceplan de masse. Ce mode
d’alimentation n’est pas pratique pour l'utilisatiales antennes sur le corps. Ainsi, les
antennes que nous développerons par la suite aumeralimentation par ligne coplanaire ou
micro-ruban.

3.4.2.2 1IFA ou Integrated Inverted F Antenna

Si on souhaite une intégration aux vétements, il récessaire d’'avoir une structure
completement planaire. Nous avons donc opté pamtdhne IFA imprimée ou IIFA.
L’inconvénient majeur est la polarisation de I'ongléncipalement horizontale qui entraine
une propagation tres atténuée de I'onde de surface.

La Figure 3.27 présente le premier prototype réaigec I'antenne placée sur le bord gauche
du circuit imprimé afin d’obtenir la meilleur bangassante possible. Cette premiere antenne
possede une bande passante de 750 MHz du faiequiarn de masse est résonnant et accroit
la bande adaptée de I'antenne.

Figure 3.27 : Premier prototype d’antenne IIFA GHz

La surface totale de cette antenne estc85mm. Le souci de miniaturisation a conduit a la
réalisation d'autres IIFA (Figure 3.28). L’antenthe droite a une bande passante de 250 MHz
car celle-ci ne bénéficie plus d’'une résonanceldn ge masse. L'antenne du milieu possede
une bande passante de I'ordre de 1 GHz, tandisejleede gauche atteint 1.2 GHz de bande
passante. Celle-ci pourrait étre facilement intégténs un capteur ou une montre.
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Figure 3.28 : Les différentes IIFA réalisées.
Surfaces totales :281 mm, 1&46 mm, 1&37 mm

La Figure 3.29 permet de juger de I'efficacité aditation des ondes de surface sur le corps.
Celle-ci est relativement faible, I'antenne rayamnaers I'extérieur du corps. La IIFA
présente donc un intérét pour les distances déudssab0 cm, c’est-a-dire lorsque les ondes
diffusées sont prépondérantes, par exemple darespgéisations mettant en jeu les extrémités
du corps comme la téte et les jambes. Une des radeserait alors dans un bonnet ou un
bandeau de sportif, tandis que I'autre serait dangantalon ou méme une chaussure.

Figure 3.29 : Champ électrique autour et au-ded'sure IIFA a 5 mm du corps

Nous avons également réalisé des IIFA possédanbaledes passantes différentes puisque
nous verrons que les antennes ayant une grandee hassante présentent un meilleur
rendement.

Comme le dipéle ou la fente, cette antenne ne merfas son champ réactif. Ceci entraine un
faible rendement et une désadaptation de I'antenneme l'indique la mesure de coefficient
de réflexion en Figure 3.30 faite avec I'antenndadEigure 3.27. On présentera par la suite
différentes solutions qui permettront d’atténudteceariation de la bande d’adaptation.
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Figure 3.30 : § de la lIFA pour différentes distances au corps

3.4.2.3 PIFA ou Planar Inverted F Antenna

Cette antenne est du méme type que la IFA maidifome sur la premiere résonance de la
structure en F inversée. Il faut donc abaisserp@dance valant plusieurs milliers d'ohms a
50 ohms. Une solution consiste a charger I'extr@rdi la ligne horizontale ce qui peut se
faire en élargissant la ligne afin que la distridmitde champ électrique en bout permette un
rayonnement. Il suffit donc que la ligne horizoatdevienne un plateau, a la maniere d’'un
patch. On aura ainsi création d'ufemte rayonnant@quivalente qui suivant sa largaly et

sa hauteuh permettra d’adapter correctement I'antenne.

Figure 3.31 : Dimensionnement de la PIFA
La Figure 3.31 présente les variables utilisées douensionner I'antenneWp est la largeur
du plateau] sa longueur eh sa hauteur. La section en L inversée a une largéimune
hauteurh et une longueun+d, r est le rayon du monopdle.
Lorsque que I'on néglige la hauteur de I'antennguet I'on fait abstraction de l'interaction

entre la partie verticale du L inversé et du mot®pdn a alors la relation suivante qui donne
la condition de résonance, (ANNEXE A) :

h|+d+I+AI:% (3.20)
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ou4l est la longueur de débordement du champ électqglom peut estimer par :

(3.21)

L'influence des différents parametres de I'anteesierésumée ci-dessous :

- Une augmentation de entraine une augmentation de la partie réelléim@ddance,
une augmentation de la bande passante et une diomnde la fréquence de
résonance.

- Une augmentation dentraine une augmentation de la partie réellérdpddance et
une diminution de la fréequence de résonance.

- Une diminution dé entraine un élargissement de la bande passamignientation de
la fréquence de résonance et I'ajout d’une réaetamductive a I'impédance.

- Une augmentation dé/, entraine une diminution de la partie réelle daédance et
I'ajout d’une réactance inductive a celle-ci.

- Une augmentation d@/s entraine une diminution de la partie réelle depédance,
'ajout d’'une réactance inductive et 'augmentatida la fréquence de résonance.
Ainsi W; permet de régler la fréquence de résonance detinatsans modification de
son encombrement.

- Une augmentation de permet I'ajout d’'une réactance capacitive a l'icigréce de
'antenne. En pratique, on utilise un monopdle pdmt la largeur réglable permet
d’ajuster la réactance ajoutée.

Figure 3.32 : Premiers prototypes d’antennes PIFA

Comme pour I'lFA, on observe que lorsque I'anteesesituée sur un des bords du plan de
masse, sa bande passante est augmentée. De pisgvoms vérifié que la diminution dé
permet bien le réglage de la fréequence de résongigare 3.32). Par la suite, les PIFA
seront réalisées avec une alimentation par lignglanaire permettant une utilisation
confortable sur le corps (Figure 3.33).
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Figure 3. 33 Jeu de PIFA monte sur une celntucﬂ! ptve testé sur le corps

Il existe différentes techniques pour réduire l@mbrement d’'une PIFA. La premiere
consiste a diminuekVs. Ainsi pour que l'antenne continue de fonctionner ki méme
fréquence, il suffira de diminuer la longududu plateau. La deuxieme solution consiste a
charger inductivement le plateau par des fentes @umoins longues. Dans certains cas, ces
fentes peuvent également servir a la conceptidplidd multi-bandes (Figure 3.34).

Figure 3.34 : PIFA a fentes

La PIFA possede sur la IIFA lavantage d’étre qomesit insensible au corps. La
désadaptation est trés faible et la variation dguence est inférieure a 4 % lorsque I'antenne
est sur le corps. Dans le cas de la lIFA, la viamamesurée était de 40 % (Figure 3.30). Le
rendement de cette antenne est aussi assez satisfpuisqu’il est au minimum de 40 %.
Toutes ses caractéristiques en font une antennect®mpour le BAN. La Figure 3.35, montre
le détachement des fronts d’ondes ou l'on peut tatgrs une concentration de I'énergie
rayonnée vers l'avant de I'antenne. On peut compeetie Figure avec la Figure 3.29 et
constater que la PIFA est bien plus efficace qudHA en terme d’excitation d’ondes de
surface.
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Figure 3.35 : Champ proche de la PIFA & 5 mm dp<set détachement des fronts d’ondes

D’autre part, le champ proche est plus intense art b’antenne du c6té droit que du coté
gauche.

Cette antenne peut étre intégrée dans un captearpait difficilement intégrable dans un
vétement sauf éventuellement dans des vétements épla qu’'un blouson ou une
combinaison.

3.4.2.4 CWPA ou Coplanar Wire Patch Antenna

Développée par I'Université de Limoges [JECO1]teeantenne est comme pour la IIFA
complétement planaire et de dimensions réduitds. fitbduit également une polarisation
horizontale sur le corps. Son comportement radsatid donc trés similaire a celui de la IIFA.

Figure 3.36 : CWPA pour la bande 2.4 GHz
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La Figure 3.36 montre que la structure est coresifpar une fente carrée de petit périmétre
par rapport & formant une capacité distribuée. Celle-ci eséechu plan de masse (en bas a
droite) par un court-circuit. Finalement la fens¢ excitée par une ligne coplanaire.
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Figure 3.37 : Comparaison du désaccord de la CWPRI& & PIFA sur le bras [ALVO01]

On constate que le principe de fonctionnementdesttique a celui d’'une PIFA. En effet, la
fente correspond au plateau, le court-circuit anversé et la ligne coplanaire au monopdle.
Les régles de conception de la PIFA sont donc p@sables a la CWPA. Cependant, si la
PIFA est assez peu sensible au corps, ce n'edegas de la CWPA car la fente capacitive
rayonne vers le corps. Il se produit donc un désddenportant (Figure 3.37) et le rendement
de I'antenne reste faible.

Figure 3.38 : Champ proche de la CWPA a 5 mm dpscet détachement des fronts d’ondes

La Figure 3.38 présente la configuration du chalagtéque tout autour de I'antenne placée a
5 mm du corps. On remarque que I'excitation ded®ule surface est faible, comparable a
celle de la IIFA. Par contre, 'antenne rayonnesuvxtérieur et les liaisons entre capteurs ne
pourront se faire que par ondes diffusées dansit@mement.
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3.4.2.5 Monopble court

Le monopdle vertical quart-d’onde est I'antenneald@our le BAN. La polarisation autorise
une bonne excitation de I'onde de surface TM gblém de masse doit conduire a un bon
rendement d’antenne.

b

Figure 3.39 : Monopdle raccourci par disque cagacit

Cependant, une telle antenne qui ferait 30 mm dg é02.4 GHz est encore trop grande pour
les applications BAN. Il est donc primordial de ué&d sa taille ce qui peut étre réalisé en
chargeant capacitivement le sommet de I'antennefiety nous savons d’apres la théorie des
lignes qu’une capacité est équivalente a un trordmrigne. Ainsi le disque capacitif au
sommet du monopdle permet d’augmenter de maniétiedisa longueur jusqu’a ce que
celle-ci atteigne/4. La Figure 3.39 montre une telle antenne avechauteur de 5 mm, un
rayon de disque de 8.5 mm et un plan de massex8930m.

On peut déterminer le rayopdu disque capacitif qui posséde sa propre cap@git@ais qui
se comporte également comme une capacité@avec le plan de masse.

On a:C, =8¢,r, (3.22)
2

Et:C, = 5077;]— (3.23)

m

Ces deux capacités sont en parallele (Figure 3@0)peut déterminer la longueur fictile
apportée par le disque avec:

l, = %arctalﬁZC\,(CD +C, )] (3.24)
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ouZcvest 'impédance caractéristigue du monopodle,:séiv = 60In(h—mj (3.25)
r

Pour que I'antenne puisse résonner a la frequeaseée, la longueuly doit satisfaire la
condition suivante :

A
o +h, =% (3.26)

Pour calculer le rayonydu disque, on procéde de la maniére suivante.idd’de (3.26), on
calcule la longueul, nécessaire pour avoir la résonance. Puis on calautapacité totale
nécessaire par :

C, =C, +C, =

tankl 3.27
Zo\w b (3.27)

d’ou on tire la seule racine physiquement possiblenée par :

r, = Mh_m (3.28)
2 ETT
OU : A =64e,” +4e, hicT (3.29)

m

En appliquant cette méthode, on trouve que pouthanéur de 5 mm le disque doit avoir un
rayon de 8.5 mm. Ceci est confirmé en simulation.

Cp

S CP

= T

Figure 3.40 : Représentation équivalente des csadtu disque
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La résistance de rayonnement peut-étre calculétapatation suivante en supposant que le
courant reste constant tout le long du monopoleaviaible hauteur :

R = 160#(%“) (3.30)

Cette valeur est tres faible, généralement infégi@ub ohms.

Notons que cette antenne est de type magnétigubsdue capacitif tres proche du plan de
masse formant une fente rayonnante annulaire. Aupet on pourra consulter les deux
références suivantes [SCHO01] et [PISO1].

dB{DirTotal)
2, 9PAR e +A6a
7. 5A0A:-AA1
™ -5, BEaEE-AA1
-1, 7588&+200
-3, 0EEEe+E6E
-4, 2500 e+a00
-5, 5888 & +506
| -6, 75@R+AAA
-5, BERRE+H00
-9, 2588 e +E506
|—1.BSBBE+BBi
-1, 175@e+8B1
-1, 3808 +881
-1, 425@E+801
-1, 55aAE+801
-1, 675@e+a01
-1, 5EEEe+A@1

Figure 3.41 : Directivité d’'un monopdle court chappar disque capacitif en espace libre

Du fait du plan de masse relativement réduit etaffets de bord du disque, la fréquence de
résonance est sensible a la présence du corpstehfan résonne légerement plus bas en
fréquence lorsque la distance au corps diminuadéwaation maximum est de -4.5 %, ce qui
est du méme ordre de grandeur que pour la PIFAer@imt, la bande passante du monopdle
étant plus faible, le désaccord se fait plus rapil®. Une technique pour gagner en bande
passante consisterait a utiliser un circuit d’adtégb large bande. Mais dans ce cas le plan de
masse devrait étre plus grand.

Il faut donc concevoir I'antenne, et réajuster desensions, une fois placée sur le corps. Le

champ électrique autour de cette antenne est péegans les Figures 3.7, 3.8 et 3.9, son
diagramme de rayonnement est donné sur la Figdie 3.
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3.4.2.6 Fente annulaire avec plan de masse

La fente annulaire (Figure 3.42) possede les méaexctéristigues de rayonnement que le
monopole vertical avec les qualités requises po&AN :

- Elle est planaire et petite.

- Sa polarisation est exclusivement verticale, commaonopdle.
Cependant, son impédance est tres faible doncatklia adapter [PIS01]. La fente se
comportant comme une capacité, il suffirait de dairtcircuiter pour apporter une partie

inductive et ainsi la faire résonner. Une alimeatatconvenable devrait alors permettre
d’obtenir un point a 50 ohms.

Figure 3.42 : Allure d’'une fente annulaire
Cette antenne est également intéressante pousenédg la diversité en rayonnement car elle
possede des caractéristiques de rayonnement gendémt de son rayon [PISO1]. Ainsi par
'intermédiaire d'une série de fentes concentriquiesserait possible d'obtenir différents
diagrammes de rayonnement donc de la diversit@yagmnement.

Par manque de temps, cette antenne n’a cependaétépeealisée.

3.4.2.7 Boucle magnétique

Cette antenne est a priori intéressante pour seprigrés magnétiques mais elle est
difficilement réalisable, sa miniaturisation nédtesg une tres grande précision dans sa
fabrication.
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Figure 3.43 : Boucle magnétique 2.4 GHz

D’autre part, on a constaté qu’elle est tres sémsib corps, certainement du fait du champ
électrique intense dans la capacité d'accord. Urednconvénient de cette antenne est sa
faible bande passante, inférieure a 10 MHz a 2.4.GHlimentation de la boucle rayonnante
se fait par couplage magnétique via une deuxiemeléd@Figure 3.43).

¥

e

Figure 3.44 : Prototype de boucle magnétique désideé

La boucle magnétique de la Figure 3.44 est un pno¢osimulé constitué d’'un plan de masse
de 110 mm. La boucle est perpendiculaire au corps peumnettre une excitation correcte

du mode par ondes de surface. Finalement, le ctéegirique des parties capacitives de
I'antenne se développera uniquement entre la batdéeplan de masse.

3.4.3 Autres solutions

Des études complémentaires seraient nécessairesapalyser des antennes présentant un
bon confinement du champ réactif. On peut citer DESA ou les IFA-DRA [CHO1] qui
minimisent la longueur du brin horizontal. Les IF#actales (Figure 3.45) ou les
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arrangements particuliers de monopodles permettanaacroissement de la résistance de

rayonnement [LANO1].
9

Pt 1
LLI1 17— §
I_I'I_I

!

Figure 3.45 : IFA fractale

En conclusion, nous avons constaté que les antgméssentées sont plus ou moins sensibles
au corps. Il est donc essentiel de pouvoir canaetécette influence en mettant en place une
technique appropriée d’estimation du rendementasfeennes. On tentera dans la suite de
minimiser cette influence en agissant sur la togieloles antennes ou en apportant un élément
a celle-ci.

3.5 Estimation du rendement des antennes sur le corps

Connaitre le rendement d’'une antenne lorsque cedist a proximité du corps est une donnée
importante pour l'estimation du bilan de liaisone @ritere permet de comparer les
performances de différentes antennes en termesrgiénabsorbée par les tissus biologiques.

-'FH—F'_F
- T .~ WHEELER
cap
. TEST
I,r ANTENNA
JI e
l 1
L—Z \GRDUHD
in

PLANE
Figure 3.46 : Principe de W&Wheeler CagPOZ01]

Notre estimation expérimentale du rendement eséebasir laméthode de Wheelevu
Wheeler Cap MethofWHEO3] et [JOHO1]. Cette méthode consiste a enéerl’antenne
dans une sphére métallique [WHEO3] de raygr{Figure 3.46). Une sphére suffisamment
grande permet de ne pas perturber la zone de chéactif et d’annuler la résistance de
rayonnement. Ainsi, la partie réelle de I'nmpédamsesurée correspond uniquement a la
résistance de pertes et permet de remonter aumemdele I'antenne.
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Cependant, dans le cas du BAN, c’est le systemeseamtenne qu'il faudrait enfermer dans
la Wheeler CapOr, le champ réactif s’étend jusqu’a une demglezgur d’'onde et le milieu
dissipatif, le corps, est présent dans toute eette. En toute rigueur, la cavité formée par la
boite doit donc voir sa partie inférieure chargaelp fantdme et ne doit pas étre fermée. On
peut cependant espérer que le champ dans le fargéraefortement atténué comme dans
[HALO1] ou une portion de fantdme est insérée dames boite métallique entierement fermée
(Figure 3.47). Cette méthode expérimentale a mouatré bonne concordance avec les
rendements estimés en simulation.

Wheeler-Cap
Antenna

A

Ground

Phantom

Coaxial
Cable
Figure 3.47 : Utilisation de la Wheeler Cap poumlasure du rendement sur le corps
[HALO1]

Une autre méthode utilisant une mesure en changverlrérante est couramment employée
dans la conception des antennes pour les télépl@bis La Figure 3.48 montre une antenne
lIFA sous test avec le fantdme d’'une main danshiantbre réverbérante. Cette méthode
nécessite la calibration de la chambre et la pegsesle fantbmes. La méthode par Wheeler
Cap, plus simple, nécessite également la fabrication fantéme, ce qui peut alors aboutir a
des imprécisions.

Une étude [SAO01] montre que le rendement mesuahambre anéchoide et celui mesuré par
Wheeler Cap sur fantdme donne des résultats éguigalCependant, le nombre trés restreint
de publications sur cette utilisation particulideslaWheeler Came permet pas de conclure
guant a sa validite.

Comme observé dans notre étude menée sur le difiddpact des tissus adipeux peut

s’avérer important (Figure 3.15). Notons que céestnpas pris en compte dans les fantbmes
utilisés puisqu’ils sont remplis d’un liquide lecomnférant des propriétés homogenes.
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Figure 3.48 : Fantdme d’'une main avec une antefe |

Nous proposons ici une technique permettant derrdiéter le rendement pour des
rendements moyens ou faibles en utilisant la métltdcoefficient de qualité [NEWO01] et en
'adaptant au cas du BAN. On propose la formuleante :

n :% (3.31)

Q pec

ou Qompsest le coefficient de qualité de I'antenne pour distance h au corps (le corps
présentant des pertes) gl£&st le coefficient de qualité pour une méme distanau-dessus
d’'un plan parfaitement conducteur (donc sans persir que (3.31) soit applicable, on fait
I’hypothese que la distribution d’énergie rayoneéeidentique pour les 2 cas (PEC et corps).
Les coefficients de qualité peuvent étre déduitme’mesure ou d’une simulation.

On détermine le coefficient de qualité par le badd’'impédance [YAGO01] ce qui donne une
tres bonne précision § est proche ou supérieur a 4, soit :

[X(w)

Qlw)= L)\/ R'Z(w)+{><'(w)+—}2 (3.32)

 2R(w w

Nous allons appliquer cette méthode au calcul sdement pour le dipdle, la IIFA et la

PIFA. A partir de simulation HFSS, nous calculong.@e I'antenne au-dessus d’'un plan
parfaitement conducteur et le.f)s au-dessus du corps. Le rendement est ensuitewobten

appliquant (3.31).

-Estimation du rendement d’un dipdle :

La Figure 3.49 montre I'estimation du rendementpemtillés, d’'un dipble au-dessus d’un
corps humain en utilisant I'expression (3.31), ¢eefficients de qualité étant calculés par
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(3.32). A titre de comparaison, on montre en phtn le rendement calculé par le simulateur
HFSS.

120 \ \ \ \ \ \ \
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Figure 3.49 : Estimation du rendement d’'un dip@elp méthode du coefficient de qualité

Il apparait que notre méthode donne de bons résyltsqu’a une distance de 20 mm. Au-

dela, le rendement estimé diverge et dépasse (%1 Ceci pourrait étre di a un changement
de mode dans le rayonnement de I'antenne entréel@s configurations (corps ou PEC) qui

ferait que (3.31) n’est plus applicable.

-Estimation du rendement d’une IIFA :

L’estimation montre des résultats concordant awaex dournis par HFSS. Cependant, on
constate comme pour le dipble que l'erreur augmenbgressivement avec la distance au
corps. L'erreur ne dépasse pas les 12 % sauf popoint (Figure 3.50).
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Figure 3.50 : Estimation du rendement d’'une IIFAlpaméthode du coefficient de qualité

-Estimation du rendement d’'une PIFA :
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Figure 3.51 : Estimation du rendement d’'une PIFAlpanéthode du coefficient de qualité

On note que pour ces trois types d’antennes, kergiénce entre notre méthode et les résultats
HFSS apparait autour de 15-20 mm de distance gs.cArcette distance le rendement des
antennes est voisin de 60-70 %. Il s'avere donc pue des rendements supérieurs a ces
valeurs, la méthode du coefficient de qualité davienprécise au point de donner des

rendements supérieurs a 100 %. Cependant, lechstacorps-antenne n’excédant pas 15
mm dans la plupart des applications, on peut pemsercette méthode de détermination de
rendement s’applique bien aux antennes BAN.

3.6 Techniques d’insensibilisation au corps

Comme vu précedemment, 'antenne est fortementané lorsqu’elle est située a proximité
du corps pour des distances inférieures a 20 mast-a-dire lorsque le corps est déja dans la
sphére-radian.

Pour des distances supérieures,a il semblerait que toutes les antennes testéad aie
sensiblement le méme rendement, soit entre 70 &&.80'est donc lorsque 'antenne se situe
dans la zone de la sphere-radian que l'interaasinia plus forte et qu’il est nécessaire de
développer des techniques d’insensibilisation.

Par insensibilisation, on entend réduction du caglcorps-antenne entrainant ainsi une
augmentation du rendement, une moindre dépendancéssus adipeux et éventuellement
un rayonnement accru. Deux techniques seront adsis la diminution du coefficient de
gualité et I'introduction de couches de ferrite@bsantes.
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3.6.1 Diminution du coefficient de qualité

Dans le cas ou les antennes sont completementnu@stedans des tissus biologiques, la
formule suivante tirée de [NEWO1] :

1
N=Naww—7

(3.33)
1+$

tissus

indigue que I'antenne doit avoir un coefficientglelité Qn;de I'ordre de grandeur ou méme
plus faible que celui des tissus pour avoir un eemeht acceptable. Les tissus biologiques ont
un faible coefficient de qualité;Qus de I'ordre de 4. Cette expression suppose quiskss
biologiques baignent dans le champ réactif touteerte qui, dans le cas des antennes a
champ réactif non confiné comme le dipble ou l@]IFeste une bonne approximation.
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distance au corps en mm

Figure 3.52 : Comparaison du rendement d’'un dipbtie différentes IIFA

Afin de contrdler la validité de (3.33), le rendemhsimulé sur HFSS de trois antennes IIFA
ayant des bandes passantes de 250, 750 MHz et leGHdonné sur la Figure 3.52 en
fonction de la distance au corps et comparé aueraadt du dipble. On constate que les
rendements tendent sensiblement vers la méme \@abeurdes distances au corps supérieures
a 20 mm, le dipble ayant méme un rendement |égéresapéerieur.

En revanche, pour les faibles distances, on vaitéfét d’avoir une antenne ayant un
coefficient de qualité faible. Ainsi pour une dista de 5 mm, la IIFA de bande passante 250
MHz a un rendement de 27 %, alors que la IIFA daegplus grande bande passante (lIFA
UWB 1000MHz) a un rendement de 40 % et ce pour mcombrement pratiquement
identique.

Les antennes ayant une bande passante de 250 BtHAS0nt un comportement similaire. A
5 mm, le dipble a un rendement de 13 % tandis qle de la IIFA UWB est de 40 %.
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Voyons maintenant I'effet des tissus adipeux sureledement et I'impédance de la IIFA
UWB. On considere un modele de corps a trois caicbenposé d’'une couche de peau de 1
mm, une couche de graisse d’épaisseur variabl@metcauche de muscle supposée infinie.
L’antenne est placée a 5 mm du corps. La Figurd Bibntre I'évolution du rendement de
I'antenne en fonction de I'épaisseur des tissugeatk.
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Figure 3.53 : Rendement de la IIFA UWB a 5 mm dgsan fonction de I'épaisseur des

tissus adipeux

En augmentant I'épaisseur des tissus adipeux, @ wn régime d’ondes stationnaires avec
une résonance quart-d’onde de ces tissus pourpaisséur de 12 mm a 2.4 GHz. Dans ces
conditions, le champ électrique est minimum dansuliscle, mais maximum au niveau de la
peau. Le champ électrique se développe donc dgrealaqui est un milieu ou les pertes sont
plus importantes que dans la graisse. On obsees@ Ume chute du rendement pour des
épaisseurs de graisse voisines de 12 mm a 2.4 GHz.
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Figure 3.54 : Variation de I'impédance de la IIFAMB en fonction de I'épaisseur des tissus
adipeux
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On vient donc de montrer que suivant les persoonebendroit du corps ou lI'antenne est
placée, celle-ci verra son rendement varier.

Voyons maintenant si 'impédance de I'antenne #stgte par les tissus adipeux. La Figure
3.54 montre que l'effet de la graisse est faiblguat I'antenne semble étre adaptée quelque
soient les circonstances contrairement au caspiiled{Figure 3.15).
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Figure 3.55 : Variation d'impédance selon la diseaau corps pour deux dipdles difféerents

Dans le cas des antennes a faible confinementaughéactif, comme ldabric antennasil
sera donc intéressant d'intégrer des antennes lzagde afin de stabiliser 'impédance et
d’augmenter au maximum le rendement de I'antentamnélioration du rendement aura deux
conséguences majeures : un bilan de liaison atenueediminution du DAS.
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Figure 3.56 : Impédance des deux dipdles a 5 moodhs en fonction de I'épaisseur des
tissus adipeux
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Dans le cas du dipdle, il suffit d’agrandir la lauy des brins ou d’augmenter leur rayon pour
diminuer le coefficient de qualité. Nous comparados le comportement d'un dipdle
cylindrique fin (0.5 mm de rayon et 56 mm de loagyl’'un dipéle plat (20 mm de large et 52
mm de long) résonnant tous les deux a 2.4 GHz.

On montre sur la Figure 3.55 la variation d'impédardes deux dipbles en fonction de
I'éloignement au corps. On constate que le dipdé poit son impédance varier moins
brutalement. De plus, ce dernier possede une aasistbien plus faible (4Q au lieu de 110
Q) a proximité du corps. Finalement, la Figure 3ridique que la diminution du facteur de
gualité permet de diminuer la sensibilité a laation de I'épaisseur des tissus adipeux.

Nous concluons de cette étude sur la IIFA et I®ldigue la réduction de la sensibilité au
corps peut étre obtenue en diminuant le facteuquadité de I'antenne. Par extension, dans le
cas d’une fente, il faudra agrandir le plan de matdiminuer la largeur de la fente. Dans le
cas de la CWPA, il faudra réduire la largeur diefde capacitive.

3.6.2 Intégration d’'une feuille de polymére chardé ferrite

Nous avons également étudié une autre techniqueetfisibilisation utilisée en téléphonie
mobile [KITO1]. Il s’agit d’appliquer sur les antees un polymeére chargé de ferrite qui
confine le champ réactif et réduit son intensitésdees tissus biologiques. Cette technique a
pour conséquence de réduire le SAR [AUGO1] et desidérablement diminuer I'influence
du corps [ALVO1].

Il est cependant nécessaire de redimensionneefiapet(Figure 3.57), car le matériau affecte
considérablement la fréquence de résonance deliiaat

Figure 3.57 : CWPA avec un polymere ferrite gris

Les polymeéres chargés dont nous disposions avh@micoup de pertes ce qui réduisait de
fagon conséquente le rendement de I'antenne oletlerespace libre. Cependant, nous avons
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constaté que celui-ci était de I'ordre de granddaircelui de I'antenne sur la peau, sans le
polymere.

20

CWPA without ferrite
— CWPA with ferrite

10 . .............. . .............. .............. . .............. ............ o

Relative frequency shift in %

.40 i i i i i i i
2 3 4 5 6 7 8 9 10
Antenna distance from arm in mm

Figure 3.58 : Stabilisation de la fréquence demésoe d’'une CWPA par I'utilisation d’'un
polymére ferrite

Ainsi, cette technique, si elle ne permet pas up#élenre efficacité de I'antenne, stabilise en
revanche la fréquence de résonance quelque sh#ténce au corps (Figure 3.58). Des essais
restent a effectuer avec des polyméres ayant ullemreiendement et une perméabilité plus
importante.

3.7 Mesure de la transmission entre antennes sur fantéen

Certaines antennes, de part leurs caractéristigeesayonnement, seront plus a méme
d’exciter une onde se propageant le long du c@aitres rayonneront majoritairement vers
I'extérieur du corps, la liaison entre capteursndBAN se faisant alors principalement par
réflexion sur lI'environnement extérieur. Cette éuexpérimentale permet d’évaluer la
capacité des antennes développées a exciter des dadurface sur le corps.

3.7.1 Mesure du coefficient de transmission entre detgrares identiques

La mesure du & s’effectue dans un premier temps en utilisant ein de deux antennes
identiques. L’appareil de mesure est un VNA de #p#ent, le filtre Fl & une bande passante
de 100 Hz, la bande analysée s’étend de 2 a 3 GHz.

Les mesures sont faites en régime statique suantdrhe placé dans une chambre anéchoide.

On quantifiera donc uniquement la capacité deshaetea exciter des ondes de surface mais
pas leurs performances en régime dynamique, eaumliloor etoutdoor.
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Une des antennes est fixée a la ceinture du fantanais que l'autre est placée en différents
points du torse, comme indiqué en Figure 3.59. €pene 5 points avec des distances entre
antennes qui sont de 30 cm, 32 cm, 35 cm, 38 et ein.

Figure 3.59 : Fantbme avec repéres pour la mesubdah de liaison statique entre antennes

On donne ci-dessous le coefficient de transmisgmn les pertes de liaison) pour les
différents types d’antennes.

-Dipdle horizontal sur le corps

Le dip6le possede un maximum pour la polarisatiormale au corps le long de son axe
tandis que c’est orthogonalement a son axe quis@de un maximum pour la polarisation
tangente. On peut donc a priori orienter les dgpdlans deux configurations différentes,
paralléles ou colinéaires (Figure 3.60). On obsee le positionnement colinéaire permet
une meilleure excitation des ondes de surface.
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Configuration Configmation

colinéaire paralléle
-6l 1)
& colinear
* paralel
-65)
[an]
kel
£
£
©
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-70)
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%0 31 32 33 34 35 36 37 38 39 40

Distance in cm

Figure 3.60 : Positionnement des antennes suntérfee et bilan de liaison du dipdle a
2.4 GHz pour les 5 points de référence

-Monopdle court vertical
De part sa polarisation verticale cette antennenéatiexcellents résultats avec des niveaux

de transmission supérieurs aux autres antennege@motamment comparer les Figures 3.60
et 3.61 et noter qu’il existe une différence dedBGentre les deux antennes.
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Figure 3.61 : Bilan de liaison du monopéle a 2.4zQidur les 5 points de référence
Ceci montre donc l'intérét des monopoéles dans kemn ceuvre des systémes BAN d’autant
gu’on peut les raccourcir a des dimensions acckystab
-CWPA .

L’antenne CWPA semble donner de meilleurs résultaisgiue les alimentations sont placées
de facon colinéaire (antennes céte a cote).

Confignration Confignration
cote 21 cote face aface
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Figure 3.62 : Positionnement des antennes suntérfee et bilan de liaison de la CWPA a
2.4 GHz pour les 5 points de référence

Ceci rejoint ce que I'on a pu observer en Figui@B3u les ondes de surface paraissent
légérement plus intenses sur un c6té. L'antenne £We&nne un bilan de transmission
équivalent a celui du dipdle (Figures 3.60 et 3.62)

-CWPA ferrite :

On utilise la CWPA chargée par un polymeére ferfiiggure 3.57). Méme constatation que

pour I'antenne sans ferrite. On note égalementatigmuation due a I'insertion du polymere
allant de 10 a presque 20 dB.
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Figure 3.63 : Bilan de liaison de la CWPA avecifera 2.4 GHz pour les 5 points de
référence
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- grande |IFA (B=750 MHz)

On teste sur le fantdme l'antenne de la Figure.E270bservant la Figure 3.64, il est difficile
de conclure sur la meilleure configuration de FAllqui n’excite pas d’'ondes de surface et est
plus adaptée a des circuits longs comme téte-medliptermédiaire des ondes diffusées en
milieu indoor.

Configuration Configuration
cote i cote face aface
58 T
> colinear
* paralel

-60

-62
Joe}
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£
3 64
(=2}
=
©
a N

e A

&
'US
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0 31 32 33 34 35 36 37 38 39 40

Distance in cm

Figure 3.64 : Positionnement des antennes suntérfee et bilan de liaison de la grande IIFA
a 2.4 GHz pour les 5 points de référence
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- petite IIFA (B=1100 MHz)

On teste ici sur le fantdme la petite antenne deéidare 3.28, a gauche. Dans ce cas, c'est la
configuration colinéaire (Figure 3.65) comme paudipdle, qui semble donner les meilleurs
résultats. On constate que le bilan de liaisoncesstant a +/- 1 dB pour la configuration
colinéaire.
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Figure 3.65 : Bilan de liaison de la petite IIFR.& GHz pour les 5 points de référence

-PIFA :

Comme le monopdle vertical, la PIFA présente deshumeaux de transmission, mais avec
une atténuation d’environ 10 dB par rapport au npoie (Figure 3.66).
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Figure 3.66 : Bilan de liaison de la PIFA a 2.4 QGddar les 5 points de référence

-Classement des antennes :
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Pour chaque antenne, on calcule une moyenne soefécient de transmission mesuré pour
les cing points, ce qui permet d’évaluer I'anterme la configuration d’antenne la plus
adaptée pour une liaison par ondes de surfaceékealiats sont rassemblés dans la Table 3.1.

Antenne et S moyen
configuration
Monopole court -34.2 dB
PIFA -45.4 dB
CWPA (cote a cbte) -62.5 dB
Dipéle colinéaire -65.4 dB
IIFA grande paralléle -66.4 dB
[IFA petite colinéaire -67.5 dB
IIFA grande colinéaire -67.7 dB
Dipdle parallele -69.2 dB
lIFA petite parallele -71.5dB
CWPA (face a face) -74.6 dB
CWPA ferrite (c a c) -78 dB
CWPA ferrite (f a f) -85.2 dB

Table 3.1 : Classification des antennes congueslj@xeitation des ondes de surface sur
le corps

Nous pouvons constater que le monopdle verticagmt® le meilleur bilan de liaison. Vient
ensuite la PIFA qui permet également une excitatmmecte du mode par onde de surface.
Lorsque les CWPA sont placées cote a cote le bigaliaison moyen est accru de 12 dB par
rapport a la configuration face a face ce qui digxe en partie par la configuration des
champs autour de cette antenne (Figure 3.38). tensignt le dip6le en configuration
colinéaire qui donne des résultats comparablesbaae la CWPA.

Finalement, on remarquera que le bilan de liaiscdsgnte une évolution anormale en
fonction de la distance pour les antennes IIFA, @R dipdle. Ceci pourrait étre dd a un

effet de couplage entre le champ proche de l'amteinle cable d’alimentation malgré la

présence de perles de ferrite. Le cable participfors au rayonnement pourrait fausser les
résultats. On constatera de plus qu'il existe ufférdnce de prés de 50 dB entre I'antenne la
plus performante (monopdle) et I'antenne la moeggrmante (CWPA chargée ferrite).

3.7.2 Mesure du coefficient de transmission entre antedifeérentes

On place au niveau de la ceinture une antenneanagre », dip6le ou monopdle court. Les
résultats sont rassemblés dans les Tables 3.3.eP8ur le dipble, deux configurations sont
possibles ; dip6le parallele a la ceinture et dipperpendiculaire a celle-ci. Les autres
antennes sont placées sur le torse a une distan2€ dm. Cette mesure permet d’'une part
d’apprécier la nature de la polarisation de chaapienne et d’autre part de comparer les

antennes entre-elles.

-Monopodle :
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Table 3.2 : Bilan de liaison entre un monopdleestdutres antennes pa#27 cm

Antenne 1
Monopble -30.5dB
PIFA -40.6 dB
IIFA petite -47.4 dB
CWPA -51.6 dB
[IFA grande -53.4 dB
CWPA ferrite -55.6 dB

-Dipdle parallele a la ceinture

Table 3.3 : Bilan de liaison entre un dip6le pa&lalia la ceinture et les autres antennes pour

Antenne <1
Monopble -57 dB
PIFA -58.6 dB
CWPA -65.8 dB
IIFA petite -68 dB
lIFA grande -70.3 dB
A CWPA ferrite -78 dB

d=27 cm
-Dipdle perpendiculaire a la ceinture

Antenne 1
Monopole -42.7 dB
PIFA -52.5dB
IIFA petite -56.4 dB
CWPA -62.8 dB
A lIFA grande -65.5 dB
CWPA ferrite -67.4 dB

Table 3.4 : Bilan de liaison entre un dipble peiemlaire a la ceinture et les autres antennes
pourd=27 cm

Les Tables 3.3 et 3.4 indiquent un gain moyen ddB.4brsque le dipdle est perpendiculaire
plutbt que paralléle a la ceinture. Ceci résulteralgonnement dans I'axe du dipdle pour la
composante de E normale au corps. Cette propriétété@ mentionnée qu’une fois a ce jour
[HALO2].

Dans tous les cas, le monopdle et la PIFA ont ledleares performances en transmission. La
CWPA semble avoir un gain de 4 a 5 dB supériear@WVPA avec ferrite, écart observé avec
le dipble perpendiculaire a la ceinture et le ma@epSi on utilise deux CWPA avec ferrite
alors le niveau de transmission par rapport a laPBV¢lassique sera au moins 10 dB en
dessous, ce qui a déja été observé (Table 3.1anteanes IIFA et CWPA sont équivalentes.
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3.7.3 Conclusion

On tire de cette étude les conclusions suivantes :
- Les antennes permettant une transmission optiroaldes monopadle et la PIFA.

- Le dipbdle en configuration colinéaire est 7 a 10 ¢@Ris performant qu'en
configuration parallele.

- L’ajout du polymere ferrite réduit le gain de la ®A/ d’au moins 5 dB.

On constate que seuls la PIFA et le monopdle \&@rppésentent un,gdécroissant avec la
distance. Pour les autres antennes,{e& semble pas suivre une loi précise en fonctolad
distance. Cette constatation pourrait nous faines@e qu'il existe des courants de gaine
importants, malgré les perles de ferrite, ou unptage direct entre le cable et I'antenne, ce
qui pourrait fausser certaines mesures.

3.8 Conclusion du chapitre

Au début de ce chapitre, nous avons étudié lictera corps-antenne en tentant de
développer des modéles analytiques du rendemedd Eimpédance en présence du corps.
Ces modéles, validés par des simulations HFSS, gtz de mieux décrire l'influence de la
distance au corps, des parametres électriquessdas biologiques et des tissus adipeux.

La conception d’antennes dédiées au BAN a ét@&ran respectant différentes contraintes
comme l'intégrabilité de I'élément rayonnant owcapacité de couplage au canal.

Par la suite, nous avons présenté une technigqgérdaion du rendement pour les antennes a
proximité du corps valable pour des rendementsigiés a 60 %.

Des techniques d’insensibilisation au corps d’amsnplanaires sans plan de masse (lIFA,
CWPA, ou dip6le) ont ensuite été présentées. Adwix antennes du méme type auront des
comportements différents suivant la valeur du coeffit de qualité. L’antenne ayant la
meilleure bande passante présentera un rendemenélgivé et une moindre sensibilité a la
distance au corps et a la dispersion des caraajées des tissus. La possibilité de contenir le
champ réactif des antennes planaire par I'ajout golymere ferrite a également été étudiée.
Cette approche est novatrice dans le cas du BAKN.résultats ont montré une trés grande
stabilité de la fréquence de résonance de I'antesares modification notable de 'impédance
avec la distance au corps. Une étude plus appref@sd toutefois nécessaire quant au choix
correct du polymere.

Finalement, nous avons mesuré la performance desras réaliséas-situ sur un fantbme

en chambre anéchoide. Cette caractérisation pelendéterminer I'antenne la plus a méme
de produire des ondes de surface. Les mesures ontrénque le monopdle et la PIFA
donnent le meilleur bilan de liaison. On a égalemd#Emontré expérimentalement qu’un
dipble placé horizontalement sur le corps humairt peoduire des ondes de surface dans son
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axe. Il reste cependant a effectuer une étude ldn be liaison de chaque antenne pour des
environnementgdoor etoutdoor.
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Chapitre

4 Modélisation Dynamique des Canaux
BAN
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MODELISATION DYNAMIQUE DES CANAUX BAN

4.1 Motivations pour une modélisation dynamique

Nous avons vu dans le chapiiviodélisation analytique des canaux BAN détermigigteéil

était possible de modéliser la décroissance deitsance le long du corps. Cependant, a une
distance donnée, le signal n’est pas constant, seaigit affecté par une variation plus ou
moins importante pouvant atteindre plusieurs deside dB. Quelles sont les proportions de
cette variation ? Quelle en est la cause ? Quéirapact sur la qualité de la transmission ?

Cette variation s’explique par le fait que I'onde durface corporelle n'est pas la seule
présente au niveau du récepteur. En effet, il @xdsts ondes provenant de différents trajets
comme par exemple celles diffusées par I'envirorargrextérieur.

La proximité du corps tend a majoritairement faiegyonner I'antenne d’émission vers
'environnement extérieur entrainant ainsi deseséfins multiples sur les murs, le plafond, le
sol, le mobilier, les personnes a proximité, ouoeddes bras de la personne. Ces différents
constituants déenvironnement extérieuprochede propagation sont hommssatterersen
anglais ouiffuseursen francais.

Ces diffuseurs générent des ondes possédant ddsudesy des phases, des retards et des
angles d’arrivé évoluant dans le temps. La réstdtan niveau de I'antenne de réception étant
une sommation vectorielle des ondes incidentes, s#l verra affectée d’'une variation qui
dépendra des diffuseurs et de la vitesse de dépéadedu BAN autour de ceux-ci. Les
variations du signal recu sont nommé&sding en anglais etvanouissememn francais.
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Figure 4.1 : Dynamique d’un signal BAN pour unespemne en mouvement en fonction de la
distance sur le torse
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Si les diffuseurs provoquent un évanouissement iitapt ils peuvent aussi étre bénéfiques
pour différentes raisons:

- les ondes diffusées se propageant dans un milies serte (air), leur atténuation est
plus faible que celles des ondes se propageamdedu corps

- Si l'antenne rayonne peu dans le plan paralleleaaps, la majorité du signal recu le
sera par le biais des diffuseurs.

Ainsi, dans unenvironnement intern®@u indoor, on peut utiliser des antennes excitant
faiblement des ondes de surface car la communicgdaurra se faire par les diffuseurs.
Cependant, emnvironnement externeu outdoor il est primordial d'utiliser des antennes
ayant une bonne excitation de 'onde de surfacedifuseurs étant dans ce cas relativement
réduits [COTO1].

Les évanouissements ne dépendent pas seulememedd’antenne, mais aussi de la distance
entre-elles. Ainsi, a courte distance, I'énergianétfaiblement diffusée, le trajet direct
prédomine. Par contre, au fur et mesure que lamtistaugmente, I'énergie est de plus en plus
diffusée. La puissance recue contient une compesanporelle plus ou moins forte et une
composante diffusée temporellement variable fonctile la mobilité du sujet dans son
environnement proche et des mouvements de son.doapEigure 4.1 illustre l'influence
croissante des diffuseurs avec la distadantre deux antennes placées sur le torse d’'une
personne en mouvement. La dynamique du signal anignavec la distance entre antennes
du fait de l'influence croissante des évanouissesien
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Figure 4.2 : Dynamique d’un signal BAN pour unesoeme immobile en fonction de la
distance sur le torse

Le cas d'une personne immobile est présenté skiglare 4.2, on observe également une
certaine dynamique dépendant de la distance storse. Celle-ci quoique faible est liée
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majoritairement aux mouvements de la cage thoraci@un observe une valeur de 4 dB a 40
cm. Ce type de variation appartient a la classeédasouissements lents

On définit ainsi différentes classes d’évanouissgme

- évanouissements tres leniits sont dus aux changements de position dusctjp01]
(couché a debout, debout a assis,...). Mais aussclaamngements d’environnements
(passage du couloir a une piéce, ou passage duiroenement interne a externe ou
vice-versa). lls peuvent durer plusieurs minutes, plusieurs heures.

- évanouissements lentsls sont principalement liés a I'environnemenbgre, a la
disposition des diffuseurs et donc au type d’argehes bras, de par leur mouvement
de balancier peuvent également entrainer ce tygeadbuissement. lls ont une durée
qui est de l'ordre de la seconde a la dizaine dersie.

- évanouissements rapidess sont dus a la vitesse de déplacement reld@kantenne
de réception par rapport aux diffuseurs, a la digpm des diffuseurs et au type
d’antenne. Leur durée est liée a la vitesse raatioyenne par rapport a I'ensemble
des diffuseurs. Elle correspond approximativementeanps qu’il faut pour parcourir
une demi-longueur d’'onde dans I'environnement.

Il est possible de modéliser un canal BAN en teganipte de I'environnement constitué de
multiples diffuseurs comme dans le cas des canabiles [BRAO1] en utilisant la technique
du lancé de rayons.

4.2 Introduction générale aux canaux radio de type molb

On présente ici une introduction aux canaux moplescanaux BAN pouvant étre assimilés
a des canaux mobiles particuliers.

4.2.1 Modélisation d’'un canal par sa réponse impulsidenel

Un canal peut étre modélisé par un filtre linéameactérisé par une réponse impulsionnelle.
Ce filtre correspond a un modeéle trés large bande.

Pour un point donné de l'espace, la relation des@hantre les rayons évolue avec la
fréquence. La transformée de Fourier de la répimgpelsionnelle permet de connaitre la
réponse fréquentielle du canal. En présence d'umalcdit sélectif cette réponse est
caractérisée pades trous c'est-a-dire des bandes de fréquence présentagt forte
atténuation du fait des combinaisons en opposi@®phase des champs incidents.

Le modéle introduit en 1956 par Turin [TURO1] ereatilisé pour la modélisation et la

mesure des canaux ultra large bande (UWB), estdasié@ réponse impulsionnelle suivante
valable pour un canal stationnaire (invariant dartemps):
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N -1 _
h(t) = ;)aka(t -t % 4.1)

L’amplitude ax de chaque impulsion de h(t) dépend du coefficamntréflexion de chaque
diffuseur et de la distance parcourue par chagyenrk La phasei est liée a la valeur

complexe du coefficient de réflexion. Le temps iare § dépend exclusivement de la
distance parcourue par chaque rayon.

L’amplitude a, d’'une impulsion peut également étre associéesadton radar d’'un diffuseur,

la section radar étant une notion plus globale lgueoefficient de réflexion défini pour un
point unique du diffuseur [FONO1].

Dans le cadre des canaux BAN, le premier coefficgrest lie a 'onde de surface sur le
corps, les autres étant liés aux diffuseurs.

Notons que les canaux BAN sont dynamiques, c'eteague les paramétres amplitude,
phase et temps d’arrivée dépendent du temps. @ussi le cas des canaux mobiles lorsqu’au
moins une des antennes se déplace ou lorsquettaman sont fixes dans un environnement
non stationnaire. A ce titre les canaux BAN se ragipent des canaux troposphériques et
ionosphériques.

Dans le cas des canaux troposphériques, ce somhidasements des couches d’air et les
changements de température, de pression et d’hi@éngdi entrainent des variations méme
minimes de l'indice de réfraction de I'air, et inslent ainsi un canal lentement variable avec
le temps. Pour les canaux ionosphériques, la Jvbatéaprovient des influences irréguliéres
subies par les gaz ionisés (soleil, champ magr&tigents ionosphériques, lune,...) dont les
caractéristiques varient lentement ou rapidemeamtgtl’agitation de 'ensemble.

Pour les canaux variables dans le temps, on intrizdtéponse impulsionnelle suivante :

N(r)-1 ‘
h(t,7) = kZ_Oak (7)ot -t (r )% 4.2)

ou t reste le temps d’observation etorrespond a I'échelle de temps de la variation de
parameétres du canal. La réponse impulsionnelleevpau pour des points de I'espace
relativement proches [HASO01].

4.2.2 Caractéristiques des canaux de propagation

Le modele décrit par les équations (4.1) et (4d2pctérise urcanal large bandeou Ultra
Wide BandUWB) On appelledispersion temporelléa durée de h(t) [RABO1]. La difféerence

de tempsi-to entre le trajet direct et |€°R® écho est appeléexcés de retardudelay excess

La dispersion du retardou delay spreadest la durée de I'ensemble des échos issus des
diffuseurs.

Une différence de parcours de 30 cm entraine uesege retard de 1 ns. Les mesures de

réponses impulsionnelles dans le cas du BAN somiptExes. Elles nécessitent une
instrumentation possédant a la fois :
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- une grande résolution temporelle pour distingusrdehos (donc une grande bande
passante).

- une dynamique importante étant donnée la faibleese niveaux liés aux fortes
atténuations (trajet autour de la taille par exenpl

- un temps d’observation important du fait que ddwgaéfléchis par I'environnement
peuvent arriver avec un retard important par rapgotrajet direct.

Les antennes utilisées doivent également présemerfaible dispersion, c’est-a-dire, une
grande bande passante et des caractéristiqueagrardime constantes avec la fréquence.

La dispersion temporelle entraine des évanouisssnaensignal dans la bande fréquentielle.
Ce phénomene a l'origine de la distorsion donnssaaice dinterférence inter-symbole.

Le parametre caractérisant la sélectivité d’'un kasilabande de cohérenapii est la bande
fréequence pour laquelle le canal est considéré aomomstant. Si la bande occupée par le
signal transmis est plus grande que la bande dérente, il s’en suivra une distorsion de
celui-ci et le canal sera dit sélectif.

Afin d’illustrer la sélectivité du canal, étudioms cas simple de linterférence entre deux
rayons en utilisant I'expression (4.1). Effectuat@bord la transformée de Fourier de (4.1),
soit :

N-1 _
H(f)= Z ae’ (4.3a)
k=0

Puis considérons le cas bier2 en supposant les amplitudes des rayons quatigdes:

H(f)= a(e“"‘"o + e‘j“"l) (4.3b)

to+t
-jw t, —t
~ 1~ b
Ce qui donne finalementt1 (f) =2ae 2 Co{w 5 :| (4.3¢)

L’expression (4.3c) montre qu’en présence d’'un nidfets, le canal devient sélectif. Selon
la frequence, la fonction de transfert varie erlrdfiltre coupe-bandeou notch) et 2a
[RABO1].

Dans ce cas simplifié, la bande de cohérence peutdiée a la différence temporelle entre

les deux trajets par la relation :

Be =— (4.3d)

On définit enfin letemps de cohérenali canal lié aux variations rapides de I'enviraneat

de diffusion, ou au déplacement du mobile. Sitéenps symboled’'une transmission
numérique est plus long que le temps de cohérameamil, alors la communication se verra
affectée d’une distorsion.
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4.2.3 Les différents types d’évanouissements dans leechd BAN

En milieu complexe, par exemple a lintérieur dedirbents, la propagation des ondes
électromagnétiques donne naissance a une distnibdé champs stationnaire. Spatialement,
on observe des alternances entre minima et maxie@ume périodicité moyenne B.
L’exemple le plus simple est le cas de l'interf@@mproduite entre deux trajets, I'un direct
issu d’'un émetteur et I'autre issu d’'une réflexsom un mur [LEEO1].

Si on se déplace a l'intérieur d’'une piéce avecamenne réceptrice a une vitesske temps
séparant chaque minimum ou maximum sera de I'atdte//2v. Ce temps est généralement
faible, environ 100 ms a 2.4 GHz. Il s'agit d’évaissements rapides.

Les résultats présentés sur la Figure 4.3, issusedsimulation, illustre le phénomeéne
d’évanouissements rapides.
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Figure 4.3 : Signal simulé affecté d’évanouisseseapides.

L’évolution du signal montrera également des vemst moyennes lentes, de l'ordre de la
seconde. Ce sont les évanouissements lents.

4.3 Modéle physique des canaux BAN en mouvement

On cherche a modéliser le cas présenté sur lad-igdr, ou nous considérons une liaison
BAN composée de deux antennes. Le signal au nigeagcepteur se compose de I'onde de
surface (trajet direct) et des ondes réfléchies.

4.3.1 Mise en éguation du modele

Pour mettre en équation cette situation, noussatik la technique du lancé de rayons
[HOLO1]. Cette technique implique la connaissaned’émplacement des réflecteurs et les
trajets associés.
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Figure 4.4 : Modélisation du trajet direct par onlgesurface et des trajets réfléchis

Notre modélisation est basée sur le calcul du mefit de réflexion plutdt que de la section
radar efficace des réflecteurs pour souci de sfiogiion. On définit d’abord le coefficient de

réflexion 2D sous la forme réduite suivante :

S|n¢ \/ V., H

(4.4a)

V,H

Ou Cyy est connu sous le nom de constante de polarisatmmespondant au carré de
impédance ou de I'admittance normalisée de |éaserdu réflecteur. Soit :

-cos
C.=¢& —coS ¢ (4.4b) et C, = i:—f‘” (4.4c)

Le champ électrique total recu est la somme dalae surface et des ondes réfléchies.
L’onde de surface corporelle s’exprime par :

E e = 212 JP”GT; 0.90°) o .5)

On applique a chaque onde réflechie un coefficdntréflexionp et un retard,=ry/c. La
longueurr, de chaque trajet diffusé peut étre déterminédgparethode des images. Ce retard

correspond a une phasg=wt,=kr, (Figure 4.4).

N
Soit : E Esurface En 46)

n=1
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Onadonc:

r
— ,70 - jkd 1 1 - jkry 1 = jkryg
E= ZT\/PTX {JGTX (¢ ,90°)e ] EE"—\/GTX (¢'6){r_l£1\/,|-|e j +"'+E£nv,He J }j|

(4.7)

Soit finalement :

E - ﬂ \/PTXGTX (¢)0) \/GTX (¢ 1900) e—jkdE+ Ep e—jkr1 +---+£,0 e—jkrnl (48)
27T d ’GTXi¢)0i rl 1V H rn Znv,H

A partir de (4.2) et (4.8), la réponse impulsiotaslexprime par :

G 9 90°) Wd
h(t,7) = V\/m_) (¢¢,9) ek Ealt—t, ()] + g%&w (7)ot - t,(7)] (a.0)

ou le premier terme représente I'onde de surfacéescorps et le deuxieme terme les ondes
réfléchies.

D’apres cette derniere expression, il est clair tpsetrajets réfléchis doivent étre pris en
compte si leur longueur est au plus de I'ordre @@deur de celle du trajet direct.

En conséquence, seul un environnement proche trese dm réflecteur aura une influence
notable sur la communication.

On nommeFonction de Transfert Multitrajet (FTM)expression que nous venons de
développer [RABO1]. Celle-ci est similaire aux miasddaps du COST-207 utilisés pour le
GSM ou l'on définit la réponse impulsionnelle d’ditre FIR (Finite Impulse Response)
représentant un scénario multi-trajets [SIZ01].

. Emetteur / Recepteur

Réflecteurs
1:50l
2:Plafond

\/@
. @ @ 3,4,5:Murs
\ / : Y
X
)
\

3m

Figure 4.5 : Déplacement aléatoire a l'intérieutalzone
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A partir des équations (4.8) et (4.9), nous dévabdoyg un simulateur tres simple permettant
d’obtenir les caractéristiques principales des gamAN a 2.4 GHz.

Une personne portant deux antennes sur le torgentes de 40 cm, est placée dans une piece
semi ouverte ou le sol, le plafond et trois destguanurs sont considérés comme des
réflecteurs, (Figure 4.5).

La personne animée d’'une vitesse constante, seaadgpléatoirement dans la piéce de
3*3*3m? dans le plan x0y pendant 60 secondes. En fondgola position de la personne le
simulateur calcule la puissance recue en tenantptordu trajet direct et des trajets
secondaires induits par les réflecteurs.

-40

-60

dBm

-80

-100
0

t en secondes

Figure 4.6 : Signal recu et parcours dans la zengrdulation

4.3.2 Effet des déplacements dans la piece

Un premier résultat est présenté sur la Figure@efte figure indique I'évolution temporelle
de la puissance regue en fonction du positionneietd personne dans la piece (couple de
coordonnées x,y). Pendant les 45 premieres sesaledia simulation le signal recu présente
une dynamique faible d’environ 8 dB. Pendant ces ldp temps, la personne se trouve
éloignée des réflecteurs latéraux (les murs 3%}.et

A partir de la 45™° seconde, la coordonndgeaugmente progressivement et la personne se
retrouve tres proche du réflecteur matérialisé lpamur numéro 5 (Figure 4.5). Le signal
présente alors une dynamique trés importante ddréade 40 dB. Ceci rejoint ce que nous
avions conclu d’apres (4.9) au sujet du rapponteelet parcours d’un rayon et le parcours du
trajet direct sur le corps.

La Figure 4.7 présente une seconde simulation. réesltats de cette figure indiquent

clairement une corrélation directe entre la dynamidu signal et la position de la personne
dans la piéce. Plus la personne est proche dextedils, plus la dynamique du signal est
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importante. L'allure du signal recu en Figure 4st teeés proche de ce que I'on peut obtenir
dans le cas du BAN en milieu indoor.

t en secondes

Figure 4.7 : Signal recu et parcours dans la zendif€Lision

4.3.3 Effet des dimensions de la piece

Analysons maintenant l'effet de la distance ente téflecteurs et la personne sur la
dynamique des signaux. D’aprés nos observationségedtes, statistiguement, plus cette
distance est grande et plus la dynamique du srggaldoit étre faible. Pour cela nous faisons
varier la surface de la piece ou le sujet effectugoarcours aléatoire. Statistiquement, si les
dimensions de la piece augmentent, la probabitité gue la personne subisse l'influence des
réflecteurs diminue.

Pour analyser le phénomene, nous utilison®tetion de répartition(Cumulative Density
Function en anglalsdu signal, soit la primitive de sa densité debpiulité.
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Figure 4.8 : Fonction de répartition du signal enction de la surface de la piéce simulée
(10*10nt / 8*8n / 6*6n7 | 4*4nt | 2*2nT)
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La Figure 4.8 indique des résultats de simulatidanalyse des courbes montre que si la
surface de la piece diminue, les trajets issusddss réfléchies deviennent prépondérants sur
le trajet direct.

Ainsi pour des piéces de grandes dimensions (@84 nd), la puissance du signal recu
présente une faible dynamique, sa moyenr®/ dBm est proche de celle relative & 'onde de
surface sur le corps. La distribution du signalpeethe d’'une loi de Rice.

Pour la piéce de plus petites dimensions?f4ta dynamique des signaux est trés importante,
les évanouissements sont fréquents et profondsasee figure s’apparente a des conditions
de type Rayleigh. L'onde directe est masquée panheles réfléchies. Sous ces conditions, la
puissance recue en moyenne augmente pour atteBficlBm .

4.3.4 L'effet Doppler

Nous reprenons ici le cas de l'interférence entnexdayons, expression (4.3c) et considérons
la configuration présentée sur la Figure 4.9.

Réflecteur
Emetteur Récepteur
O ®—>
| x |
< > :
' d E
< >

Figure 4.9 : Récepteur en mouvement

Le récepteur se déplace a la vitesseonstante, il parcourt donc=vt en direction du
réflecteur en s’éloignant de I'émetteur.

Le trajet direct a donc un retard dgvt/c et le trajet réflechi un retard de=2d/c-vt/c. Si
maintenant, on insere ces deux retards dans (43obtient :

]
H(f,t)=2ae e co{andt - w%} (4.10)

L’expression (4.10) montre donc que le signal vairsune modulation sinusoidale de
fréquence § connue sous le nom de fréquence doppler et dgarée

fq = (4.11)

v
A
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Dans le cas du BANy est la vitesse de I'antenne de réception par rapo réflecteur.
Voyons maintenant ce qu'il se passe si 'on ap@iqun signal sinusoidal au canal, soit
S(t)=Aocos(oot), on a alors le signal recu : r(t)=s(t).H(f,t}e Gui donne :

r() = aAbe_j%g {CO{(G)O + )t — W %:| + CO{(WO ~ Wp )t — W %}} (4.12)

Cette expression permet d’avoir un apercu importanteffet des mouvements sur le signal
recu. En effet, on constate ainsi que la moduladiocanal distord le signal a porteuse unique
en deux porteuses distantes dgRONO02].

Dans le cas général des canaux mobiles chaquesparale correspond a une réflexion
spéculaire sur un ou plusieurs diffuseurs. Dantairess situations, le nombre de rayons est
tel qu’ils forment un continuum, le résultat estapectre élargi de plusieurs Hz voir dizaines
de Hz. Si le trajet direct est fort, on observersalone raie prépondérante et dgmules
correspondant aux trajets diffusés.

La fréquence Doppler associée a chaque trajet sregppar :

f,

\%
= cosa, (4.13)

Oug; est I'angle du trajet incident par rapport adammale du réflecteur.

Ainsi, ce sont surtout les diffuseurs frontaux ehes diffuseurs latéraux qui produiront un
effet Doppler sur les signaux BAN.

4.4 Spectre HF des canaux BAN

Le spectre bande étroite des canaux BAN varie mtiles conditions de liaison (liaison
directe, liaison indirecte). Il s’étale plus ou m®ien fréquence suivant la densité des rayons
incidents sur I'antenne.

Afin de vérifier cela, nous avons fait une mesuregkacant les antennes en visibilité directe
sur le torse (cas LOS), puis sans visibilité suivam trajet torse-dos (cas NLOS). Dans ces
deux cas de figure, nous avons analysé le speatrsighal recu lorsque la personne est
statique puis mobile en condition de marche.

La Figure 4.10 présente les résultats pour la gardiion LOS. Les spectres correspondants
aux configurations statiqgues et mobiles sont sireka Méme en condition de mobilité, le
trajet direct reste toujours prépondérant. La dag réflecteurs est faible, environ -60 dBm
comme on peut le voir de part la Iégere remontéetsgde (courbe verte).
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—— LOS corps immobile
LOS corps mobile

dBm

Fréquence en Hz autour de 2.4 GHz

Figure 4.10 : Allure du spectre HF en visibilitéedite

dBm

— NLOS corps immobile
NLOS corps mobile

0 5 10
Fréquence en Hz autour de 2.4 GHz

Figure 4.11 : Allure du spectre HF sans visibiitére antennes

Dans le cas NLOS, 'amplitude du trajet direct seossine de celle des réflecteurs et on
observera une diffusion du spectre plus ou moirgntante ; c’est bien ce que I'on constate
sur la Figure 4.11. De ce cas, de part et d’auerdadporteuse principale on observe 5
porteuses secondaires. Chacune des ces portetisdfeet®e d’'un Doppler qui correspond a
la vitesse relative du corps par rapport aux rédles d’ou proviennent les rayons.
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4.5 Les outils mathématiques d’analyse dynamique des gaux BAN

Nous allons ici détailler sommairement les difféseautils mathématiques que nous avons
utilisés afin d’étudier le canal bande étroitea@Hz. Ces outils ne sont pas nouveaux et sont
classiqguement utilisés dans toutes les études itju@sr appliguées aux canaux mobiles

[FONO2], [LEEO1].

- La CDF (Cumulative Distribution Function) ou Fdiun de répartition:

La fonction de répartition permet de connaitreriabpbilité pour qu’une intensité donnée du
signal recu ne soit pas dépasseée, (Figure 4.12).
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Figure 4.12 : Exemple de la CDF d’un signal BAN sién

En outre, si I'on suppose un récepteur avec unginersensibilit¢ en dBm, la CDF nous
donne la probabilité pour que le signal recu soidessous de cette valeur. C’est donc un
outil important et utile pour établir lesarges d’évanouissements

- L’autocorrélation temporelle :

L’autocorrélation temporelle est une fonction esigfle pour I'analyse de tout phénomene
périodique présent sur le signal recu, (Figure ¥.Ctte fonction permet d’identifier les

temps de cohérence utilisé dans cette étude palisae 'extraction des évanouissements
lents et rapides du signal.

Dans la littérature, le temps de cohérence du bgjaaprime par la moitié de la largeur du
pic principal pour une certaine valeur de corrélaticommunémenp=0.5, [RABO1],
[CAVO01]. L'étude de l'autocorrélation des signaud® est succinctement introduite dans
[COTO3].
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Figure 4.13 : Exemple de l'autocorrélation d’unnsipBAN
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Dans le cadre de cette étude, nous avons cherdéinér deux temps de cohérence, un pour
les évanouissements lents et un autre pour leéisaements rapides. |l est donc nécessaire

de revoir la définition communément admise.

T
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
[
—
[
[
[
[
[
|
[
[
[
[
[
|
[
[
[
[
[
[
1

107

tempsens
Figure 4.14 : Définition des temps de corrélationmdes différents types d’évanouissements

Le temps de cohérence des évanouissements ragidesléfini au point de passage par le

premier nul de corrélation, (Figure 4.14).
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Le temps de cohérence des évanouissements leati&tni par rapport aux oscillations
lentes de la fonction d’autocorrélation. Il corresgd au premier nul de corrélation de celles-ci
(Figure 4.14). Sa détermination est parfois complex imprécise car les oscillations rapides
se superposent aux oscillations lentes.

La connaissance des temps de cohérence permekinaetion des évanouissements lents et
rapides, ce que nous verrons par la suite.

-20 ; ; ;

| |
40 l‘ill ! o WV NIRRT TV bty e A l‘i‘ AR ™ At e R oy W

ten secondes

Figure 4.15 : Exemple de I'autocorrélation du sigaN

La Figure 4.15 montre un cas concret, issus d’imelation, de I'évolution temporelle d’'un
signal BAN.

La personne se déplace dans un environnement damsdiffuseurs se qui créé des
évanouissements importants. On observe une varikide de la valeur moyenne du signal,
caractéristique des évanouissements lents. A pdetida fonction d’autocorrélation, on
détermine que le temps de cohérence est de 10@undgs eévanouissements rapides et de 4
secondes pour les évanouissements lents.

- Etude spectrale du signal en bande de base :

L’étude spectrale permet d’estimer I'effet Doppf@ésent dans le signal recu. En effet,
d’apres [LEEO1], suivant le modele de Clarke, lectpe en bande de base est limitéza 2f

La Figure 4.16 présente les spectres recus en loknda@se pour une personne statique et pour
une personne en mouvement animée d'une vitesse.den. Dans le cas statique, la
fréequence Doppler est proche de zéro, le spectresmondant occupe une trés faible bande.
En condition de mobilité, nous observons un élaagigent du spectre, la réponse est de type
« passe bas » caractérisée par une frequence peretuegale a 2f

Quantitativement, nous avofisa 15 Hz, soitd&7.5 Hz environ. A partir de la formule (4.11),

nous estimons une vitesse relative de 0.94 m/salyae spectrale permet donc d’estimer la
fréequence Doppler.
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Figure 4.16 : Spectre du signal recu en bande sie ba

Le LCR permet de connaitre la fréquence de passageine amplitude donnée du signal
étudié. Ainsi, le maximum du LCR se produit théaament autour de -3 dBc par rapport a la

Par la suite nous introduisons deux nouveaux pdremélu canal qui sont liés a I'étude
valeur RMS du signal et est égale fFON02].

statistiqgue du deuxieme ordfdonc lié a I'effet Doppler), tandis que la CDF es parametre

statistique du premier ordret est lié a la dynamique de I'amplitude du sigeal.

- Le LCR (Level Crossing Rate) ou Taux de Franehment de Seuil :
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Figure 4.17 : Exemple de LCR issu d’'une simulation

Cette courbe de LCR est obtenue d’aprés une similati nous avons fixé la vitesse de la
personne a 0.9 m/s, soit un Doppler de 7.2 Hz &H4. La courbe a un maximum pour un
LCR de 7.8 Hz (soit trés proche g our une amplitude de -1 dBc/RMS.

- L’AFD (Average Fading Duration) ou Durée Moyenne d&vanouissements :

L’AFD permet de connaitre la durée moyenne des auasements pour un seuil donnée,
généralement par rapport a la valeur RMS du sig@al.paramétre peut étre calculé en
mesurant la durée de chaqgue évanouissement paguilndonné et en effectuant ensuite la
moyenne des temps mesurés. Puis on répete 'opénadiur un autre seuil, I'algorithme de

calcul se trouve dans [FONO2]. Théoriqguement, 'Ap&ut également étre calculé sachant
que :

AFD.LCR= Prob(x < R) 18)

Ou Prob(x<R) correspond en fait a la CDF du signal. L’AFD permetamment d’apres les
simulations de fixer un temps d’échantillonnagen afianalyser correctement les signaux
BAN dans un cas pratique. La Figure 4.18, montre amulation de 'AFD pour une
personne se déplacant a 0.9 m/s.

Ainsi, si I'on souhaite observer des signaux quitso30 dB en dessous de la valeur RMS, on
doit échantillonner a un temps au moins égale @ de I'évanouissement, soit ici de 4 ms.
D’autre part, si I'on considére un systeme ayar sensibilité située a 20 dB en-dessous de
la valeur RMS, on aura une durée moyenne de 6 mendiaquelle la communication ne
pourra s’établir.
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Figure 4.18 : Exemple d’AFD issu d’'une simulation

La mesure de 'AFD et du LCR permet d’évaluer lexfgrmances des modulations
numériques face aux caractéristiques du canalstatstigues du deuxieme ordre sont donc
d’'une grande importance dans la conception desoligi BAN et mobiles en général. Ce type
d’étude est notamment appliqué au BAN dans lesigatlins suivantes : [COTO01], [COT02]
et [HUO1].

- LCR et AFD théoriques :
D’autre part, d’'aprés le modele de Clarke classitpreg utilisé dans la modélisation des

canaux mobiles [PARO1] et d’apres (4.14) et (4.08)peut exprimer théoriquement I'AFD et
le LCR comme suit :

LCR=+/277f pe (4.16)
r_q
AFD=—°_ = (4.17)

\/Zdep

Oup est la valeur normalisée du signal par rappoa @aseur RMS, soit p=x/Xrms
La Figure 4.19 présente une comparaison entre telmale LCR issu de la théorie de Clarke

et le LCR simulé d’un BAN. Nous constatons que plegr faibles amplitudes, le modele
s’éloigne de la simulation.

163



LCR en Hz

Simulation
+ Modéle de Clarke

-40 -30 -20 -10 0 10
amplitude du signal (dB/RMS)

Figure 4.19 : Comparaison du LCR théorique et dR Is@nulé

Ceci est principalement dd au fait que le model€tdeke ne peut s’appliquer parfaitement
au BAN ou les rayons incidents ne sont pas uniéonent répartis.

Dans ce cas, on est donc amené a établir unetigiadisdu deuxiéme ordre basé sur une
probabilité deNakagami[YACO1].

4.6 Modélisation statistique des canaux BAN en mouvemen

Ce type de modélisation se réalise en introduisantertain nombre de lois statistiques qui
sont liees a la facon dont les ondes sont diffusi@s I'environnement proche et recu par
'antenne. Nous allons donc brievement détailler ddéférentes lois que I'on peut appliquer
aux canaux BAN.

Un canal BAN, comme tous les autres canaux est @mous l'avons vu composeé
d’évanouissements lents et rapides. Ces événemestnt pas déterministes.

D’aprés I'équation (4.8), nous avons vu que le ghéotal incident est composé d’'une somme
d’'ondes ayant des amplitudes et des phases difése@Ges amplitudes et ces phases selon le
milieu suivent des lois aléatoires entrainant uangh incident modélisable par un processus
stochastique [BRAO1].

En fonction du type d’évanouissements, différertés sont considérees :
-évanouissements lentsn utilise généralement des lois du tym-normalpour modéliser
ce type d’évanouissement. Mais on peut égalemdligeutune loi plus générale nommée
Nakagami-m

-évanouissements rapidesce type d’évanouissement peut étre approximé esrldis

classiques que I'on utilise dans la théorie desigamobiles, a savoir les lois dakagami-
m, RiceetRayleigh
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Nous verrons également qu'il existe d’autres loisnme celles deSuzukiou Loo qui
permettent de modeéliser a elles seule les deus tyjg@anouissements.

- Rayleigh :

La loi de Rayleigh suppose des rayons incidents@me intensité, uniformément répartis en
azimut, [SIWO01]. Ladensité de probabilité (PDF§st donnée par :

X2

2

X
f(X) :?e 20 (4.18)

Ou X?est la puissance moyenne du signal, la valeur Risli® élors/20, olic s’exprime en
volts.

X2

La CDF est donnée parF (X) =1-e 2 (4.19)

Cette loi s'utilise lorsque qu’il n’existe pas daison directe dans le trajet. Et que tout le
signal recu provient des diffuseurs.

- Rice:
La loi de Rice contient en plus de celle de Rayldi§IW01], une composante continue

correspondant au trajet direct entre les anteniesidrajet principal supposé plus intense que
les composantes diffusées.

x2+1,2
X - 2 I
La PDF est donnée parf:(X) =—¢€ * IO(X_OZJ @)2
) )
Et la CDF s'exprime d’aprés F(x) = 1—Q(r—°,1) (4.21)
o'o

Ou |y est la fonction de Bessel modifiée de premiereaspet d'ordre zéro et Q étant la
fonction de Marcum.

- Nakagami-m :

La loi de Nakagami suppose que les ondes diffusédsurs phases associées sont des
variables aléatoires, permettant ainsi une me#lenrodélisation de ce qu’il se passe
réellement [BRAO1]. Cette loi statistique fut irdrote en 1960 par Nakagami lors de I'étude
des circuits ionosphériques. Ces canaux ont lecigaistique d’induire un signal ayant une
composante forte (provenant d’'une réfraction iohésigue) et une quantité plus ou moins
importante de signaux diffus provenant d’irrégutsiionosphériques et agissant comme des
diffuseurs.
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Ce cas patrticulier est toute fois assez semblabkdua du BAN ou lorsque les antennes sont
par exemple placées sur le torse, on est alorgésemce d’'un signal ayant une composante
forte issu de l'onde corporelle de surface et d'go@ntité plus ou moins importante de
signaux diffusés dans I'environnement.

C’est la raison pour laquelle I'étude des canauxNBpar l'intermédiaire de cette loi
statistique suscite de plus en plus d'intéréts [G8);JCOT04] ou encore [HUO1].

Les équations (23) et (24) donnent les expresgiespectives de PDF et CDF de la loi de
Nakagami-m.

2

2 (m\" . S
f = o 2m-1 Q
(X) —I'(m)(Qj X e (4.22)

Ou Q est la puissance moyenne du signagst le parameétre de forme qui a des valeurs allant
de zéro a I'infini et P( ) est la fonction gammaamplete.

F(x)= P(m, m's J (4.23)

Nous venons de voir que est la puissance moyenne du signal. Ceci peuerdgalt étre vu
en comparant les termes de I'exponentiellef@igsles lois de Rayleigh et Nakagami.

Le parametrem représente une donnée importante du canal et pafendire a quelle loi
statistique il semble obéir. En effet, lorsquel, le canal est alors de type Rayleighnil,

on est alors en présence d’'un canal de type Riseneest tres grand alors la loi est de type
log-normal. En fait, I'intérét de I'emploi de cettd est qu’'a elle seule elle puisse contenir les
lois de Rice, Rayleigh, Gauss et Log-normal.

On concoit qu’elle soit donc également utilisabteipla modélisation des évanouissements
lents. Le parametre de Nakagami se calcul alortepapport suivant :

m= Q° (4.24)
E|(x* - Q)?

Ce parameétre est également intéressant car ilgbetendéfinir la quantité d’évanouissements
[SIMO1], que I'on noteraF (Amount of Fadinggt qui est donné par :

AF=1 (4.25)
m

Ainsi lorsque I'on est en présence d’'un canal ghetiRayleigh, on en=1, soitAF=1. Tandis
gue sim devient grand, la quantité d’évanouissement targ @, ce qui est le cas lorsque les
antennes sont trés proche eto@st toujours grand.

Les trois lois que nous venons de voir seront setjee nous utiliserons dans I'analyse

statistigue des canaux BAN. Cependant, il existeitiés types de lois qui ont fait I'objet de
guelques parutions ou elles ont été introduites fmsucanaux BAN.
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- Log- normal :

La loi log-normal est normalement utilisée dans damaux de télécommunications pour
modéliser les évanouissements lents. La loi Lognade est contenue dans la loi de
Nakagami-m.

Certains modéles integrent I'ensemble des évarsmissts, il s’agit des lois dBuzukiet
Loo. Elles sont habituellement utilisées dans la nisdébn des liaisons par satellites
[FONO2], mais n’ont jamais fait I'objet d’'une apgdition dans I'’étude des canaux BAN.

- Suzuki :

Le modéle de Suzuki [SUZ01] fut introduit dans bs de I'étude des évanouissements en
milieu urbain lorsque le trajet direct est masqa#, des immeubles par exemple. De ce fait,
localement, les évanouissements pourront étre nseédgbar une loi de Rayleigh. Cependant,
le mobile se déplacant entre les immeubles, lesaussements lents apparaissent alors et les
paramétres de la loi de Rayleigh ne sont plus \edab

Ceci signifie en fait que le parametre de Rayleiglétre sujet a varier durant le déplacement
du mobile et ce modéle suppose alors une variahiotype Log-normal. Ce qui finalement
donne la PDF suivante [FONO2] :

s.esex? 1 |~
: 252 o2
0

F(x) =

Dans le cas du BAN, ce modéle sitistique composégeut étre appliqué au cas ou les
antennes ne sont pas en visibilité (trajet poitdns par exemple) et lorsque la personne
parcourt des espaces importants.

- Loo:

Le modele de Loo [LOOO01] a été introduit dans I da I'étude des canaux entre un satellite
et un mobile en milieu urbain. Localement la maghdion peut se faire par une loi de Rice
(trajet directe). Lorsque des effets de masques m@sents, par exemple des contructions,
une variation Log-normal du signal se superposelailde Rice. Ce qui finalement donne la
PDF comme étant [FONO2] :

3. 686 2 q {_(ZOIog rO—M)Z} X2 +1o°

. X 252 - 2 Xr

f(x) = ————|—e e 207 | | =% |dr

(X) s Tor _([ro O(Uzj 0 (4.27)

Cette nouvelle loi statistigue permet entre aueres’dpprocher du cas traité par le modele de
Suzuki pourrg faible. On peut utiliser le modele de Loo pourdéu les canaux ou les
antennes sont en visibilité (trajet torse, ouetréprse-cheville) ou en masquage occasionnels
(trajet torse-poignet).
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Cependant, on voit ici la difficulté d’estimer ldgférents paramétres, car il n’est pas aisé
d’établir les expressions analytiques des momeiuigirgé n des ces distributions. Il existe
également d’autres lois similaire&RLN Hwang Poca-lognormaktPatzold[KARO1].

- Autres lois récemment apparues dans I'étude drawx BAN :

Ces lois sont basées sur le fait qu’elles suppdseqstence de paquets d’ondes dusters
diffusés en multi-trajets dans un environnement-in@mogéne. Chaque paquet est composé
d’'ondes de phases aléatoires et possede un tempsade propre. La dispersion des retards
est supposée large.

Ces lois sont nomméesu, a-u ou encoren-u et sont dues a Daoud Yacoub [YACO02],
[YACO3], [YACO04] et ont été récemment appliquéesBAN par Simon Cotton [COTO02],
[COTO05]. Dans la littérature, on emploie parfoiddaNakagami-n qui n'est autre que la loi
de Rice et la loNakagami-qqui est en fait la loi deloyt [SIMO1].

Cependant, face a la complexité de ces lois edéflaulté d’extraction des parametres, nous
avons décidé d'aborder le probleme autrement. FRremient, il faut extraire les différents
types d’évanouissements d’'aprés une méthode adapiéBAN et que nous allons ici
introduire. Deuxiemement, on extrait les paramétoss chaque évanouissement en
sélectionnant de préférence une loi du type Rdyleig Rice pour les évanouissements
rapides et une loi du type Nakagami-m pour les éuessements lents.

On notera également I'importance que peut avgial@metren de Nakagami pour quantifier
le taux d’évanouissement (4.25).

4.7 Méthode d’extraction des évanouissements

Un signalr(t) affecté d’'un évanouissement peut étre considérgmmétant constitué par :

- un signal évoluant lentement, ce sont les évanemests lents et la moyenne de ce
dernier est déterministe et dépend entre autreaddidtance entre émetteur et
récepteur ; nous le noteromst).

- un gain variable évoluant rapidement, ce sont lean@uissements rapides.
L'amplitude de celui-ci dépend des diffuseurs et lder emplacement; nous le
noteronss(t).

Nous avons donc un sigralt) affecté d’'un gairs(t), ce qui nous permet d’écrire :

r(t) = m(t) xs(t) (4.28)

Il 'y a pas de moyen d’extraire directement lear@uissements rapides car spectralement
les deux types d’évanouissement sont imbriqués Bams l'autre par un produit de

convolution. La seule solution est donc fier ou moyennerr(t) par des techniques qui
permettent d’obtenir une approximation des évarsennents lents [LEEQ2].
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Par la suite, les évanouissements rapides s’olgigravec la relation suivante :

- r®
S(t) = e (4.29)

Une technique usuelle d’extraction des évanouisssméents utilise une fenétre de
moyennage glissante ou la fenétre de largeur 2iBseg» le long du signal acquis, la valeur T
dépendant des constantes d’évolution du signap@&[LEEOQ2], Lee applique cette méthode
aux canaux mobiles ou I'on connait par avancetksse du véhicule. Dans le cas des canaux
BAN, c’est le milieu non-stationnaire ainsi que dajet en mouvement qui entraine les
évanouissements. Il est alors délicat de sépamarogNssements lents et rapides et de fixer
correctement la largeur de filtre nécessaire. Gopgse donc ici une technique novatrice
basée sur un filtrage fréquentiel utilisant uneactaristique propre au signal, stamps de
cohérence

-Extraction des évanouissements lents par fendissagte :
Supposons une fenétre tempordi(g), d’amplitudeA, de largeur 2T et un signglt) de N

échantillons avec une période d’échantillonnageLBemoyennan(t) s’effectue en réalisant
le produit de convolution suivant :

m(t) = h(t) O (t) = % [r@)],, € -2)r (4.30)

OU [, (t—7) est une fonction porte centrée &nde largeur 2T et d'amplitude 1/2T. La

Figure 4.20 illustre le produit de convolution @.3La fenétre glisse donc le long i{p afin
d’en effectuer la moyenne dans l'intervalle de terapntenu par la fonction porte, soit 2T.

A 1T

h(T)

|
I I
| |
| — :
| I
| |

> T

T-T T T+T 0 N.Te

Figure 4.20 : Signal(t) et fenétren(t)

Cette moyennen(t) correspond a une version du signal dont les vanstrapides ont été
filtrées, m(t) contient donc uniquement les variations lentesignal.
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Suivant la position db(t), on peut distinguer trois intervalles d’intégratio

- tcompris entre 0 et 2T
- tcompris entre 2T et NTe-2T
- tcompris entre NTe-2T et NTe

Pour le premier et le dernier intervalle, la fea&tfest pas entierement calée giy. C'est
donc sur le deuxieme intervalle que s’effectueleésnt le moyennage ou (4.30) se réduit a :

t+T

m(t) = A [r(tht (4.31)

L’expression (4.31) correspond bien au calcul dentayenne de(7) sur un intervalle 2T
centré sut. Effectuons a présent la transformée de Fouriéd @9), soit :

1

M(f)IR(f)TF[E

M- (t)} = R(f)sinc(274T) (4.32)

On constate que I'extraction des évanouissementsrgt) par fenétre glissante correspond a
un filtrage par un sinus cardinal. Pour obtanit), il suffira alors d’opérer la transformée
inverse de Fourier de(f).

Une étude reste a faire sur le type d’apodisatioanQulaire, arc de sinus,...) a appliquer sur
la fenétre temporelle suivant le canal ou le type mlopagation qui engendre les
évanouissements.

Avant d’entrer dans les détails du choix de T, ndexons revenir sur les caractéristiques de
l'autocorrélation d’'un signal BAN et en particuligur la caractérisation des évanouissements
rapides.

- Caractérisation théorique des évanouissementlesp:

Considérons un signal recu subissant uniquementédasouissements rapides. Ce signal
obéit a une statistique de type Rayleigh caraéédyas des trajets dont les angles d’arrivé sont
uniformément répartis autour du récepteur et deatdndes diffusées ont des amplitudes
équivalentes. L’autocorrélation normalisée estsattumnée par I'expression suivante :

p(1) = 3, (27#,7) (4.33)

) R . . Voo .
La fréquencdy correspond a la frequence de Doppler donnée ;b@r::; ouv est la vitesse

moyenne de I'antenne relativement a son environnen@n définit le temps de cohérente
comme le temps entre le maximum de lautocorréhatiet son premier nul, soit
approximativement d’apres (4.33) :
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T == (4.34)

Le temps de cohérence est donc inversement propoei a la vitesse relative de I'antenne. Il
correspond a une mesure statistique du temps peled@el le canal de propagation peut étre
considéré comme constant. Ce parametre du canakpele prévoir s'il y aura interférence
intersymbole ou non dans le cas d’'une communicationérique avec une durée symbble

Si Tp<T. le canal est distableou flat fading et la transmission se fait normalement. Alors
gue pour Tp>T., le symbole est affecté par les évanouissementscahal est dit a
évanouissements rapgleufast fading

Corrélation

Temps de corrélation des évanouisseménts rapides

0.2 il /

o Temps de corrélation dé’s:‘e:;}an uissements Jents—>{ U 1/ ) ............ E
55 56 57 58 59 60 61 62 63 64 65

Temps en secondes

Figures 4.21 : Détails de l'autocorrélation d’'ugrsil BAN

Le débit réel de la transmission se verra doncctffdJne bonne technique pour estimer le
nombre de bits perdus et ainsi le BER est de aalfdiconnaissant le temps de cohérehce
par (4.34), puis d'utiliser les courbes de LCR &DAcomme nous I'avons précédemment vu.
Si 'on ne connait pas les lois d’évolution de tatistique du deuxiéme ordre, on peut alors
utiliser les expressions théoriques (4.16) et (4.17

- Autocorrélation d’'un signal BAN :

La Figure 4.21 présente I'autocorrélation d’un sigBAN sur une expérience de 60 secondes
(soit une autocorrélation s’établissant sur 120osdes). Ce signal est acquit dans les
conditions déja citées dans le chapitkdodélisation Analytique des Canaux BAN
DéterministesLes antennes sont des PIFA placées sur le toBecn I'une de l'autre. La
Figure 4.22 présente un zoom de l'autocorrélatitowa du maximum.

On constate que celle-ci ne suit pas exactemeionlztion de Bessel de I'expression (4.33),
mais semble étre modulée en amplitude avec unedede I'ordre de plusieurs secondes,
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Figure 4.21. Cette modulation résulte des évanenisgts lents du canal non inclus dans le
modele tres simplifié (4.33).
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Figure 4.22 : Autocorrélation d’'un signal BAN et@eorrélation théorique (4.33)

-Temps et longueur de cohérence :

Le temps de cohérence. Téfini en (4.34) correspond au temps de cohérahee
évanouissements rapides. Il permet notamment d’avwe idée sur la fréquence Doppler.
Dans notre cas, cIvaut approximativement 100 ms ce qui dongrebfHz. A 2.4 GHz, la
vitesse relative de déplacement de la personragpestestimée a 0.625 m/s, soit 2.25 km/h.

On peut alors définir une longueur de cohérenceseuait donnée par :

=vT (4.35)

D’ou, en utilisant (4.35) :

corr = Vi = i (4.36)
2f, 2

Il est intéressant de noter que la longueur dereolcé des évanouissements rapides vaut
approximativement une demi-longueur d’onde. Soditdaance qui sépare deux minimums de
signal dans un environnement interne ou indoor.

On cherche a présent a déterminer une longuewokdérence associée a une longueur
parcourue par la personne dans I'environnementidaanoyenne du signal recu peut étre
considérée comme constante. C’est-a-dire, une &ngie I'espace ou les diffuseurs agissent
de fagcon homogeéne.

Par analogie a (4.35), on posera alors dans ldeassévanouissements lents :
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I = VTcBF (437)

corr _BF

Une estimation du temps de cohérence des évanmgsse lents sur les Figures 4.21 et 4.22
est de 1 seconde environ ce qui donne, pour umssé@tde 0.625 m/s, une longueur de
cohérence des évanouissements lents de I'ordré® @en6 D’autres mesures ont montré que
cette longueur peut varier de 50 cm a plus de 2ns dn milieu indoor.

-Relation entre temps de cohérence des évanouistelarts et temps de moyennage :

Dans [LEEO1],il est préconisé d'utiliser une fenétre de moyewrndg longueur métrique
2L, =nA oun se situe dans l'intervalle [20;40]. En considénamimobile qui se déplace a la

vitessev, L, s’exprime par :

L =vT (4.38)

m m

avec T,=2T=largeur de la fenétre temporelle. On rééct@@fa I'aide de (4.34), soit :

T =" =nt (4.39)

2f

Cette expression indique que la largeur adéquatka denétre de moyennage est liée a la
durée des évanouissements rapides alors qu’elipeonettre d’extraire les évanouissements
lents. Ceci fonctionne en pratique mais est créifje puisque les évanouissements lents et
rapides possédent des longueurs de corrélatiorpémdi@ntes l'une de l'autre. Et de plus
comme nous l'avons vu tout au long de ce chapieesont des phénomenes strictement
différents ; I'un étant d0 aux mouvements du molgtd’autre a la disposition des diffuseurs.

On va donc tenter d’établir une relation plus memite entre le temps de cohérence des
évanouissements lents et la durée de la fenétneogennage afin d’extraire correctement les
variations lentes du signal.

Pour cela, nous synthétisons d’abord un signal corapt des évanouissements lents et
rapides selon la procédure suivante [FONO2] :

- génération de deux sighaux gaussiens.

- filtrage de chacun des signaux avec un filtre détedBworth dont la fréquence de
coupure est égale a l'inverse du temps de cohéi@ia Tcsr) que I'on fixe afin de
générer d’'une part les évanouissements lents eitrd’gart les évanouissements
rapides, on obtient ainsi(t) ets(t).

- Multiplication des deux signaux, d’apres (4.28)upobtenir un signal pseudo-réel en
réception d’'une antenne, sqt).

L’autocorrélation d’'un signal aléatoire de type ggan est nulle. Il faut donc introduire un

filtrage qui permet de donner un temps de cor@at@ux deux signaux. Le filtre de
Butterworth convient pour cette opération [FONOZ2].
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Le but est donc ici de disposer des évanouissenhamtis m(t), que I'on vient de générer et
dont on connait I'autocorrélatign(z).

Par la suite, on extrait les évanouissements ldats(t) par I'intermédiaire de différentes
longueurs de fenétre et I'on compare les autoaicglsp,.,(7) des évanouissements lents

ainsi obtenues aq(t). Cette derniére étant I'autocorrélation vraie.domparaison s’effectue
en utilisant la fonction Matlaborcoef

On choisitT=1/2f4 pour les évanouissements rapide3gt=5 s pour les évanouissements
lents.

0.95

0.75)

0.7F;

O.U'_

Slow fading correlation to the orriginal

10° 10" 10
Averanging window length in s
Figure 4.23 : Coefficient de corrélation enirér) et les p,, () calculée pour différentes
largeurs de fenétre temporelle

Le résultat est présenté sur la Figure 4.23. Onstaten que la ressemblance entre
l'autocorrélation vraiepn(r) et celle issue du moyennage, (7r) est maximale pour une

largeur de fenétre J comprise entre 2 et 4s. Sachant Gug=5 s, on peut en conclure la
relation pratique suivante :

T = Teor (4.40)

"2

D’autres expérimentations avec des valeurs diftésede Tgr ont montré la validité de cette
expression.

On note sur la Figure 4.24 que I’autocorrélatﬁp(r) des évanouissements lents extraite par

moyennage correspond parfaitement aux variatiomgdede I'autocorrélatiop(zr) du signal.
L’amplitude plus importante résulte de la formeeas®pétitive des évanouissements lents ce
gui augmente la corrélation.
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Figure 4.24 : Autocorrélation(z) du signal (vert) et autocorrélatiqu}n(r) des
évanouissements lents extraits par fenétrage igpdtire.

-Résumé de la procédure d’extraction des évanousssm

1. On effectue I'autocorrélation du signal et onsaore les temps de cohérenceeT Tcgren
déterminant les nuls de la fonction (Figure 4.21).

Si aucun évanouissement lent n’est observablst prebable que :
- le temps d’observation ne soit pas assez long.

- la densité quasi homogene des diffuseurs entrainesignal de type Rayleigh
spatialement constant sans évanouissements lents.

- La densité des diffuseurs proche est faible, lenadigiest pas affecté par des
évanouissements profonds, il est Rice pure.

2. On choisit une fenétre de moyennage de typamgataire de largedr, =%.

3. On réalise une FFT du sign@) et on applique un filtre du type sinus cardinalipen
extraire les évanouissements lens(:f ) = R(f)sd 74T, ).

4. On effectue une FFT inverse ldéf) afin d’obtenir les évanouissements lemis).
5. Pour obtenir les évanouissements rapides, oapgellera qu'il est possible d’interpréter le

signal totalr(t) comme la modulation d’'un signal évoluant trés dapients(t) par un signal
évoluant lentement(t), soitr(t)=m(t).s(t).
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Ous(t) est le signal correspondant aux évanouissemepittesa On a donc :
Sug = Fagm ~ Maem (4.40)

Ou les évanouissements rapides sont vus commeinirfegadB) appliqué a la puissance (en
dBm) des évanouissements lents. On représenta Figure 4.25 I'extraction des deux types
d’évanouissements, a(t) est ici un signal réel recu sur un trajet torséestantennes du type
PIFA sont distantes de 35 cm. La puissance de tténmeest fixée a 0 dBm.

r(t)

-40

dBm

-80

dBm

temps en secondes

Figure 4.25 : Extraction des deux types d’évanamsnts du signailt)

4.8 Méthode d’estimation statistique

Nous allons ici développer une meéthode d'estimatd®s parameétres statistiques des
différentes lois (Rayleigh, Rice et Nakagami-m)d&®asur I'estimateur de la méthode des
moments.

Dans la pratique, le temps d’échantillonnage afigé¢a 3 ms afin de permettre, d’aprés le
critere de Shannon, une couverture en fréquencpl’pud 67 Hz. D’autre part, nous savons
gue le spectre en bande de base s’étant jugfd ' &oit approximativement une vingtaine de

Hz en milieu indoor. On voit donc que I'on a demlarge au niveau de la prise en compte du
spectre.

D’un autre point de vu, si I'on souhaite obsenesr évanouissements profonds, soit environ -
30 dB par rapport a la valeur RMS, on peut se eéfarl’expression théorique (4.17) de
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'AFD. Si I'on fixe fd=10 Hz, I'expression donne a -30 dBc/RMS un AFDcpede 1 ms. I
faut donc avoir un temps d’échantillonnage de fFerde grandeur de la milliseconde si I'on
souhaite observer de tels évanouissements. Ercéaitmefd est toujours plus petit que 10
Hz, on a fixé Te a 3 ms, ce qui sur une minute darmnombre de 20000 échantillons.

Le nombre d’échantillons étant important, la los dgands nombres nous permet d’affirmer
gue I'extraction des parametres des différentessdeut étre faite par la méthode des moments
[VAZO01]. L'ensemble de nos estimateurs reposeradm cette méthode.

-Estimation des parametres :

La méthode proposée est d'usage simple car elleseepur des formulations analytiques.
Pour ce faire, on définit d'abord la notion de moiné'ordren. Si I'on suppose un vecteur

U=[u1, W, ..., u] de longueuN ou u représente une valeur de tension en volts, onaara
le moment d’ordren qui vaut :
1 N
Hy _Z (4.41)
N =

Le moment d'ordre 1, jureprésente la valeur moyenne; feprésente la puissance
moyenne, et ainsi de suite. Nous pouvons donc & per U facilement extraire tous les
moments ddrdre n permettant I'estimation des parameétres des diftése lois. Nous
parlerons ici denoment estimé d’ordre ar il est calculé d’aprés un échantillon de @
par opposition amoment théorique d’ordre qui est déduit des lois statistiques.rhement
estimé sur un grand nombre d’échantillons permet, pamtiieation avec le moment
théorique, de déterminer les parametres de laLgs.moments théoriqued’'ordre pairs se
réduisent souvent a de simples polyndmes, ce selmmt ceux-la que nous utiliserons de
préférence.

-Estimation du paramétre de Rayleigh :

La loi de Rayleigh suppose des trajets multiplesnéene longueur mais ayant des directions
d’arrivé aléatoirement distribuées. La Densité debRbilité Cumulée (CDF) est donnée par
(4.19). D’aprés la définition des paramétres deilanous en déduisons que2s2, Soit

(4.42)
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-Estimation des paramétres de Nakagami :

Cette loi suppose des trajets multiples de longueatr angles d’arrivée aléatoirements
distribués. Théoriqguement, c’est donc celle quirdigvle mieux se comporter pour la
caractérisation des multi-trajets en milieu hafi@A01]. La Densité de Probabilité Cumulée
(CDF) est donnée par (4.23).

On rappelle que dans cette expression P( ) eshidibn Gamma incompléte. Le paramétre
est un parametre de forme sans dimension qui gesndaleurs de 0 a I'infini. On calcul ce
paramétre de la maniére suivante :

2

_ M
m=—-——= (4.43)
Hy = H
Par définition, le paramét«@ correspond a la puissance moyenne du signal, soit
Q=u, (4.44)

-Estimation des paramétres de Rice :

La loi de Rice est construite de la méme facon lguei de Rayleigh, mise a part I'ajout
d’'une composante continug représentant un trajet direct prépondérant. Omitiéfiors le
facteurk de Rice qui est le rapport entre la puissanceajettcontinu(r?) et la puissance du
trajet aléatoire 4o?). La Densité de Probabilité Cumulée s’exprime @h21). Dans cette
expression Q( ) est la fonction de Marcum. On facitement calculer les paramétres de la
loi de Rice en utilisant la loi de Nakagami.

En effet, nous avons pour la loi de Rice les mosdidrdre pairs suivants :

o =1y +20° (4.45) ot M, =1, +80°r, +80* (4.46)

Puis en utilisant le facteur de Rike ry?/202 et en l'introduisant dans I'expression (4.43), on
obtient :

K=m-1+vm’-m (4.47)

Soit finalement les parametres de la loi de Rice :

_ | _
o= k) (4.48) et r, = o2k (4.49)
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Nous venons donc ici de montrer une méthode sipgimettant I'estimation des paramétres
statistigues des difféerentes lois. Nous avons reaarit tous les outils nécessaires a la
modélisation statistique des canaux.

4.9 Modéles statistiques des canaux BAN pour quelquesénarii

Nous allons ici présenter quelques modeéles staiissi en relation avec deux principaux
trajets BAN, sur le torse et au niveau de la taidans le cas du torse on présente deux
modéles différents extraits de deux personnes. Rouaille nous présentons un modéle
unique. Dans tous les cas, I'environnement estéenen: la salle de mesure du laboratoire
contenant du mobilier de bureau ainsi que des bdiegpérimentations scientifiques.

Généralement, on trouve dans la littérature deseleedBAN pour dedrajets fixes bien
particuliers [COTO01], [COTO06] comme téte-taille,ill&cheville, torse-téte, etc. Nous
concentrons ici notre étude sur deux trajets avex étude statistique en fonction de la
distance sur le torse ou le long de la taille. @asaux permettent ainsi de caractériser
réellement I'évolution des paramétres statistidadsng du corps.

Pour cela, nous employons la loi statistique deadgakini-m car elle est assez pratique
puisqu’elle contient un parametre de forméndiquant quelle est la nature de la distribution
statistique (Rayleigh, Rice, ...) et le paramér@ui correspond a la puissance moyenne du
signal. D’autres auteurs ont déja rapporté quee deitfonctionne bien dans la modélisation

BAN [COTO01], [COTO04].

Apres extraction, chaque type d’évanouissemenétestié statistiguement. On pourra alors
régénérer une approximation statistique du sigriginal par I'intermédiaire d’un simulateur
gue nous décrirons dans la padi&O0.

Notons ici que le paramett, bien qu’indiquant la puissance moyenne, est eéf& par
rapport a 1 ohms. Pour avoir la puissance moyeéekeril faut donc diviser par 2R (ou R=
50 ohms) la valeur issue du moment estimé d’ord&of en dBm :

Q
Qo = 10Iog(ﬁj +30 (4.50)

-Protocole de mesure :

Le protocole expérimental est strictement le méme gelui déja employé pour la

caractérisation des canaux statiqgues ou l'on tnauvdus de détails dans le chapitre
Modélisation Analytique des Canaux BAN Détermisidia personne sous test est ici mobile
dans un environnement de type indoor sur un espa@s . Les cables connectés au PNA
de type RG-316 sont suffisamment souples pour péeneine certaine liberté de

mouvements sans que les antennes ne soient méeargiquaffectées.
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Figure 4.26 : Exemplm situde mesure BAN en milieu indoor
Les sujets ayant participé aux mesures ont les@Eaistiques suivantes : 1.70 m, 65 kg (sujet
A) et 1.82 m, 78 kg (sujet B).
-Modele statistique du torse :
Dans ce qui suit, on distinguera p2¢r et mge les parametres de Nakagami-m associés aux
évanouissements lents et gy et myr les parametres des évanouissements rapides de cette

méme loi.

Le parameétren est exprimé en dB ce qui permet de linéariseoligion dem en fonction de
la distance. Soit :

m,; =10log(m) (4.51)

40 . . . . ; ; ; -25

35 #— — - — -~ — — Mg L] -30

approximation

L -35

30

-40

dBm

-45

-50

| |
| |
| |
1 -55 1
5 10 15 20 25 30 35 40 0 5 10 15 20 25 30 35
distance en cm distance encm

Figure 4.27 : Modele des évanouissements lente $arse, sujet A

Nous constatons d’abord que pour les évanouissentemts, Figure 4.27, I'approximation
linéaire donne de bons résultats. On s’apercoit queste toujours supérieur a 1, ce qui
signifie que les évanouissements lents sont deRype quelque soit la distance sur le torse.
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La puissance moyenn@gr décroit également de fagon linéaire indiquant Iasjimlité
d’ondes rampantes dans ce scénario.

25 \ \ \ \ \ \ \ \ \ \
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Figure 4.28 : Modele des évanouissements rapidds sorse, sujet A

Dans le cas des évanouissements rapides, FiguBe @gn2remarque également une bonne
concordance entre les paramétres estimés et I'ajppation linéaire. Ici, le parametra tend

a se rapprocher de 1, il vaut 2 (soit 3 dB) pad5 cm. Ceci montre que pour des distances
supérieures les évanouissements rapides devrararetvers une loi de Rayleigh.

Par contre, la valeur moyenne du gain des évarmuissts rapides est assez difficile a
modéliser. On notera qu@ye reste proche de zéro quelque soit la distance.p@ut
néanmoins tenter d’effectuer une approximatiordlirgga partir de 25 cm.

Nous avons donc les approximations suivantes pggucconcerne le sujet A :

Mg, =—051d +33 (4.52)
Q.. =-074d-27 (4.53)
My, =-059d +24 (4.54)
Q,., =0044d-11 d>25cm (4.55)

Pour ce qui concerne les évanouissements lentBlaeXpérimentale et celle qui est estimée
d’apres les paramétres de Nakagami ont une trasebmarrespondance.

Il est intéressant de visualiser les CDF des évasements rapides car ce sont elles qui ont la
plus grande dynamique. La Figure 4.29 présente @&, I'une pourd=25 cm ou I'on voit
gue la correspondance est trés bonne entre CDiRéestet expérimentale. Par contre, pour
d=35 cm, on constate que la CDF expérimentale dévieetle de Nakagami et correspond
guasiment a celle de Rice. Ce résultat provierfaduque I'expression (4.43) du paramatne
semble donner une légére surestimation du param@ireaura I'occasion de constater cela
€galement pour le sujet B.
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Figure 4.29 : CDF expérimentales et estimées @go@db cm (a) eti=35 cm (b)

Pour ce qui concerne la statistique du deuxiémeepfeffet Doppler augmente légérement
avec la distance, il est compris entre 2.5 Hz tz4 Figure 4.30. La durée moyenne des
évanouissements est ici au minimum de 20 ms.
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Figure 4.30 : LCR et AFD en fonction de la distasaele torse pour le sujet A
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Pour ce qui s’'agit du sujet B, l'analyse des régsltnhous a conduit aux approximations
suivantes :

Mg, =—011d +22 (4.56)
Qg =-06d -33 d<45 cm (4.57)
My, =—03d +20 (4.58)
Q,, =002 - 071 d>35cm (4.59)

On constatera que le sujet B donne un modele a@mparametres quelques peu différents
du sujet A. Seul les équations (4.53) et (4.57} aseez similaires, les pentes ont des valeurs
semblables. La difféerence de 6 dB que I'on peuteol®s dans la coordonnée a l'origine
provient du fait que les antennes doivent étre ssesna des conditions quelques peu
différentes.
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-55

dBm
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-75
0 10 20 30 40 50 60 70

distance encm
Figure 4.31 : Puissance moyenne des évanouisselapta®t approximation linéaire

Il est important de voir que Il'approximation (4.5de la puissance moyenne des
évanouissements lents n’est valable que jusqu'@n5En effet, au-dela, la puissance recue
devient constante et reste stable, comprise edfret--62 dBm. Ce cas est illustré en Figure
4.31.

Ceci tant a montrer que la liaison par onde deasarfcorporelle devient faible devant la

contribution des diffuseurs. Cette assertion paet@nforcé si I'on se réfere a la Figure 4.11
ou I'on avait vu que la puissance des diffuseuagt autour de -65 dBm et ce pour les mémes
conditions de mesures.
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Figure 4.32 : Modele théorique de propagation egaunce moyenne des évanouissements
lents
Modéle : gain des antennes -11 dBi

Comme nous l'avons déja dit la puissance moyenng éleanouissements lents est
déterministe, ainsi on peut facilement compabgr avec le modele théorique d’onde de
surface développé au chapitre dédié a la propagai@ ondes de surfaces sur le corps,
Modélisation Analytigue des Canaux BAN Détermisis@est ce que I'on présente a la
Figure 4.32 ou le gain des antennes a été fixd aBl

Le modéle montre une assez bonne concordance avepuissance moyenne des
évanouissements lents jusqu’a une distance de 53\grdela, on constate que la différence
s’accentue avec la distance et atteint 7 dB & 68nomtrant ainsi que le signal devient trop
faible pour qu’il puisse s’'agir d'une onde de soefalLe signal recu a partir d’'une certaine
distance provient donc bien des diffuseurs et degtige constant si la distance augmente.

-Modéle de propagation le long de la taille :
Dans ce scénario seul le sujet A a participé a daéinsation. Pour ce type de trajet, on
retrouve les caractéristiques en « V » d’évolutiles parametres. On constate une nouvelle

fois que la puissance moyenne mesurée reste supgra -60 dBm, Figure 4.33. La
contribution des diffuseurs devient majoritairesbjuie les antennes sont aux antipodes.
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Figure 4.33 : Modele des évanouissements lentaadiola taille, sujet A

Comme nous l'avions vu dans le cas du torse, lauwahoyenne du gain reste un parametre
compliqué a modéliser, on peut cependant dire g@stilmaximum a I'antipode, Figure 4.34.
Le parametren des évanouissements rapides montre que celut-tiessproche de 1, soit 0
dB. Dans une région comprise autour de I'antipedéd, pour notre sujet, entre 30 et 45 cm,

on observe que les évanouissements sont quasiigayle
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Figure 4.34 : Modéle des évanouissements rapidesrade la taille, sujet A

Nous avons donc les approximations suivantes pwgucconcerne le sujet A :

Mge, =—06d +35 [0; 40 cm]
Mg, = 06d-13 [40 ; 60 cm]

Qg =-13d-16 [0;35cm]
Qg =13d-115 [40; 60 cm]

My, =—085d+28 [0; 30 cm]
My, =092d -40 [45; 60 cm]

Que, = 32e°d* - 46ed® + 22e*d* - 037d + 21
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La Figure 4.35 montre un exemple de CDF des évasemients rapides ou l'on voit que le
signal extrait est bien de type Rayleigh dans teezte I'antipode.
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Figure 4.35 : CDF expérimentale et CDF estimées |aotaille ad=45 cm

Dans le cas de la statistique du deuxieme ordrecamstate que la durée moyenne des

évanouissements est inférieure a celle obtenue lpocas du trajet sur le torse (LOS). En
situation de non visibilité, le canal souffre d’uaeion plus accentuée des diffuseurs.

e e
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Signal level (dB/RMS) Signal level (dB/RMS)

Figure 4.36 : LCR (a droite) et AFD (a gauche) peuwircuit taille

Pour une méme distance, si 'on compare les Figdr@8 et 4.36, on constatera que les
courbes de LCR sont plus ouvertes dans le cas @dltaque dans le cas du torse indiquant
ainsi que I'on se rapproche du cas théorique deiéssion (4.16), Figure 4.19. De plus, on
peut observer le décalage du maximum du LCR lorfmdéestance augmente. A I'antipode, le

maximum s’établie exactement a -3 dBc/RMS commeyméhéoriquement pour un canal

Rayleigh.
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4.10 Geéneération d’un signal BAN a partir de la modélisaton statistique

C’est une partie importante de la modélisation BétN'aboutissement de cette étude. Nous
allons ici discuter de la facon dont il est possidé générer statistiguement un signal BAN
d’apres les modeles que nous avons précédemmessédre

Pour cela nous allons d’abord voir comment il estsible de réaliser un générateur suivant
une loi de Nakagami-m. D’aprées [BEAQO1], on peuliggr :

- la méthode de la racine carrée.
- La méthode décrite dans [BEAO1L].

La méthode de la racine carrée ne fonctionne que ges valeurs de entiéres ou demi-
entiéres et consiste a faire la racine carrée dmhame des carrés devariables aléatoires
indépendantes centrées de type gaussienne etalegiesr . On a alors I'approximation de
la loi de Nakagami-m avec :

R= X2+ X,2 ..+ X2 (4.64)
Ou I'on aurait :m :g (4.65) et Q =2mo? (4.66)

Mais cette technique, bien que simple, ne peutagtm a n'importe quelle valeur de.
D’autre part, Beaulieu propose une autre méthodéebaur la CDF inverse de Nakagami, une
fois de plus cette derniére est complexe a cal@ilapproximation donnée dans l'article ne
fonctionne que pour certaines valeursre

Nous avions utilisé jusqu’a présent la loi de Nalkagde part sa facilité d’utilisation,
notamment parce que le paramérendique la valeur moyenne des évanouissements &tnt
nous avions alors vu que cette quantité est déwstai Une justification de cela est donnée
en Figure 4.32. Voyant donc que la génération digmal aléatoire a partir d’'une loi de
Nakagami semble pour I'instant une tache comple®as nous sommes donc tourné vers un
générateur classique de type Rice. On passerazsad@mment des parametres de Nakagami aux
parameétres de Rice en utilisant les expressioA3)4(4.48) et (4.49).

-Schéma de principe :

Le schéma de principe d’'un générateur aléatoireati@uissements, Figure 4.37, est simple et
permet une implémentation facile sur Matlab [FONO2s échantillons Xet Y; sont de
variables aléatoires gaussiennes (centrées).

On notera par Ala valeur du gain en dB des évanouissements gidpatoys Sa variance
en dB. Egalement, on noteralintensité des évanouissements lents en dBm retgaleur
variance en dBm.
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Figure 4.37 : Schéma de principe d’'un génératedwratiouissements lents et rapides

Les fonctions filtrages permettent d’affecter umps de corrélation au signal. Les fréquences
de coupures correspondent a l'inverse des tempsti&rences des évanouissements.

Pour justifier la fréquence de coupure du filtres dazanouissements rapides, on doit se
rappeler que le spectre des évanouissements ragétast jusqu’afy, hors d’'aprés (4.34),
on peut alors annoncer que la fréquence de coujwifdtre doit étre I'inverse du temps de
cohérencdc.

Par analogie, on concoit alors que l'on puisse igppt la méme régle pour les
évanouissements lents en fixant la fréquence dputewa I'inverse du temps de cohérence

TGar.

— CDF expérimentale
- -| —— CDF simulée -

Prob X<Pd

Figure 4.38 : CDF expérimentale et CDF simulée p@sujet A ad=25 cm

Le choix du filtre et de I'ordre de ce dernier eeghe question ouverte. Ces deux parametres
sont liés a I'environnement et a la fagcon dondiéfsiseurs y sont placés. Nous avons constaté
gue pour le BAN en milieu indoor nous pouvons fikerdre du filtre des évanouissements
lents entre 1 et 3 et I'ordre du filtre des évasseiments rapides a 1. Dans ce cas nhous avons
utilisé un filtre du type Butterworth [FONO2].

La Figure 4.38 permet de comparer les CDF simudtesxpérimentales issues du sujet A
pour une distance de 25 cm sur le torse. On rerseaqque I'écart ne dépasse pas 1 dB ce qui
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laisse supposer que le simulateur fonctionne ctmeent. La Figure 4.39 permet de
comparer les signaux correspondants aux CDF. Ostatema que pour le signal réel, Figure
4.39.a, le signal semble étre structuré par pagalkets que sur la Figure 4.39.b cette structure
est moins présente. Les paquets sont en fait cpasdss diffuseurs lorsque la personne s’en
approche trop. Bien slre, une telle caractéristigsie difficilement modélisable par une
statistique. Pour cela, il faudrait faire varieartire du filtre des évanouissements rapides. Par
contre, nous avions vu que le modele de lancé gensadéveloppé initialement dans le
chapitre permettait de constater et modéliser @pmene.

dBm

dBm

Figure 4.39 : Signal BAN réél (a) et signal BAN sié (b)
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4.11 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre, nous avons d’abord présenté utelmade lancé de rayons afin de
comprendre et par la suite d’expliquer l'allurdest caractéristiques dynamiques des signaux
BAN.

Nous avons ensuite exposé toute une série d’autlthématiques utiles a I'analyse de ces
signaux. Entre autre, nous avons introduit lastigtie du premier et deuxieme ordre.

On a présenté une technique originale d’extracties évanouissements lents basée sur le
calcul du temps de cohérence des variations lediesignal. La largeur de la fenétre de
moyennage dépend de ce temps de cohérence, ld sigganné étant déterminé dans le
domaine spectral aprés FFT. Cette technique sempibie rigoureuse que celle de Lee
[LEEOZ2] car elle fait référence au temps de cohggethes évanouissements lents et non a
I'effet Doppler.

Ensuite, nous avons utilisé toutes les notions ldgpées dans ce chapitre afin de mettre sur
pied plusieurs modeéles statistiques issu de mes@es modeles sont les premiers a
caractériser les évanouissements lents et rapidésnetion de la distance sur le corps pour
un trajet sur le torse ou le long de la taille.

Finalement, nous avons réalisé un simulateur bataée tres simple basé sur les modéles

statistiques afin de pouvoir par la suite concedes systemes numériques de communication
on-body
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Chapitre

5 Diversité d’Antennes Appliguée au
BAN
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DIVERSITE D’ANTENNES APPLIQUEE AU BAN

5.1 Introduction

La propagation avec trajets multiples amene desadiasements profonds du signal recu
mais ces dégradations sont tres localisées datgmlps et I'espace. Pour lutter contre ces
effets, on peut utiliser conjointement plusieurgnaux regus indépendamment ; chacun des
signaux subit des dégradations liés a la propagatimais, comme ils sont recus
indépendamment les uns des autres, le risque deiveidégradation sur tous les signaux en
méme temps est minime. Ainsi, I'information estjtows disponible sur un des signaux
regus.

Il existe plusieurs techniques pour recevoir plusiesignaux indépendamment. Les diversités
de temps et de fréquence consistent en la transmigkl signal & plusieurs moments
différents ou sur plusieurs bandes de fréquencAX(I]. Les propriétés du canal de
propagation étant différentes d’'un moment a l'autved’une fréquence a l'autre alors les
signaux recus sont indépendants. Ces techniquessitamt un procédé d’émission adapté et,
le signal étant envoyé plusieurs fois, elles n’aonéht pas I'efficacité spectrale de la chaine
de communication.

Une autre technique consiste en l'utilisation des@urs antennes pour recevoir autant de
signaux. On parle alors de diversité d’antennesUUA4] avec trois variantes possibles :

- Diversité d’espace.
- Diversité de polarisation.
- Diversité en diagramme de rayonnement.

En pratique, la diversité d’antennes consiste soiue® une combinaison entre ces trois
variantes. Chaque voie recevant une répliqgue cakignis, il n'est pas nécessaire d’adapter
le mécanisme d’émission de l'information. Avec laedsité d’antennes, I'efficacité spectrale
n'est pas dégradée puisque aucune ressource tdlapmrdréquentielle additionnelle n’est
nécessaire.

Une chaine de réception exploitant une diversi@nt@nnes associe un systeme multi
antennes et un bloc de traitement des signaux [@él1]. Il existe plusieurs stratégies de
recombinaison des signaux regus :

— Sélection: elle consiste a détecter et sélectionner lelewgildes signaux regus par les
antennes. Cette technique nécessite de recevaisefgble des signaux mais n’est pas
exigeante en terme de ressources de calcul.

— Récepteur optimal: cette technique de recombinaison consiste ensom@mation des
signaux recus apres remise en phase. Si la sommatés signaux est pondérée
proportionnellement aux puissances instantanéessuggmux, cette technique réalise la
meilleure exploitation possible de la diversité mdémnes : on parle de récepteur optimal.
Cette technique est évidemment plus consommatriceerenes de ressources matérielles et
logicielles.
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On trace sur la Figure 5.1 la CDEYmulative Distribution Functiorou Distribution de
Probabilité Cumuléedes signaux obtenus avec une diversité de detroistantennes. On
compare la Sélection et le Récepteur optimal aeptéar simple utilisant une seule antenne.
La diversité d’antennes réduit fortement les eff@&vanouissement du signal. Avec une
Sélection entre deux antennes, le niveau de puissgaranti dans 99% des cas (probabilité de
référence 18) est de -10dB par rapport au niveau moyen aloiis éfait de -20dB avec une
seule antenne soit un gain de 10dB. Avec un réaepfaimal, le niveau garanti passe a -8dB
avec deux antennes soit un gain de 12dB. Cettéreifte dans le niveau de puissance garanti
est appelée le gain de diversitg [WAUO1]. Le gain de diversité dépend de la prolbithide
référence considérée ainsi que de I'antenne sipride comme référence.

Le gain de diversité est plus important avec un bremcroissant d’antennes mais
'amélioration liée a l'introduction d’'une antenmsepplémentaire diminue avec le nombre
d’antennes.

Récepteur optimal
—— Sélection

o

Prob(y<y)
S
I TR

Figure 5.1 : Gain de la diversité d’antennes siDR&L du signal recu

Il existe d’autres techniques de recombinaison cemen Commutation d’antennes qui
consiste a commuter d’'une antenne a l'autre lor¢gyelissance recue est insuffisante. Dans
ce cas, il n'est pas nécessaire de sonder contimle®N signaux recus mais simplement le
signal de I'antenne sélectionnée. La Commutatiompeencore de réduire la complexité de
la chaine de réception cependant les performancedimitées [VAUO2].

Les signaux issus de chacune de ces voies doitrenfagblement corrélés afin d’optimiser
leur recombinaison. En pratique, on trouve qu'uffecacité acceptable de recombinaison
peut étre obtenue pour une corrélation inférieufe6a]RABO1]. L'équilibre des puissances
recues par les difféerentes voies est également aimt pmportant pour que la diversité
d’antennes soit efficace.
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5.2 Ladiversité BAN dans la littérature

La littérature sur la diversité d’antennes apple&w@@ BAN est réduite. Dans un article de
synthése sur la diversité BAN [SERO01], les autanscluent que la diversité est la moins
efficace pour les trajets en liaison directe conwae exemple le trajet poitrine-nombril.
L'étude présentée dans [SERO02] utilisant des maespén diversité conclut que pour toutes
les bandes étudiées 2.4, 5.8 et 10 GHz, le meifjaiur en diversité est obtenu pour les trajets
téte-ceinture et ceinture-cheville, c’est-a-dir@ipdes trajets ou les antennes ne sont pas en
visibilité directe.

Les diversités d’espace et de diagramme sont ca@apatans [KHAO1]. Deux monopdles
permettent d’obtenir une diversité d’espace, targlilune combinaison monopéle-fente
annulaire permet d’obtenir une diversité de diagnemLes mesures montrent que la diversité
d'espace donne de meilleurs résultats a 2.45 GHanenpour des antennes seulement
espacees de 3 cm.

L’orientation de I'antenne a également fait I'obglgt deux études sur des antennes PIFA et
lIFA [KHAO2], [KHAO3] qui montrent qu’un gain en dersité significatif n'est obtenu que
pour les trajets ou les antennes sont soumise® @namde amplitude de mouvements et ne
sont pas en visibilité directe.

Tous ces travaux ne font pas intervenir une dit@ipui favoriserait la nature dominante de
'onde incidente (onde de surface, onde diffuséd’pavironnement ou onde réfléchie par le
sol). Dans le chapitre 5.4, nous développeronsamenne a diversité de diagramme de ce
type, qui maximisera la réception de I'onde de aefsur les trajets courts et des ondes
diffusées aux distances plus grandes.

5.3 Problématique de la diversité orientée BAN

Un aspect crucial de la conception des objets camoanots portés sur le corps est le
développement d’antennes dédiées qui doivent avobron rendement en présence des tissus
biologiques et une aptitude a favoriser les mécoaess de propagation dominants. Or
plusieurs types d’ondes peuvent contribuer au sigga, le champ total étant la combinaison
d'ondes de surface guidées sur le corps, dondesctds, d'ondes diffusées par
I'environnement (sol, murs,...) ou réfléchies pard&&sments mobiles du corps (bras, jambe et
téte). Dans le cadre du BAN, ces multitrajets patieenduire a de profonds évanouissements
de I'ordre de 30 dB.

La diversité appliquée au BAN peut se comprendr2 aenieres:

- selon le contexte (indoor, outdoor,..) ou le scéngoositions des antennes sur le
corps, corps en déplacement ou non), 'un des nsoas de propagation domine
nettement. Si on utilise de la diversité en commnail s’agit de sélectionner la voie
dont le diagramme et la polarisation sont les plieptées au mode dominant. Chaque
antenne commutée est alors dédiée a un des modpsopagation. Il peut alors
s’écouler un temps important avant que la comnunatne s'effectue, si
'environnement n’évolue pas de fagon majeure.
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- La puissance moyenne est du méme ordre sur chamjee be récepteur commute
rapidement d’'une voie a l'autre en sélectionnardigmal de niveau le plus élevé au
rythme des évanouissements rapides. On peut aloins geux cas. Soit chaque voie
est associée a un mécanisme de propagation difigyerguement ondes rampantes et
réflexion sur le sol). Soit un mécanisme domingdamnent (typiqguement les réflexions
par I'environnement).

Dans I'exemple suivant, un simulateur statistigsieutilisé pour déterminer les apports de la
diversité dans deux scenarii. On va d’abord suppgse les voies ne suivent pas la méme loi
statistique puis qu’elles suivent la méme loi. ©nsidére une antenne a I'émission au niveau
de la poitrine et deux antennes de réceptiodocaliséesau niveau de la ceinture. Le
traitement des deux voies se fait par sélecsetettion combining

: :
! antenne 1
|| —antenne 2|

dBm
&
1 ]

S0r|--|--4H-FE- YL R - R YHA R - Y HHY
I I I I I
I I I I I
_100 1 1 1 1 1
0 10 20 30 40 50 60
tempsens
-20 \ \ \ \
I I I I
I I I
40 - : : | max

dBm
&
o

-100
0
temps ens

Figure 5.2 : Signaux issues des voies 1 et 2 (dreveouge) et signal combiné (en bleu)

-Les voies ne suivent pas les mémes lois stagstiqu

La loi statistique décrivant le canal est difféeepbur chaque voie. Ceci peut par exemple
étre observeé si on a un chemin direct pour une dedgurface, qui respecte alors un modele
statistique de type Rice (antenne 1), et un canéti tnajets lié a I'environnement indoor qui
respecte une statistique de Rice sans chemin domjaatenne 2). Nous mesurerons le gain
en diversité en prenant comme référence la voiatdgasignal le plus fort. La Figure 5.2
montre les signaux issus des deux antennes ajrial $ssu de la recombinaison, la Figure 5.3
présente les CDF associées.

Méme si les deux voies ont une valeur moyenne grolds CDF sont tres différentes et
l'intérét de la diversité est limité. Le gain ewelisité observé sur la Figure 5.3 n’est que de 2
dB. La CDF du signal recombiné est proche de cklleanal Rice. Ce phénoméne a déja été
reporté dans [KHAO1]. Notons que le méme type delm® est obtenu si une des antennes est
masquée ou partiellement masquée par un brasxearpée.
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Figure 5.3 : CDF des voies 1 et 2 et de la comborades deux

-Les voies suivent les mémes lois statistiques :

Ceci correspond au cas ou les antennes sont sisilat les ondes recues sont diffusées
pratiquement a I'identique pour chaque antennd-igare 5.4 montre I'évolution temporelle
des deux voies et le signal combiné dans le calede canaux de type Rayleigh. On voit que
les signaux ont une évolution commune et que leasigombiné est beaucoup moins affecté
par les évanouissements.

1 1 1 antenne 1
P oo I~ 1—— antenne 2

dBm

dBm

-100

0 10 20 30 40 50 60
tempsens

Figure 5.4 : Signaux issues des voies 1 et 2 (dreveouge) et signal combiné (en bleu)
L'étude des signaux par CDF montre I'impact des Kfatistiques sur le gain en diversité

(Figure 5.5). Le gain en diversité est de 10 dBewaqui correspond au maximum que I'on
peut atteindre avec une recombinaison en séleptiandes signaux de type Rayleigh.
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Figure 5.5 : CDF des voies 1 et 2 et de la comborades deux

Etudions maintenant I'effet de la profondeur deanduissements sur le gain en diversité.
Pour cela nous allons faire varier le paramgtie Nakagami dont nous savons que l'inverse
est lié a laguantité d’évanouissemeftoir le chapitreModélisation Dynamique des Canaux
BAN). On fixe le parametren des évanouissements lents a 10, senil tkees évanouissements
rapides varie. La Figure 5.6 montre le résultatcei#e simulation ou I'on constate que la
diversité n’a d’'intérét que poun faible pour lequeGp>3 dB.
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Figure 5.6 : Gain en diversité suivant la profonddes évanouissements rapides caractérisés
par le paramétren de Nakagami

Pour des voies de type Rayleigh=l), le gain en diversité théorique est de 10.1JpdBr une
combinaison par sélection. Dans ce cas, nous trauua gain de 9.6 dB. Poor>7, le gain
oscille entre 2.7 et 0.94 dB.

Le paramétran des évanouissements rapides va nous renseign& distance minimum a
partir de laquelle la diversité a un intérét. Omoéé dans le chapittdodélisation Dynamique
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des Canaux BANMuem est inférieur a 5 pour une distance supérieurb an3 environ, soit
approximativement la distance entre la poitriniadétanche.

Pour obtenir une diversité d’antennes efficace, résume finalement les conditions a
respecter :
- Les voies doivent posséder une faible corrélatiareeelles.
- Le canal ne doit pas présenter de trajet dominant.
- Les puissances moyennes de chaque voie doivenpréithes afin de ne pas créer un
déséquilibre trop important (Figure 5.7).
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Figure 5.7 : Gain en diversité en fonction du dédime de puissance moyenne entre voie

5.4 Conception de I'antenne a diversité sur le corps

Une antenne basée sur deux dipdles croisés camsittwn bon candidat pour appliquer la

diversité d’antennes. En effet, un des dipdles iawm@n axe en direction de I'émetteur

favorisant I'onde de surface, tandis que l'autrepprdiculaire favoriserait les trajets par

diffusion. Cette architecture présente une tresnbasolation entre ports. Malheureusement,
le rendement du dipéle horizontal & 5 mm du cogpdagble (pas plus de 15 %) ce qui limite

son utilisation. Cette solution pourrait cependarésenter un intérét aux fréquences plus
élevées, ou, pour la méme distance au corps, heengents sont meilleurs.

Nous avons donc préféré des antennes moins senaildeprésence du corps avec la PIFA et
le monopole court chargé par disque capacitif. Lanopdle favorise plutot les ondes de
surface, tandis que la PIFA rayonne plus d’énergis I'extérieur du corps et est sensible aux
deux composant&y et E,. On va donc développer un prototype combinantdEsx types
d’antennes sur le méme substrat (Figure 5.8).

Notons qu’une solution basée sur deux antennes R#-Bonvenait pas car les PIFAs sont

peu sensibles a I'onde de surface. D’'autre pamtéfration de deux monop6bles aurait conduit
a un couplage trop important.
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Figure 5.8 : Prototype d’antenne a diversité inctume PIFA et un monopdle raccourci

Notre modéle d’antenne comporte une petite PIFAgaaa I'extrémité d’un plan de masse de
30*35 mm sur la partie supérieure du substrat HR4monopble court est placé a l'autre
extrémité avec un plan de masse séparé de 20*38ituénen dessous du substrat.

La hauteur du monopéle est de 9.5 mm et le diantkirelisque capacitif est de 15 mm.

L’adaptation de cette antenne est assurée parceuitanicro-ruban de type LC en L inverseé.

La hauteur de la PIFA est de 3.2 mm et la surfatae de la structure est de 30 mm*55 mm
(Figure 5.8). Les dimensions de la structure saittléds du fait de l'insertion de fentes

accordées qui permettent un découplage entre tesras afin que celles-ci n’interagissent
pas.

E Field[¥/n]
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3, 375004002
5, 750004002
5, 12580+082
7. 5BAAE0A2
5.0758:+082
5. 250054002
5, B25Ae 4082
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4. 375884082
5, 750054082

3. 1250 +002
2, 5B0EE+3a2
1. 875m2+002
1.250@e+002
B, 256 +AA1
0, AEAAE +660

Figure 5.9 : Distribution du champ électrique afgrttes (& gauche) et sans fentes (a droite)

Ainsi nous avons réduit le couplage entre les amggrco-localisées par l'insertion de deux
fentesi/4 dans le plan de masse de la PIFA. Les fentdsesmitées en opposition de phase,
ce qui réduit I'influence entre antennes. D’auteetpa I'extrémité d’'une fente le courant est
maximum et le champ électrique trés faible ce qupaur conséquence de réduire
considérablement le couplage électrique entre apterne série de simulations a permis de
fixer lemplacement et la distance optimale enaetés. La Figure 5.9 montre I'allure de la
distribution du champ électrique avec et sans fedans le premier cas, le champ se restreint
aux parties horizontales des éléments rayonnantkstgu’en absence de fentes, le couplage
apparait clairement. La Figure 5.10 montre I'iSolatentre voies apportée par le placement
judicieux des fentes. Celles-ci permettent uneatsmh toujours inférieure a 20 dB, atteignant
méme 30 dB a la résonance de ces derniéres.
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Figure 5.10 : Parametr&du prototype d’antenne a diversité

5.5 Etude du rayonnement de la structure

L’étude du rayonnement de I'antenne se fait pauktion HFSS incluant le corps. Pour cela,
nous considérons le modéle d’'un torse constituéupacylindre diélectrigue homogéne de
périmetre 92 cm et d'une longueur de 40 cm.

Pour la PIFA et le monopdle court, le diagrammeay@nnement dans le plan xOy tangent a
la surface du corps est donné sur la Figure 5.11.

Figure 5.11 : Diagramme de rayonnement des antd?likés(a gauche) et monopble (a
droite) dans le plan xQOy ; en trait plein rougecdanposant® et en bleu pointillés, la
composante

On observe que le rayonnement du monopdle estplusromnidirectionnel que la PIFA dans
le plan azimutal. Pour le monopdle, le gain estsdéBi tandis que cette valeur correspond au
gain maximum de la PIFA. L'antenne monop6le estcdplnis appropriée pour recevoir les
ondes de surfaces provenant de n'importe queketim.
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Figure 5.12 : Diagramme de rayonnement de la Pl&Asde plan xOz (a gauche) et yOz (a
droite); en rouge trait plein, la composaéitet en bleu pointillés, la composangte

Dans les plans verticaux perpendiculaires au cdr@3z et yOz), les diagrammes de
rayonnement pour la PIFA (Figure 5.12) et le mome@dé&igure 5.13) sont présentés. Ce
dernier montre un creux prononcé au zénith du cetpsme composantg, négligeable. Le
rayonnement de la PIFA est quant a lui caract@a@saine combinaison de composartigst

E, et un rayonnement au zenith non négligeable. Oas diernieres caracteéristiques font de la
PIFA une antenne plus sensible aux ondes diffudéas I'environnement, en tout état de
cause n'y réagissant pas de la méme facon que feopdte, ce qui est favorable a la
décorrélation entre voies.

180° 180°
Figure 5.13 : Diagramme de rayonnement du mong@dfuche) dans le plan xOz et yOz (a
droite) ; en rouge trait plein, la composatiit en bleu pointillés, la composagte

En conclusion, la structure proposée est poteetiegdht intéressante en termes de diversité,
les antennes possédant des diagrammes de rayortrdifféments en azimut et en élévation.
Il existe d’autre part une prédominance de la cmapted dans le plan azimutal du
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monopdle, et une sensibilité plus grande de la PABA deux polarisations et a I'ensemble
des directions d’arrivée vers I'extérieur du corps.

Evidemment, le fantdme cylindrique n’est qu’undreation simplifiée de la morphologie du
corps. On suppose cependant qu’il donne une bodée des performances réelles en
diversité de I'antenne.

5.6 Performances de I'antenne pour différents trajets

Afin de conduire notre étude, nous avons reprisctasfigurations habituelles des appareils
d’acquisition, mis a part le fait que le VNA estinmtanant utilisé avec deux récepteurs,
chacun recevant le signal provenant d’'une des \diegrototype. Une mesure identique est
effectuée pour chaque trajet a I'aide du monop®olertcchargé par disque capacitif utilisé
comme antenne de référence. L'antenne d’émissibrégaement un monopdle court. La
Figure 5.14 montre I'ensemble antenne de référeantenne d’émission et structure a
diversité.

K =) Yl
b |

Figure 5.14 : Ensemble d'antennes contenant I'art@ndiversité (en‘ haut), 'antenne
d’émission et I'antenne de référence (en bas)

Les courbes de CDF permettent d’évaluer les pedoo®s de la diversité pour le cas des
trois trajets étudiés; poitrine-nombril, poitrinesd (ceinture) et nombril-dos (ceinture).
Chaque figure présente la CDF des deux voies aehme a diversité et de I'antenne de
référence. La derniére courbe correspond a la reic@ison des deux ports par sélection sur
la voie de niveau le plus élevé. C'est cette coupliesera comparée a celle de I'antenne de
référence et qui permettra de déterminer le gaidiversité pour une probabilité de 1 %.
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Figure 5.15 : CDF de la structure a diversité, aeténne de référence et de la recombinaison
par sélection dans le trajet poitrine-nombril

Dans le trajet nombril-poitrine (Figure 5.15) o8 ndes de surface et/ou les ondes rampantes
sont le mode de propagation dominant, il se pragluibet déséquilibre d’environ 10 dB entre
voies. Ceci est du au fait que le gain du monopéteplus important dans le plan azimutal. De
plus, la statistique des signaux fait que le pateem est différent pour chaque voie donnant
ainsi un gain en diversité trés faible de 0.7 dEn® cette configuration, la structure a
diversité pourrait étre commutée en permanencéesmonopodle. Nous avons vérifié que les
CDF obéissent a une loi de Rige grand) indiquant que le mécanisme de propaga@dait
principalement par ondes de surface. Dans ce tgpgaget, il n'est pas nécessaire que les
deux antennes favorisent I'onde de surface car pEsudeux voiesn serait grand, ce qui
n'apporte que peu ou pas de gain en diversité (Ei§Lb).

Pour le trajet nombril-dos le long de la ceintdfg(re 5.16), un déséquilibre en puissance est
également observé, mais il est bien plus faiblech@élation d’enveloppe est seulement de
0.12 ce qui permet d’obtenir un gain en diversééd dB. Dans ce cas, le signal recu est issu
d'un mélange entre les ondes rampantes le longadille et les ondes diffractées par
'environnement. La diversité peut donc étre appdigl avec bénéfice puisque la PIFA est
sensible aux ondes diffractées et contribue égaleafficacement.
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Figure 5.16 : CDF de la structure a diversité, @eténne de référence et de la recombinaison
par sélection dans le trajet nombril-dos

Pour le trajet poitrine-dos ou I'une des antenrséplkacée sur le dos (Figure 5.17), on observe
que les CDF ont une caractéristique de type Raylegitm=1. Le mode de propagation
dominant se fait par diffraction dans I'environnemd onde rampante étant ici tres faible.
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Figure 5.17 : CDF de la structure a diversité, @eténne de référence et de la recombinaison
par sélection dans le trajet poitrine-dos

Dans ces conditions, le déséquilibre entre voiédres faible, on doit donc s’attendre a un
gain en diversité élevé (Figure 5.7) car les demteranes favorisent les ondes diffractées
(Figures 5.12 et 5.13). Malgré une forte corrétati®enveloppe de 0.49, on obtient un gain en
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diversité de 8.1 dB. Cette valeur s’approche du gaaximum théorique par recombinaison
en sélection de 10.1 dB pour des canaux de typkeighy

5.7 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre, nous avons mis a profit nos desaaces sur la propagation BAN et la
conception d’antennes BAN pour réaliser un protetymiversité de diagramme dedié.

Nous avons d’abord étudié I'apport de la diversitéonction des caractéristiques statistiques
de chaque voie. Ensuite, grace aux modéles statsti déja réalisés dans le chapitre
Modélisation dynamique des canaux BAMNus avons localisé les trajets pour lesquels la
diversité est un plus.

Une analyse des travaux publiés a montré que largité n'a pas d’intérét dans les
configurations ou les antennes sont en visibilitéaie ce qui a été confirmé par notre étude
préliminaire, ou le paramétre de Nakagami doit étre faible pour obtenir un gairrect.

La structure a diversité proposée est une assotiRiFA-monopdle court. Celle-ci permet de
favoriser 'onde de surface pour les trajets owlilgersité n'a que peu d’intérém(grand)
comme c’est le cas lorsque les trajets sont suoree. En revanche, les deux antennes
favorisent les ondes diffractées dans le cas dgsetdrou la diversité est potentiellement
intéressanten{ faible) avec un déséquilibre faible entre voies.structure a un rendement de
I'ordre de 60 % sur le corps et les antennes sécvuplées entre elles par I'intermédiaire de
deux fented/4 insérées dans le plan de masse de la PIFA.

Les testdn-situ sur le corps ont montré que le gain en diversité&res faible sur le torse et
gue seul le monopdle peut étre utilisé pour lap@or. En revanche, lorsque les antennes ne
sont plus en visibilité directe avec une onde d#asa ou rampante négligeable devant les
ondes diffractées par I'environnement, le gain eerdité atteint alors un maximum de 8.1
dB. Cette valeur s’approche du maximum théoriquerabpour des canaux de type Rayleigh.
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CONCLUSION ET PERSPECTIVES

6.1 Conclusion

L'optimisation d’'un BAN nécessite des connaissartbésriques sur la physique du canal et
les caractéristiques des antennes dans les mblielogiques. Ce travail de these s’est efforcé
d’affiner et compléter les informations sur ce domea

Notre approche a d’abord consisté a développemumeles analytiques pour caractériser
aussi bien les phénoménes de propagation que lpartement des antennes en présence des
tissus humains. On a ainsi pu mettre en évidenseplrameétres prépondérants avant
d’effectuer une vérification expérimentale.

Plusieurs modéles de canaux BAN déterministesaéisstjues ont ainsi été développés. Des

régles de conception des antennes BAN ont égalegté&énoncées.

Le premier chapitretraitait de I'évolution des télécommunications svégs réseaux du type
BAN. Au cours de ces cent derniéres années, lelktévms technologiques ont permis la
miniaturisation des systémes radios et informascugtorisant de nos jours les technologies
hybrides analogiques-numériques a étre implantéeseim des vétements. Le BAN est donc
une évolution naturelle des réseaux mobiles vesgéleaux de capteurs intelligents dédiés et
placés sur le corps.

Le deuxieme chapitrétudiait I'établissement et de la propagation aledes de surface et des
ondes rampantes sur le corps. Une étude baséesséquiations de Sommerfeld-Watson-Wait
conduit a la mise en évidence des caractéristigaartdes TE et TM.

Ces équations ont conduit a la mise au point desiigrs modéles déterministes prenant en
compte les caractéristiques des tissus biologiqadssi que les caractéristiques de
rayonnement des antennes. Ces modeéles ont étéyakd des mesures sur un fantdme et des
personnes de morphologies différentes.

L'influence des tissus adipeux a également été miscompte pour expliquer les différences
d’atténuation de I'onde corporelle (onde de surfange rampante) selon les personnes.

Le troisieme chapitreconsacré aux antennes s’est d’abord attaché gsandlinfluence des
tissus biologiques sur I'impédance et le rendenténn dipdle par le biais d’'un modéle
analytique basé sur la théorie de King. Des sinmriat complémentaires ont permis
d’observer les déformations du diagramme de rayoent L'impact de la résonance des
tissus adipeux a été mis en évidence de facontaqady puis par simulation.

Par la suite, différentes antennes ont été concBes/ant leurs topologies, certaines
permettaient d’exciter les ondes corporelles, wrglie d’autres étaient plus a méme de
rayonner vers I'extérieur du corps.

Le rendement des antennes était clairement accsgue celles-ci possédent un plan de
masse, comme la PIFA ou le monopdle raccourci. D&ohniques innovantes de
désensibilisation des antennes sur le corps orrésentées. La premiére consiste a absorber
le champ proche des antennes planaires par I'erdplpblyméres contenant de la ferrite. Les
résultats montrent que I'antenne devient insengibleorps en termes de désadaptation, mais
le rendement reste toujours faible. La deuxiemeitgw consiste a augmenter la bande
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passante des antennes, ce qui a pour effet d’adgmemmsidérablement le rendement aux
faibles distances du corps.

Nous avons également discuté d’une nouvelle tedente mesure du rendement basée sur
des mesures ou des calculs du facteur de qualipgésence ou en I'absence du corps. Cette
technique est valable pour les rendements modé6894) typiques des antennes proches du
corps et a été validée par simulation.

Par des mesures de transmission sur un fantdmegondut que les antennes excitant
principalement un mode TE ne peuvent pas étresé#ii pour générer une onde de surface.
Seules les antennes excitant un mode TM commeHA Bl le monopdle donnent de bons
résultats. L’orientation correcte de dipdles hantzoix a également été étudiée pour permettre
une transmission optimale par ondes de surface.

Le quatrieme chapitres’est focalisé sur les canaux BAN dynamiques diemindoor. Une
premiére modélisation nous a permis de montrerlguyoximité du mobilier intérieur crée
des évanouissements importants sur le signal Mdous avons ensuite introduit les lois
statistigues concernant la modélisation de la dygaendes signaux. Puis différents outils
d'analyse des canaux ont été présentés. Une teshnignovante d’extraction des
évanouissements basée sur l'autocorrélation du eagté utilisée. Les évanouissements lents
et rapides sont ainsi caractérisés par des mostgstiques en fonction de la distance sur le
corps. C'est la premiére fois que de tels modébes présentés dans la caractérisation des
canaux BAN. Finalement, les modeles statistiqued soplémentés dans un simulateur
simplifié. Ces modéles pourront étre employés pester la robustesse des codes numériques
vis-a-vis des évanouissements rencontrés dansiesix BAN.

Le cinquiéemechapitreconcerne I'application du principe de diversitéBAN. On a montré

de facon théorique par le biais d’'un simulateurpdiffé que la diversité apporte un gain
notable lorsque les antennes sont a une distap&gisure a 35 cm sur le torse, ou qu’elles
sont placées aux antipodes quand elle sont saille Une antenne a diversité combinant co-
un PIFA et monop6ble raccourci co-localisées a édfisée. Le découplage entre les antennes
est réalisé par l'insertion de fentgd qui limitent I'extension du champ électrique gne de
chaque antenne. Les mesures réalisées en miliearimtit montré que cette structure permet
d’apporter un gain en diversité maximum de 8.1 dBrppport a une antenne de référence du
type monopdle court.

6.2 Perspectives

L’étude des canaux BAN et la conception des antesoamises aux milieux biologiques sont
encore a leurs balbutiements. Il existe probablérdea antennes de tres faibles épaisseurs
intégrables aux vétements dont I'adaptation auxagarde propagation et la résistance a
linfluence du corps en termes de rendement et pBdance sont supérieures a celles
présentées dans notre travail. Dans ce cadre, tiannd’antenne magnétique doit étre
approfondie. L'idée que les antennes doivent &fférdntes selon le scénario (position sur le
corps, environnement) mais aussi la morphologiéretice de poids d’'une personne devra
egalement faire I'objet d’'une étude.

Les aspects UWB ont été neégligés dans ce travadergiellement parce que d’autres
partenaires du projet BANET ont traité du sujet. digersité fréquentielle naturelle des
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antennes UWB les rend en effet plus robustes jpgooraaux dispersions observées tant dans
la nature des tissus que dans les positions refatiles antennes sur le corps. Mais la
miniaturisation des antennes UWB n’a pas encor¢ [fabjet d’étude poussée dans
'environnement hostile des tissus humains.

Un travail non négligeable reste encore a réatisela modélisation dynamique des canaux,
notamment par l'utilisation de filtres régressitsde nouvelles lois statistiques plus & méme
de prendre en compte le milieu inhomogéne de paijay

Il apparait au final que c’est uniquement au traxte campagnes de mesure nombredses
canaux dynamiques, basées sur des réponses inmpahes incluant 'analyse statistique des
distributions de retards que les modéles pourr@touvrir la grande variabilité des
morphologies et des conditions de mouvements gad@iissements.
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A CONCEPTION ANALYTIQUE DES ANTENNES EN F-
INVERSE

A.1 Description et conception analytique des antennessaructure en F inversée

A.1.1 Etude des résonances

La Figure A.1 présente le schéma équivalent eresigie transmission d’une structure en F-
inversée. Comme indiqué dans le chaplies Antennes BAN et les Interactions Corps-
Antenne ce type d’antenne est constitué est constituéedjpartie inductive (a gauche) et
d’'une partie capacitive (a droite). Le tout esmainté par un monopble. Nous supposerons
pour l'instant que les lignes sont sans pertede@eemiere approche nous permettra en effet
de pouvoir calculer les longueurs de résonanca deructure.

1

| - Z.ch
Zch -

h zev

____wl1__L__ Pomt d alimentation

Figure A.1 : Schéma équivalent d’une structure -@mvErsé

-Etude de la section en L-inversée :

La section en L-inversé, a gauche, est constitugre une ligne verticale d'impédance
caractéristique Zcv, de hauteur h et d’'une lignezbatale d'impédance caractéristique Zch
de longueur d, (Figure A.2).

A1 g

h

TR,
Figure A.2 : Allure de la section en L-inversée

En A, la réactance inductive est donnée par :

X, = jZcvtankh (A.1)
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Afin de simplifier grandement les calculs, on peoiformiser la section complete ayant une
seule impédance caractéristique, pour cela nousiskions Zch. Cela revient donc a calculer
une hauteur équivalente hle ligne d'impédance caractéristique Zch donnanmime
réactance X.

Soit : X, = jZcvtankh= jZchtankh

Donc : h, :larcta Qltankh zﬂlh (A.2)
k Zch Zch
On a donc la réactance inductive en B qui vaXi:= chhtank(hL + d) (A.3)

L’expression (A.3) montre que pour avoir une congpbs inductive forte, Zcv doit grand par
rapport a Zch.

-Etude de la section horizontale :

La Figure A.3 montre l'allure de la section horie. Il s’agit en fait d'une simple ligne
ouverte a son extrémité qui fera donc office deacdg.

Ei‘

Figure A.3 : Allure de la section horizontale
La réactance au point B’ est alors simplement dema : X ;. = — jZchcotkl (A.4)

L’expression (A.4) montre que la capacité équiviedede la ligne sera d’autant plus
importante que Zch sera faible.
-Etude de la mise en paralléle des deux sections :

On joint les deux sections réactives au point B’egjue I'on nommera maintenant C et I'on
calcule la réactance en ce point, (Figure A.4)rdaectance en ce point est alors donnée par :

X =—jZch 1

. A5
tankl - cotk(h, +d) (A-5)
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Figure A.4 : Allure de la mise en parallele desxdsections réactives

Calculons maintenant quelques sont les fréqueneagsbnance de la structure. Pour cela
fixons d’abord Xc=0, soit une résonance série. ugmpn (A.5) admet alors deux solutions
qui sont :

k=0 (A.6a)
A
| = " (A.6b)

La premiére solution correspond au régime contieugui n'a ici pas d'intérét, la deuxiéme
solutions est la seule valable.

Voyons maintenant quelle est la relation qui dolmeésonance paralléle, s¥if =c. On
trouve alors :

[+d+h, :% (A.6¢)

Ainsi, d'aprés (A.6b) et (A.6c), on en déduit lesug premiéres résonances de la structure
présentée sur la figure A.4. On en déduit égalemert la résonance parallele se produit
avant la résonance série.

Le rapport entre la fréquence série et la fréequeacallele est alors donnée par :

L:1+ h'—+d
f |

p

(A.7)

-Etude de la structure compléte en F-inversée :

La structure que nous venons d’étudier est endiibentée par une ligne d'impédance
caractéristique Zcv, (Figure A.1). Soit la réac@aip au point d’alimentation D est donnée
par :

JX ¢ + jZcvtankh

X5 =Zcv
Zcv—- X tankh

(A.8)

220



De méme, calculons les différentes solutions ptesilsoit pour Xc=0, nous avons :
JX¢ =—]Zcvtankh

Ce qui finalement conduit a la condition sur lagoeaur| de la section horizontale comme
étant :

Zch } (A.9)

| = 1arcta{cotk(hL +d)+==cotkh
k Zcv

Du point de vue physique, on aurait put retroutéguation (A.9) sachant que la structure de
la Figure A.4 est équivalente a une capacité C [asuiréquences comprise entre la résonance
parallele et la résonance série. Soit d’apres (A.5)

1
=——|tankl —cotk(h +d A.10
il (h +d)] (A.10)
Cette capacité est équivalente a un troncon de ligiverte de hauteur h’ donnée par :

h = %arctal(chCa)) (A.11)

La condition de résonance est alors donnée barh':% (A.12)

Ainsi en utilisant les équations (A.10), (A.11)(&t12) on retrouverait facilement I'’équation
(A.9).

Maintenant, calculons la solution de I'équation§pourX, = o, Soit :

Zcv= Xctankh

Ce qui finalement conduit & la condition sur lagoeurl de la section horizontale comme
étant :

Zch } (A13)

| = 1arctariicotk(hL +d)-=""tankh
k Zcv

D’autre part, si dans (A.13) on néglige h, on nete@alors I'équation (A.6c).

Dans ce gue nous venons de voir, en pratique tmaése paralléle correspond a celle de la
PIFA, tandis que la résonance série correspontieadml'IFA.
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Donc pour calculer les longueurs de I'antenne, dansas d’'une IFA, on peut employer la
relation (A.9). Tandis que dans le cas d’'une PIBA,pourra utiliser I'équation (A.13) et
approximativement I'équation (A.6c¢). Il faut cepant noter que la longuelime tient pas
compte des effets capacitifs en bout d’antennepfatique I'antenne aura donc toujours une
longueun plus courte que celle donnée par les équationsésientées.

L’équation (A.7) permet également d’avoir une idiéerapport entre les fréquences séries et
les fréquences paralléles. Pour une IFA ce ragsirplus grand que dans le cas d'une PIFA
car pour cette derniere+d est tres faible devahet on af , = f.

Dans le cas d’'une IFA, auest le rayon des conducteurs, on a:

Zcv= 60In(?j (A.14)

Zch= 60In(2—hj (A.15)
r

Dans le cas d’'une PIFA, ou st la largeur de la partie horizontale et Wsalgdur du
court-circuit, de plus, Zcvm est 'impédance cagastique du monopdle, on a :

Zcvm= GOln(Dj (A.16)
r
Zcvs= 60In(4—hj (A.17)
WS
h 2ir

Zch=120rr

W
(A.18a), avec Wz =W, +Tln{l7.0{2—;+ 0.92H (A.18b) si W>h

eff

Zch= GOln(\i/—h] (A.18c) si h>W

p

A.1.2 Calcul pratigue de la longueur de résonances difAe

-Dans le cas d’'une IFA, on peut vérifie que Zch~znva alors (A.9) qui devient :
= %arctalfcotk(h +d)+ cotkh] (A.19)

Cette longueur de résonance correspond a la longuegsique du brin horizontal plus la
longueur fictive ajoutée di a I'effet capacitif loleut.

La capacité de bout se calcule par la relationesuér:
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N

C,=— (A.20)
h
acsH —
r

Et la longueur correspondantg, := %arctar(ZchCDa)) (A.21)

A.N : Si on a h=12 mm, d=6mm, quelle doit étre &ewur de | pour que I'antenne résonne a
2.4 GHz.

En appliquant (A.19), on obtient =23 mm et en ap@nt (A.21), on axE1l.5 mm. Ainsi le

brin doit avoir une longueur deg=21.5 mm. En simulation, on trouve une longueuPds
mm, ce qui confirme la validité de notre modéle.

A.1.3 Calcul pratigue de la lonqgueur de résonances dAURA

-Dans le cas d'une PIFA, malgré que l'impédanceaatéristique du court-circuit soit
difficilement calculable, I'expression (A.17) n’étaplus valable si Ws~4h. On aboutit malgré
tout a des résultats tout a fait acceptables aqured’vérifiés par simulation.

On pourra utiliser I'expression (A.13) avec les édpnces caractéristigues des équations
(A.16) et (A.18). Mais dans la plupart des cas ¢\.@onne des résultats tout a fait
satisfaisants. On calculera, havec I'expression (A.2), en utilisant les impédanc
caractéristiques données par (A.17) ou (A.14) pesirparties verticales et (A.18) pour les
parties horizontales. De plus, l'effet capacitif d®ut rajoute une longueur fictive
approximativement égale a la hautbude la PIFA. La conception d’une PIFA pouvant étre
plus complexe qu'une IFA, nous proposons dans desgit quelles exemples d'étude
d’avant-projet sous forme d’applications numériques

A.N 1: Ws=Wp=20 mm, h=3 mm et d=2 mm. Quelle est |laylerur de la PIFA pour qu’'elle
puisse résonner a 2.8 GHz ?

On a j~h, de plus comme Ws=Wp, I'impédance caractéristijueourt-circuit est tres faible,
autant dire que hest nul. On a alors d’apres (6¢) di, ce qui fait 1I=24.8 mm. A cette
valeur on soustrait la valeur dg Ainsi la PIFA doit avoir une longueur de 21.8 mEn
simulation on trouve que la longueur de la PIFAdss20.5 mm, ce qui valide également le
modele pour ce cas.

Dans le cas ou le court-circuit est excentré sudes cotés du plateau de la PIFA, on doit
alors prendral comme étant la distance entre le monop0éle et let-@ircuit, (Figure A.5).
Ainsi, juste en faisant glisser le court-circuit orodifie la distancel et la fréquence de
résonance de la PIFA change. Sans toute fois chéeggdimensions du plateau.
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H

Figure A.5 : PIFA avec court-circuit sur un bordmlateau

A.N 2 :Wp=20 mm, h=3 mm, d=10 mm et |=20.5 mm. Le coundtst se fait avec un fil
vertical de rayon 0.5 mm. Quelle est la frequereeédonance de I'antenne ?

On a d’aprés (A.18a) Zch=40 et d’'aprés (A.14) Zcv=10@, soit h=8 mm. En appliquant
(A.6¢c) on a alors ;1807 MHz. En simulation, on trouve une fréqueneerésonance de
1750 MHz.

On voit donc ici I'intérét d’avoir une impédanceaaetéristique de court-circuit élevée et une
impédance caractéristique du plateau faible. Cetanpt d’augmenter de maniere ficitive la
hauteur du court-circuit qui passe de h=3 mm=8hmm.

A.N 3 :Wp=20 mm, h=3 mm, d=1.5 mm et 1=20.5 mm. Le caintuit se fait avec un fil
vertical de rayon 0.5 mm. Quelle est la fréquereeddonance de I'antenne ?

On a toujours =8 mm et en appliquant (A.6¢), on a alorg=2270 MHz et la simulation
donne une fréquence de résonance de 2050 MHz. &b donc de modifier la fréquence de
résonance de I'antenne sans toutefois changeimendions du plateau.

AN 4 :Wp=20 mm, d=9.5 mm h=3 mm, 1=20.5 mm etX640 MHz. Quelle doit étre la
largeur Ws du court-circuit pour que I'antenne paisésonner a la fréquengef

Dans ce cas, on doit calculer, Boit d’aprés (A.6¢), on ah, = % -d-I-1,

Ce qui donne +12.7 mm. Soit d’aprés (A.2), on doit avoir Zcv=169 Et en utilisant
(A.17), on trouve Ws=0.7 mm. En simulation, on trewen réalité que le court-circuit doit
avoir une largeur de 1 mm.
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B CARACTERISTIQUES DES TISSUS BIOLOGIQUES

B.1 Constantes électriques

Les tissus biologiques peuvent étre classés sudeux catégories. Ceux contenant beaucoup
d’eau comme la peau (derme et épiderme), les nmajdele organes et le cerveau. Et ceux
contenant peu d’eau comme les os et la graisseaiuia contenance en eau, les tissus
peuvent étre fortement diélectriques. Comme paeau, la permittivité des tissus dépend
également de la température (Figure B.1), un ébtbraeit local faisant legerement diminuer
la permittivité [GRIO1].

a0
se ]
a0
75 N
70
65 +—: ™

&

60 +— <
B5
50

0 &0 100
Temperature (°C)

Figure B.1 : Permittivité relative de I'eau purefenction de la température

Plus le tissu contient d’eau est plus sa permiftixelative est importante, sejt=50 pour les
muscles et;=5 pour la graisse. Les os ont une permittivité@ere de 10 car ils contiennent
plus d’eau que la graisse, notamment dans la masdteorganes ont des propriétés similaires
a celles du muscle.

Les tissus biologiques étant tres faiblement diamatigues, leur perméabilité sera supposée
identique a celle du vide.

Pour caractériser les tissus et les autres maxédalectriques en général, on introduit une
conductivité équivalente et une permittivité éqlemde qui tiennent compte de la conductivité
ionique et de l'effet d’hystérésis des moments ldijpes. La conductivité et la permittivité
sont notées comme suit [KINO1] :

g=0-jo" (B.1)
E=&-j&g" (B.2)

Dans ces équations traduit la conductivité ionique ef’ traduit le temps de réponse des
ions qui sont responsables de la conduction dedréfes dans les tissus. D’autre part

correspond a la permittivité du tissu &t décrit les pertes par hystérésis dues aux
mouvements dipolaires s’orientant en fonction dasations du champ électrique. D’apres les
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éguations de Maxwell, si I'on considere la permitéi complexe équivalente du milieu
comme étant :

(B.3)

[

=£-j

SIS

Onaalors € =¢, - jﬂ (B.4a)
w

Avec: ¢, = 5'—0— (B.4b) et o, =0+&"w (B.4c)
w

qui sont laconductivité équivalentet lapermittivité équivalenteCe sont ces deux parametres
qui sont utilisés dans la simulation afin de tecompte de l'effet des tissus biologiques.
Cependant, dans nos travaux nous les avons simpierogs= ¢ ¢; eto.

Le comportement fréquentiel des tissus est similaircelui des autres matériaux contenant
des ions, comme l'eau ou les sols. Ainsi, pour fiéggjuences basses, la conductivité

égquivalente est constante car nous sommes darégilme de conductivité ionique puis a

partir d'une certaine fréquence, elle augmente nessivement du fait des pertes par

hystérésis. La permittivité est généralement ingug aux basses fréquences, puis se
stabilise et finalement diminue progressivemensdae les pertes par hystérésis deviennent
importantes.

Ces phénoménes sont décrits par le mo@ele-Cole Il s’agit d’'un modele d®ebye modifié
permettant de tenir compte de certaines dispadtss temps de relaxation observés en
mesure. L'expression (B.5a) est donc constituéeelgsomme de termes incluant I'évolution
des constantes électriques en fonction de la fréemudour les tissus biologiques, on emploit
couramment un modele de Cole-Cole a 4 termes; soit

E, =€ + j—ai + 4 Aé,
Cr, . - B.5a
fe I C(fo n=11+ (]a)rn )1 a, ( )

Ou ¢, est la permittivite relative aux fréquences tresvées, environ 100 GHz. On a

également la conductivité ionique qui est défimegpet qui est nulle pour la peau, mais vaut
0.2 S/m pour les muscles. Les constantgsermettent de modéliser les différents temps de
relaxation du tissue. Tandis quen’est qu’'un parametre correctif par rapport au eledle
Debye.

On en déduit alors :

Imie. }

|
e, =Ree, | (B5b) et 0, =- = (B50)

0
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La Table B.1 regroupe les paramétres gu'il fadiseti dans I'équation (B.5a) afin de calculer

lente relative complexe. lE@gures B.2 et B.3 montrent I'évolution de
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Table B.1 : Paramétres du modeéle Cole-Cole 4 @opeéau, la graisse et le muscle
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B.2 Epaisseur des tissus biologiques

L’influence des tissus sur la propagation des owidesurface et le rayonnement des antennes

est complexe car I'épaisseur des tissus varie suiVandroit du corps. On donne ici

ture

7

era

les infaonatque 'on a put trouver dans la litt

by

aprés

I'épaisseur de certains tissus d’

[CHRO1] :

peau (derme et épiderme) : 0.4 a 1 mm chez 'emfa@i6 a 2.6 mm chez l'adulte.
graisse (tissus adipeux) : 0 a 16.2 mm chez I'érdaf.4 a 23.2 mm chez I'adulte.

D’autre part, nous donnons ici les densités volurasgde chaque tissu :

peau : 1010 kg/th
graisse : 920 kg/fh
muscle : 1040 kg/th

os : 1850 kg/m

B.3 Aspect multicouche des tissus biologiques

lement, on

énéra

la peau, lesufi adipeux et les muscles. Cette

7

Les tissus biologiques peuvent étre vus commetdastisres multicouches. G

a trois couches:

utilise un modeéle
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structuration peut étre apparentée a un modelgaes! cascadées ou chaque tissu a sa propre
impédance caractéristique.

Ainsi I'énergie qui pénétre dans le corps verra imgédance du milieu qui varie fortement
suivant la profondeur dans le corps, induisantialas réflexions entre les tissus, des ondes
stationnaires, voir des résonances suivant lesitiamsl aux limites de chaque couche.
L’'impédance de surface au niveau du corps congigda propagation des ondes de surface
ainsi que I'adaptation et le rendement des antennes

La Figure B.4 montre I'évolution de I'impédance wkéutranche de jambon a 10 kHz mesurée
par une sonde en fonction de sa pénétration. Ostai@nque la graisse a un réle isolant,
tandis que les muscles présentent une impédansdaihle du fait de la teneur en eau plus
importante.

kOhm

¥ X .
Figure B.4 : Impédance d’'une tranche de jamboroeation de la profondeur [GRIO1]

B.4 Résonance des tissus biologiques

Les tissus biologiques (peau, graisse, musclajt.)des caractéristiques électriques variant
avec leur contenance en eau. D’autre part, lesstiadaible teneur en eau comme les 0s ou la
graisse sont souvent pris en « sandwich » entrésess tels que les muscles.

Les conditions aux limites sur les tissus adipeuxles os font alors que ceux-ci peuvent
entrer en résonance. Ces résonances peuvent eedomalement le champ électrique et
induire des problemes de surexposition pour cestaparties du corps.

L’épaisseur des tissus donnant une résonant&lerst donnée par la relation suivante :

o= (B.6)

A
e,

Pour la graisse, a 2.4 GHz, cette résonance salipqoaur une épaisseur de 14 mm. Cela
entraine donc une haute impédance de surface aawnde la peau concentrant ainsi le champ
électrigue dans ce tissu. Dans ces conditiongydet®s sont importantes pour les antennes a
proximité du corps et I'onde surface est fortensténuée.

Pour une résonance &f2 de la graisse, le champ électrique se conceatne ce dernier et le
DAS augmente localement entrainant un échauffeabentissus adipeux, (Figure B.5). Dans
ce cas, I'impédance de surface au niveau du caipiible et le rendement de I'antenne est
peu affecté.
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Figure B.5 : Simulation montrant la concentratienctiamp électrique suivant I'épaisseur de
la graisse : résonance &4 a gauche et résonanceX¢p a droite [KLEO1]
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C CONCEPTION D’'UN DIPOLE DIRECTIF PLACE SUR LE
CORPS

Il s’agit de mettre en évidence des propriétésayennement spécifiques d’antennes dipdles
placées horizontalement au-dessus d’une interfa@lecttique a pertes. On indiquera la
démarche permettant de reéaliser par étapes sugegssne antenne directive pouvant

atteindre un rapport AV/AR de 7 dB a partir du dépiorizontal.
C.1 Dipéle au-dessus d’une interface diélectrique

Le rayonnement du dipdle horizontal dans le plamathal (plan de linterface) est
caractérisé par une composanienBrmale au plan possédant un maximum dans l'axe de
'antenne. Si l'antenne est en espace libre, cettmposante n’existe pas. On remarque
également qu’elle diminue progressivement lorsquigaluteur de I'antenne augmente (Figure
C.1) tandis que la composantgtBngente au plan voit son intensité augmenter.

-180
Figure C.1 : Rayonnement dans le plan de I'interi@diélectrique
Traits pleins (h=20mm), pointillés (h=5mm)
Esen rouge et Een bleu

On ne peut pas expliguer ce phénoméne si on rasanpartir d’'un dip6le élémentaire
électriqgue horizontale en supposant que le corpsureglan électrique conducteur parfait
(PEC), puisque la théorie des images conduit @arsa champ rayonné nul (composantes E
et &) au niveau de l'interface.

La présence d'une composantgEexplique facilement par le fait que le 2° milieiest pas
un conducteur parfait, donc que la théorie des @sag s’applique pas.

D’autre part, en considérant que des lignes de phafactrigues (ou des courants de
déplacement) se développent entre le conducteizambal et le plan de masse imparfait, on
peut expliquer la présence de la composagt& [gartir du courant magnétique équivalent qui
se créeé perpendiculairement au dipble horizontalagit d’'un raisonnement similaire a celui
modélisant les ouvertures rayonnantes du patchupatourant magnétique équivalent, et
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gu'on applique ici en considérant que le dipble assimilable a un patch mince. En
simulation, cette composante est non nulle massfaiéle dans le cas du PEC.

C.2 Conception d’'une antenne augmentant la composante, E

La composante g&etant celle susceptible de se propager sous fdfamele rampante sur le
corps, on va tenter de déterminer comment I'exatemaniére optimale. On suppose une
antenne a 5 mm de hauteur par rapport a un pldecttique ayant les caractéristiques
suivantes;=20 et tar5=0.64. Ces caractéristiques sont celles du fantferierance Telecom.
Afin de s’affranchir des variations du rendement’detenne en fonction des configurations,
il est plus judicieux de présenter la directivitéle donner le rendement & titre indicatif.

-Cas du dipdle filaire:

On obtient un rendement de 14 % et une directdatéé dBi, (Figure C.2). Ce qui donne bien
un gain de -14 dBi comme en Figure C.1.

Name Phi Ang Mag

m1 3600000 | -00DD0 | -6.0899
-To0 e I U 31 )

-180
Figure C.2 : Directivité du dipble & 5 mm

-Cas du dipdle planaire :

On souhaite vérifier si 'augmentation de la cafgalin€éique du dipble augmente la directivité
en k. La simulation montre que l'augmentation est ti@gble, seulement 0.4 dB. Et le
rendement est sensiblement le méme, soit ici 13-#gure C.3).

Mame Phi Ang Mag

m1 360.0000 | -0.0000 | -5.6054
B0 T 150
-180

Figure C.3 : Directivité du dipble planaire a 5 mm
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-Cas du dipdle chargé aux extrémités :

On charge les extrémités afin d’augmenter le cduden déplacement entre I'antenne et
l'interface diélectrique. Ici on note également uggére augmentation de 0.6 dB de la
directivité, le rendement est toujours de 13 % Igjea la longueur du dipdle soit réduite de 28
mm a 20 mm, (Figure C.4).

MName Phi Ang Mag
m1 3600000 | -0.0000 | -5.4404
—_ -TeU B ¥

Figure C.4 : Directivité du dip6le chargé a 5 mm

-Cas du dipdle replié aux extrémités :

On replie les extrémités du dipble afin que lesraots de conduction aient une circulation
verticale sur une fraction de I'antenne (ici 4.5 )nfffrigure C.5). De plus, I'extrémité du
dipble étant maintenant plus proche du plan, omenge l'intensité du champ électrique
entre ces deux parties, ce qui revient a augménteiurant de déplacement. Tout ceci devrait
donc favoriser la composantg. EOn note effectivement une directivité accrue dedB par
rapport au dipdle normale, le rendement reste aohst13 %.

0

Figure C.5 : Directivité du dipdle replié a 5 mm
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-Cas du dipdle replié et chargé aux extrémités :

On charge chaque extrémdg dip6le et I'on observe cette fois-ci une netteboration de la
directivité, qui par rapport au dipdle classiquesgea maintenant a -1.8 dB, soit une
augmentation de 4.2 dB. De plus, I'antenne estoi@oee, la longueur de chaque brin passant
de 28 mm a 10 mm, (Figure C.6). Le rayon des dsgapacitifs est de 2.5 mm. Cependant,
comme les charges capacitives sont trés prochegli@actrique (0.5 mm) les pertes
augmentent et font chuter le rendement a 6 %. Cdaqne alors un gain réalisé de -14 dBi,
autrement dit identique a celui du dipble normalgai est plutét décourageant !

]
1= -1.833
F1=0.000
0,000 e

F t + + + + t t t t J
a0 =200 50

Figure C.6 : Directivité du dip0le replié et chaayd mm
- Cas du dipdle filaire replié et chargé a une éxtite :

On supprime un des condensateurs. On observe rewivdié de I'ordre de -7 dBi du c6té de
'extrémité non chargée, tandis que du cbté dehkrge capacitive on a une directivité de
I'ordre de 0 dBi, avec en prime une augmentationethidlement. Le rapport AV/AR est de 7.5
dB, (Figure C.7).

Name Phi Ang Mag
mi 360.0000 -0:0000 0.1700
L m2 180.0000 | 180.0000 | -7.8073 ||
-180

Figure C.7 : Directivité du dipble en L inversechargé a 5 mm
La composante g&n’a plus de nul, car le rayonnement du brin vatfinoon compensé par un

second brin en opposition de phase, se combine Eveaayonnement des courants de
conduction. Le rendement reste cependant faiblawt9 %.
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- Cas du dipdle plat replié et chargé a une exttémi

On augmente le rendement en utilisant des lignasapkes de coefficient de qualité plus
faible.

MName Phi Ang Mag
m1 360.0000 -0.0000 -0.6707

m2 1800000 | 1800000 | -B.2711 ' g
T

o

Figure C.8 : Directivité du dipble en L inversémaée et chargé a 5 mm

Le rapport AV/AR est de 7.6 dB et le rendement pa&sl2.5 %, (Figure C.8). Dans la
direction d'intérét la directivité est de -0.7 dBipit un gain réalisé de -9.7 dBi. On a ici
réalisé notre but qui était d’augmenter le gainrpl@aucomposante - qui par rapport au
dipble classique est 4.3 dB plus élevé. De plustdlane est pratiguement deux fois moins
encombrante que le dipdle classique.

C.3 Conclusion de I'annexe C

La derniere configuration présentée permet d’auairendement pratiquement identique au
dipble classique (12.5 % au lieu de 14 %). Le géalisé est ici de -9.7 dBi, soit identique a
celui d’'une PIFA et 4.3 dB supérieur au diplle siquge.

Les mesures et les simulations montrent que lgdafipoivent étre placés colinéairement sur
le corps pour améliorer d’au moins 10 dB le bilanlicison. En effet, si les dipbles sont
placés de fagon parallele, la composapt@olarisation horizontale) ne permet pas une bonne
propagation de I'onde de surface.

Cette nouvelle antenne apportera donc un gain @leB.sur le bilan de liaison par rapport

aux dipbles classiques placés de facon colinéairdescorps et pratiquement 19 dB par
rapport aux dipbles placés parallélement.

236



