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Dans un voyage /e plus dur est darriver a la porte.
Varon

Avant-Propos o

PRES quelques années d’hésitation, ma curiosité I’a emporté et en septembre 2004 je signais

pour une these. A la fonction de simple PRAG que j’exercais depuis 7 ans, j’ajoutais celle
d’apprenti chercheur a mi-temps. J’allais enfin connaitre les secrets du second étage du batiment
Nord de I’ESISAR?, plus connu sous le nom de Laboratoire de Conception et d’Intégration des
Systemes (LCIS). Ma mission était alors d’explorer un nouveau champ de recherche pour I’équipe
ORSYS (Optoelectronic & RF SY Stems).

Pendant trois ans, j’ai alors eu la chance (dans un désordre aléatoire) de lire beaucoup, de
comprendre un peu, d’améliorer mon encore trop pauvre anglais, de jouer avec des appareils
sophistiqués, de me cacher dans la cave de I’Esisar, de camper a Zurich, d’avoir des réductions pour
le cinéma, de surfer avec des phoques californiens, de ménager mes mollets et ma voix, et de
rencontrer des chercheurs moins fous que plus.

Merci a tous ceux qui m’ont supporté mais aussi supporté. Tous, vous avez participé a ma vie de
thésard a des niveaux différents, et a tous je dois un petit quelque chose ... alors simplement
MERCI.

Particulierement,

Je tiens & remercier Monsieur Jean-Louis Lacoume, Professeur émérite de I’Institut National
Polytechnique de Grenoble, pour I’intérét porter a mes travaux et m’avoir fait I’immense honneur
de présider le jury de ma these; mais aussi pour I’excellent souvenir que je garde de ses
enseignements en traitement du signal.

J’adresse toute ma reconnaissance a Monsieur Joseph Saillard, Professeur a I’Ecole Polytechnique
de I’Université de Nantes et a Monsieur Alain Sibille, Professeur a I’Ecole Nationale Supérieure de
Techniques Avanceés a Paris, qui ont cordialement accepté d’étre rapporteurs de ce travail. Je les
remercie pour leur lecture attentive de mon manuscrit et leurs remarques constructives.

Un trés grand merci a Monsieur Joél Liénard, Professeur a I’Institut National Polytechnique de
Grenoble, pour avoir accepter d’étre membre du jury de ma these.

Je remercie mon directeur de these, Monsieur Smail Tedjini, Professeur a I’Institut National
Polytechnique de Grenoble et Directeur de I’Ecole Supérieure d’Ingénieurs en Systemes Industriels
avancés Rhéne-Alpes, pour m’avoir ouvert les portes du monde de la recherche. Merci Smail pour
ton écoute, ta disponibilité, tes conseils précieux et surtout la confiance que tu as su m’accorder.

Que Monsieur Michel Dang, Professeur a I’Institut National Polytechnique de Grenoble, trouve ici
I’expression de ma reconnaissance pour ses encouragements immédiats lors du démarrage de cette
these alors qu’il était le directeur de I’ESISAR.

Je tiens a exprimer ma chaleureuse amitié a Monsieur Tan-Phu Vuong, Maitre de Conférence a
I’Institut National Polytechnique de Grenoble et responsable de I’équipe ORSYS, pour notre
collaboration et notamment son soutien permanent.

! Ecole Supérieure d’Ingénieurs en Systémes industriels Avancés Rhéne-alpes
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Un tres grand merci en particulier a ceux avec qui j’ai travaillé pour cette these et qu’il m’est arrivé
de déranger m’éparpillant souvent dans des élucubrations hasardeuses ... merci pour nos
discussions, votre aide et surtout votre patience.

Je témoigne toute mon amitié

& aux membres du « Club des Enseignants Heureux », collégues (et néanmoins amis) : Damien son
fondateur, Isabelle le sourire suisse, Guy le « chaux-man », Pierre le kébékoi corse, Nico le Magon
qui ne sourit pas quand il sert, Laurent le cycliste aux gants en pof’, Marc le Triumph-eur recyclé en
japonaise, Benoit le poete abyssal de Baikonour et Antoine le papa phogue ;

sans oublier leur petite famille !

¢ aux stagiaires, doctorants ou néo-docteurs du LCIS (mes anciens éléves pour certains ...) :
Robocop-lolo et un certain concert au Parc Jouvet, Rami et The Slide of the Dream Team, Anthony
et les critiques pertinentes d’un habitant de la cave de I’Esisar, et tous les autres que j’ai eu aussi le
plaisir de cotoyer : Delphine, Hind, Audrey, Hicham, Benoit, Jean-Marie, Boussad, Romain, David,
Benoit, Rémy, Fabrice, Youssef, Yves, Vu, Osman, Alexandre ; sans qui le LCIS n’existerait pas.

a a Florence, Carole, Céline, Marie-Héléne, Marie-Claude, Myléne, Zina, Catherine, Fabienne,
Anik, Christine, Alain, Thierry, Cédric, Bruno, Frédéric(s), Vincent, Eduardo, Yves, Christophe,
Etienne, Yann, Davide, pour plein de choses différentes mais d’une grande importance.

v a Aurelie mon reviewer favori et nos balades enneigées ou a deux roues, Nathaly et Yvan P. qui
m’ont fait découvrir le monde vu d’en haut, Estelle et Didier dont le « sacrifice » en a fait grandir
d’autres (dont malheureusement je suis, puisqu’il fallait bien assumer ma décharge), Bruno et un
« truc » que nous avons fait vers Chamonix, Patrick Gilbert que j’ai eu la chance de croiser chez les
carabineros de Santiago du Chili, Triathlétes de Loriol et de Valence (en particulier Romain a qui je
dois de tres bons moments), et évidemment mes «vieux » amis qui ont fondé les familles
Rodriguez, Maussion, Arrighi, Peleszezak, Granjon, Lacouture et Goglio.

Merci également a tous les étudiants a qui j’ai eu le plaisir d’enseigner et a ceux avec qui j’ai aussi
partagé de bons moments sportifs ; en particulier j’ai une pensee pour Cedric, qui nous a quitté trop
tot.

e et a tous les autres, sans oublier ceux que j’oublie.

Enfin, j’ai une énorme pensée pour ma famille.

A la mémoire de monsieur Pierre Corcuff, professeur a I’Université de Poitiers que j’ai eu la chance
d’avoir comme enseignant en licence et maitrise EEA.

A la mémoire de Benoit Jacquemot, professeur d’alpinisme a I’ENSA, qui nous a fait partage sa
passion pour la montagne cing jours en aodt 2006.

A la journée du 21 novembre 2004, ou tout aurait pu basculer ...
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Entre

I/ y a dix possibilités guon ait des difficultés a communiguer

Ce gue je pense,
Ce que vous avez envie dentendre,
Ce que vous avez envie de comprendre,

Liste des sigles

Ce que je crois dire
Ce que vous croyez entendre,
Ce que vous croyez entendre,

Ce gue je dis,
Ce que vous entendez,
Ce gue vous comprenez,

Mais essayons quand méme...

Encyclopédie du Savoir Relatif et Absolu (Weber)

OUR des raisons de lisibilité, la signification des sigles ne sera généralement rappelée qu’a sa

premiere apparition dans le texte. D’autre part, les abréviations utilisées correspondront aux plus
employees et par conséquent souvent au terme anglais. La liste ci-dessous donne la signification du
sigle, éventuellement sa traduction en francais et le sigle utilisé.

1,2,3,4G 1,2,3, 4 Generation Génération 1, 2, 3, 4

AWGN Additive White Gaussian Noise Bruit additif blanc gaussien (BABG)

ARMA Auto Regressive Moving Average Auto-régressif a moyenne ajustée

ASK Amplitude Shift Keying Saut d’amplitude

BER Bit Error Rate Taux d’Erreur Bit (TEB)

BPSK Binary Phase Shift Keying Saut de phase binaire

CCK Complementary Code Keying

CDMA Code Division Multiple Access Acces Multiple a Répartition par les Codes
(AMRC)

CM Channel Model Modéle de canal

DAA Detection And Avoidance Détection et évitement

DD Differential Detector Détecteur différentiel

DS Direct Sequence Séquence directe

DSSS Direct Sequence Spread Spectrum Etalement de spectre a séquence directe

DVD Digital Versatil Disc

ED Energy Detector Détecteur d’énergie

EDR Enhanced Data Rate

EIRP Effective Isotropic Radiated Power Puissance rayonnée effective isotropique

ETSI European Telecommunications Standards Institute Institut européen des normes de
télécommunications

FCC Federation Communications Commission

FDTD Finite Difference Time Domain Différences finies dans le domaine temporel

FFT Fast Fourier Transform Transformée de Fourier Rapide (TFR)

FHSS Frequency Hopping Spread Spectrum Etalement spectral par sauts de fréquence

FIR Finite Impulse Response Réponse impulsionnelle finie

FSK Frequency Shift Keying Saut de frégquence

GFSK Gaussian Frequency Shift Keying Saut de fréquence et filtre gaussien

GPR Ground Penetrating Radar Radar a pénétration du sol

GPS Global Positioning System Systeme de positionnement

GSM Global System for Mobiles communications Systeme de communications mobiles

IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers Institut des ingénieurs électriciens et
électroniciens
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IR
ISM

IR
LAN
LOS
LPC
MA
MAC
MBOA
MB-OFDM
MBPE
MP3
MPEG
NSR
OFDM

OOK
(ON]|
PAM
PAN
PCS
PDA
PHY
PN
PPM

PSD
PSK
QAM
QoS
QPSK
RADAR
RF
RFIC
RFID
SOC
SVvD
TH
TR
UMTS

UNII
USB
UwB
VHDL

Infini Impulse Response

Industrial, Scientific, Medical
Impulse Radio

Local Area Network

Line-Of-Sight

Linear Predictive Coding

Multiple Access

Media Access Control

Multi-Band Ofdm Alliance
MultiBand-OFDM

Model-Based Parameter Estimation
MPeg-1 layer 3

Motion Picture coding Export Group
Noise Signal Ratio

Orthogonal Frequency Division Multiplexing

On Off Keying

Open System Interconnexion
Pulse Amplitude Modulation
Personal Area Network

Personal Communication System
Portable Digital Assistant
PHYsical layer

Pseudo-random Noise

Pulse Position Modulation

Power Spectral Density

Phase Shift Keying

Quadrature Amplitude Modulation
Quality of Service

Quadrature Phase Shift Keying
RAdio Direction And Ranging
Radio Frequency

Radio Frequency Integrated Circuits
Radio Frequency IDentification
System On Chip

Singular VValue Decomposition
Time Hopping

Transmitted Reference

Universal Mobile Telecommunication System

Unlicensed National Information Infrastructure
Universal Serie Bus
Ultra Wide Band

Very High speed integrated circuit hardware
Description Language

Réponse impulsionnelle infinie
Industriel, Scientifique, Médical
Radio impulsionnelle

Réseau local

Ligne directe

Codage de prédiction linéaire
Acces multiple

Couche de liaison de données
Alliance Multi-bande OFDM
Multi-bande OFDM

Estimation paramétrique spécifique

Rapport Signal a Bruit (RSB)

Multiplex par répartition orthogonale de la
fréguence

Tout ou rien

Modulation d’impulsions en amplitude
Réseau personnel

Systéme de communication personnel
Assistant numérique portable

Couche physique

Bruit pseudo-aléatoire

Modulation d’impulsions en position

Densité Spectrale de Puissance (DSP)
Saut de phase

Modulation d’amplitude en quadrature
Qualité de service

Saut de phase en quadrature

Radar

Radio fréquence

Circuits intégrés RF

Identification par RF

Systéme sur une seule puce
Décomposition en valeurs singulieres
Saut de temps

Référence transmise

Systéme de télécommunications mobiles
universel

Bus série universel
Ultra Large Bande (ULB)

Langage de description du matériel pour circuit
intégreé a treés haute vitesse
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VHDL-AMS

VHDL-Analog and Mixed-Signal extensions

VHDL-Extension pour signaux mixtes et
analogiques

VNA Vector Network Analyser Analyseur vectoriel de réseaux
VSWR Voltage Standing Wave Ratio Taux d’Onde Stationnaire (TOS)
WCDMA Wideband CDMA Large bande CDMA
WECA Wireless Ethernet Compatibility Alliance
WiFi Wireless Fidelity
WLAN Wireless Local Area Network Reéseau local sans fil
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L'insolite étrangeté de cette curieuse bizarrerie
me plonge dans une perplexité gui m‘intrigue.
Achille Talon

Introduction v

A technologie Ultra Large Bande (UWB, Ultra Wideband) utilisée depuis le milieu des années

1960 dans des applications de type RADAR, connait un spectaculaire développement depuis
gu’en 2002 la FCC (Federal Communications Commission), organe de régulation americain, a
autorisé notamment I’utilisation gratuite de la bande de fréquence [3,1-10,6 GHz] pour les
communications sans fil. Rapidement, la technologie UWB est alors apparue comme la solution
pour pouvoir atteindre le « Graal » des télécommunications actuelles, c’est-a-dire transmettre avec
des débits dépassant le giga bit par seconde, soit plus d’un milliard d’informations binaires par
seconde, mais aussi une solution pour pouvoir offrir de nouveaux services en intégrant en plus de la
transmission des fonctions de détection et de localisation. En parallele aux aspects réglementaires
qui sont en cours aujourd’hui partout dans le monde, une forte activité de développement et de
normalisation réunit de nombreux acteurs, tant académiques qu’industriels, dans le but de faire
émerger cette nouvelle technologie trés prometteuse. Comme aucune contrainte technique n’a été
imposee, toutes les solutions possibles peuvent étre envisagées et les challenges a résoudre sont par
conséquent extrémement nombreux et présents a tous les niveaux de la conception, traitement de
signal, composants, antennes, etc.

Face aux tres nombreux travaux et publications sur les différentes thématiques liées a cette
technologie en devenir, la question principale traitée dans cette thése est de déterminer une
approche qui permette de tenir compte des propriétés spécifiques des antennes dans I’analyse des
systemes UWB. Cette problématique se justifie principalement parce que les antennes ont un tres
fort impact dans les communications UWB et qu’il est nécessaire de tenir compte de leur influence.
Par ailleurs, peu de travaux concernaient ce sujet jusqu’a présent parce que dans les systemes a
bande étroite les effets liés aux antennes sont de moindre importance. Notre objectif est donc de
proposer des outils d’analyse et des méthodes qui permettent dans un premier temps de caractériser
fidelement les antennes UWB, puis dans une deuxieéme phase de les modéliser de facon efficace et
exploitable par divers environnements de conception et de développement. Cette approche est
intéressante car elle permet d’avoir une vision globale des différents blocs de la chaine de
transmission UWB de I’émetteur au récepteur sans oublier le canal de propagation et les antennes.

Les deux premiers chapitres sont consacrés a la technologie UWB et ont pour objectif de cerner
précisément le contexte de nos travaux. Ils permettent notamment d’appréhender les études de cas
et les applications présentées pour valider et justifier nos modeélisations. Partant du constat d’une
part, que le monde des télécommunications sans fil n’est pas simple et qu’il est difficile de s’y
retrouver, et d’autre part, que I’lUWB fait I’objet d’énormément de publications, le premier chapitre
présente les principes, les applications et les enjeux de la technologie UWB en regard avec les
autres technologies existantes. La vision proposee reste trés générale et peu technique. Elle est plus
orientée sur des aspects régulations et normalisations, et donne un apercu synthétique global. Le
deuxiéme chapitre se focalise alors sur des aspects plus techniques et théoriques. Un apercu des
études concernant la couche physique des systemes UWB est présenté en soulignant les recherches
actuelles. Les propriétés du canal et ses modélisations sont abordées ainsi que les principes des
émetteurs et des récepteurs, notamment ceux dediés a la technologie IR-UWB (Impulse Radio
UWB). Notons qu’un lecteur averti pourra se dispenser d’une lecture détaillée de ces deux chapitres.
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Le troisieme chapitre concerne les antennes UWB et plus spécifiquement leur caractérisation et leur
modélisation. Les caractéristiques specifiques des antennes UWB sont soulignées et un état de I’art
sur les méthodes de modélisation est présenté. De plus, la modélisation du canal radiofréquence
UWB ideéal incluant les antennes est également abordée. Ensuite, notre contribution porte sur des
considérations théoriques qui permettent un éclairage des méthodes de modélisation existantes et la
proposition de nouvelles méthodes. La derniére partie de ce chapitre est alors consacrée a quelques
applications et etudes de cas, basées sur différents types d’antennes et réalisées a partir de
simulations mais aussi de mesures.

Le quatriéme chapitre porte sur une seconde étape de modélisation qui revient & rechercher une
description plus efficace des caractéristiques des antennes. L’idée est d’utiliser des méthodes de
modélisation paramétrique qui permettent entre autres de réduire I’espace de représentation et
d’extraire certaines informations plus facilement. Aprés avoir présenté les approches principales de
modélisation paramétrique nous développons les principes de quelques méthodes particulierement
intéressantes dans notre contexte. Ces méthodes sont ensuite appliquées sur plusieurs exemples et
leur intérét immédiat est alors démontré.

Dans le cinquiéme chapitre, nous présentons deux applications des études précédentes dans un
contexte de co-design. La premiére propose une méthode pour déterminer un modele électrique de
I’impédance d’entrée d’une antenne UWB. La seconde consiste a simuler un systeme UWB complet
(émetteur, récepteur, canal et antennes) a I’aide d’un simulateur mixte.

Enfin, des éléments de conclusion et quelques perspectives dans la continuité de ce travail sont
donnés dans la derniere partie.
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Lapproche est toujours plus belle gue larrivée.
Henri Alban Fournier, écrivain

1. La Technologie UWB - Un Etat de I’Art &0

"ULTRA-WIDEBAND est une nouvelle technologie en plein essor. Bien que connue depuis

déja de nombreuses années dans le domaine des radars, elle est devenue I’un des principaux
axes de développement et de recherche dans le domaine des communications sans fil lorsqu’en
fevrier 2002 la FCC, organe de régulation américain, a autorisé son utilisation. De nouveaux defis
scientifiques et techniques etaient lancés en raison de I’aspect specifique des systemes UWB et de
ses perspectives d’applications trés prometteuses (débits dépassant le Ghit/s et nouveaux services
intégrant en plus de la transmission d’informations des fonctions de localisation et de détection).
Aujourd’hui partout dans le monde, des réglementations sont en cours de finalisation. Elles visent a
assurer le fonctionnement des systemes UWB et a protéger les opérateurs en place contre les
interférences nuisibles. En parallele a ces aspects réglementaires, des efforts concernent la
normalisation (IEEE802.15.3a et IEEE802.15.4a, selon les applications) qui vise a assurer une
certaine interopérabilité au niveau mondial. L’harmonisation est difficile car les affectations du
spectre a un service donné sont trés différentes d’un pays a I’autre. A cette difficulté s’ajoute la
concurrence entre deux grands consortiums industriels (WiMedia et UWB Forum) qui proposent
des technologies différentes.

Ce chapitre tres général concerne une technologie encore peu connue et permet ainsi d’introduire le
contexte de nos travaux dans un cadre ou réglementation, normalisation et standardisation jouent un
grand réle. L’objectif de ce chapitre est donc de présenter les principes, les applications et les
enjeux de cette nouvelle technologie en regard avec les autres technologies existantes (en particulier
pour les applications de communication sans fil).
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1. La Technologie UWB — Un Etat de I’Art 13

1.1. Présentation rapide de ’'UWB

L’UWB (Ultra Wideband) est connue comme une nouvelle technologie de communication sans fil
qui est en cours d’élaboration et qui permettrait d’atteindre des débits jamais atteints, dépassant le
Gbit/s. De plus, elle offre la perspective de nouveaux services comme I’intégration de fonctions de
localisation en plus de celles de transmission. L’UWB doit son nom aux caractéristiques spectrales
des signaux qu’elle utilise, signaux a spectres de bande ultra large, d’ou I’acronyme UWB. A
I’origine, les signaux UWB sont des signaux constitués de suites d’impulsions trés étroites avec des
rapports cycliques trés faibles. Ces signaux présentent la caractéristique de transporter I’information
sans utiliser de porteuse contrairement aux techniques classiques qui utilisent une a plusieurs
porteuses.

Les avantages de I’'UWB en terme de débit peuvent étre mis en évidence a partir de la relation de
Shannon-Hartley (1.1) qui exprime la capacité théorique C [bit/s] d’un canal en fonction de sa
bande passante B [Hz] et de son rapport signal a bruit RSB

C =Blog,(1+RSB) (1.1)

A partir de cette relation, il apparait que le facteur le plus déterminant pour augmenter la capacité
d’un canal est la bande passante. En effet, la capacité est directement proportionnelle a la capacité
alors qu’elle est reliée au rapport signal a bruit par un logarithme en base deux. Ainsi pour un RSB
donné, un systéeme a large bande type UWB donnera une capacité beaucoup plus grande qu’un
systéeme a bande étroite. D’autre part, cette formule montre également que méme en utilisant des
puissances tres faibles il est possible d’obtenir des débits trés élevés.

Apres cette rapide description de la technologie UWB, la suite de ce chapitre sera articulée de la
facon suivante. Nous commencons par un historique et nous donnons un apercu des applications
envisagées. Ensuite, nous présentons I’état des lieux des aspects réglementation et normalisation.
Enfin, nous resituons I’'UWB par rapport aux principales autres technologies de communication
sans fil existantes ou en cours de développement.

1.2. Historique de I’'UWB

Les communications UWB font I’objet de beaucoup de recherches aujourd’hui, mais leur histoire a
débuté il y a plus de 100 ans (Fig. 1.1). La premiére étape, a I’origine de toutes les techniques de
transmission sans fil, débuta quand James Clark Maxwell proposa en 1860 les lois de
I’électromagnétisme en unifiant I’électrodynamique et le magnétisme en une seule et méme théorie.
Quelques années plus tard en 1888, Heinrich Rudolph Hertz en cherchant a vérifier les équations de
Maxwell mit en évidence I’existence des ondes électromagnétiques®. 1l générait alors des ondes de
durée courtes (semblables a des impulsions électriques) en utilisant des décharges électrostatiques.
Et en 1890, & partir des découvertes de radio-conduction et des travaux de Branly?, Marconi
réalisait les premieres applications a la télégraphie sans fil en utilisant des impulsions. Ensuite, les
systemes de communications s’orientérent vers les modulations analogiques utilisant une onde
porteuse. Ces techniques consistent a transmettre une onde sinusoidale modulée en amplitude, en
fréquence ou en phase. Le signal transmis posséde alors un spectre dit a bande étroite, c’est-a-dire
centré sur une fréquence porteuse et de bande passante faible. Ces modulations ont commencé a étre
remplacees dans les annees 1960 par les modulations numériques. Le signal utile devient alors
numerique, mais I’idée reste toujours de transporter les informations a travers une onde sinusoidale
continue modulée (modulations ASK, OOK, FSK, PSK, QAM, etc.). Plus réecemment dans les

1 D'l le nom d'ondes hertziennes donné aux ondes électromagnétiques utilisées dans les télécommunications.
2 Découverte d’un tube & limaille rendant possible la détection des ondes.
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1. La Technologie UWB — Un Etat de I’Art 14

années 1990, des techniques utilisant plusieurs porteuses ont été développées. Ainsi pendant prés de
100 ans, la radio par impulsions fut abandonnée.

Cependant dés la seconde guerre mondiale, la seconde phase avait en fait démarré. Des impulsions
de durée trés courte (inférieure a la nanoseconde) étaient utilisées dans des systemes de détection
(techniques de radar) et pour des systemes de communications sécurisées [1.1], [1.2]. Ensuite dans
les années 1970, de nombreux travaux concernant des systéemes de communication et de radar
furent publiés, notamment par Harmuth qui étudia la théorie électromagnétique des ondes non
sinusoidales [1.3]-[1.5]. Plusieurs brevets furent alors déposés avec un premier brevet concernant
les télécommunications en 1973 [1.6]. Les transmissions étaient alors envisagees a partir de signaux
radioélectriques constitués de formes d’ondes impulsionnelles caractérisées par des spectres de
grande largeur de bande et cela sans utilisation de porteuses. Mais jusqu’au début des années 1990,
ces travaux resterent confidentiels parce qu’ils visaient des applications militaires.

Enfin la troisiéme étape démarra avec la publication de plusieurs articles trés complets [1.7]-[1.16]°
de Scholtz et Win qui démontrérent le potentiel de I’'UWB pour les télécommunications haut débit.
Et en 2002, la FCC (Federal Communication Commission) autorisait son utilisation aux Etats-Unis
moyennant une réglementation précise mais libre de licence [1.17]-[1.19]. Deés lors, de tres
nombreux travaux virent le jour tant dans le monde industriel qu’académique.

1890 1942 1960 1970 1990 2002 2004 2005 2007>
] ! | |
Télégraphie  Brevets Applications Applications Domaine public Approlbation 2 standards 802.15.4a Premiers
sans fil  confidentiels UWB modernes UWB en Avancées en semi- de laFCC  industriels €ncours produits
(USs) (Radar) télécom conducteurs 802.15.3a
(Armée US)

Fig. 1.1. Chronogramme de I’évolution des communications UWB

Les comités de normalisation de I’IEEE ont envisage I’utilisation de la technologie UWB pour les
réseaux sans fil a courte portée de faible puissance spécialisés, y compris les réseaux personnels
sans fil. Le groupe de travail 3a du comité IEEE 802.15 (IEEE 802.15.3a) a alors été chargé
d’élaborer une norme sur la couche physique (PHY) des réseaux personnels sans fil a débits de
données élevés (supérieurs a 100 Mbit/s). Aprés I’examen de nombreuses propositions, I’approche
originelle de radio par impulsions (IR, Impulse Radio) a été écartée en raison de difficultés de mise
en ceuvre technologique. Deux schémas plus traditionnels, déja maitrisés dans d’autres contextes et
soutenus par des groupes d’industriels ont été préférés et se sont opposés. Une solution proposée en
mars 2003 basée sur la modulation OFDM (Orthogonal Frequency Division Multiplex) [1.20],
[1.21] est défendue par le MBOA (Multi-Band OFDM Alliance). Ce groupe piloté au départ par
Texas Instrument et Intel, puis rejoint par Samsung Electronics, Panasonic, Hewlett Packard s’est
regroupé avec I’Alliance WiMedia pour ne devenir qu’un et représente prés de 190 sociétes en
2006. La seconde solution basée sur le DS-CDMA (Direct Sequence Code Division Multiple
Access) [1.22] était soutenue au départ seulement par Motorola (devenu Freescale) et
XtremeSpectrum mais elle compte aujourd’hui sur le soutien de pres de 180 sociétés regroupées
dans I’'UWB Forum. Mais Freescale, acteur principal de I’'UWB Forum, s’est récemment retiré de
ce groupe (avril 2006) pour s’orienter exclusivement sur le développement du « Wireless USB ».

% [1.7]-[1.9] proposent des structures analogiques et numériques de systémes de communication sans fil & accés multiple
mettant en ceuvre la radio par impulsions. [1.10] présente les caractéristiques du canal de propagation UWB en
intérieur (canal indoor ou intra-batiment) et en extérieur (canal outdoor). [1.11]-[1.14] analysent la densité spectrale de
puissance des signaux UWB et étudient les performances obtenues dans des environnements de type canal a trajets
multiples. [1.15] et [1.16] examinent les effets et conséquences des techniques de sauts temporels (TH, Time-Hopping)
utilisées pour réaliser un étalement spectral et permettre I’accés multiple.
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En novembre 2003, le MBOA remportait le vote qui devait décider du standard mais sans atteindre
une majorite suffisante pour I’emporter. Aujourd’hui alors que les premiéres applications
commerciales devraient prochainement voir le jour (fin 2007 ?), aucun standard n’a été et ne sera
retenu. En effet le 19 janvier 2006, I’IEEE a décidé de ne pas ratifier la norme UWB et ainsi deux
standards « industriels » devraient faire leur apparition prochainement sur le marché, bien
gu’incompatibles.

Par ailleurs, le groupe de travail IEEE 802.15.4a envisage I’utilisation de la technologie UWB pour
les applications sans fil a courte portée avec des débits plus faibles allant de 500 kbit/s a quelques
Mbit/s. Ce nouveau standard devrait permettre de développer des applications intégrant des
fonctionnalités a la fois de transmission et de localisation. En 2005, des propositions étaient
déposées (26 dossiers disponibles sur Internet a I’adresse : www.ieee802.0rg/15/pub/TG4a.html)
mais aucune norme n’a encore été établie. Il faut noter que pour ce standard la solution MB-OFDM
a été écartée notamment en raison de sa complexité (forte consommation d’énergie) et que le DS-
CDMA semble justement plus adapté pour des applications faible consommation avec toutefois des
débits moins élevés.

1.3. Applications visées et potentiels de ’'UWB

La technologie UWB est présentée comme une solution trés intéressante et innovatrice pour un
grand nombre d’applications (Fig. 1.2) qui sont généralement classées en trois catégories [1.19].

1.3.1. Systemes d’imagerie radar

Cette premiére catégorie comprend les systemes d’imagerie par radar a pénétration du sol (GPR,
Ground Penetrating Radar), d’imagerie de I’intérieur des murs et a travers les murs, d’imagerie
médicale, d’imagerie pour la construction et les réparations a domicile, d’imagerie pour
I’exploitation miniére et d’imagerie de surveillance. Le signal UWB peut pénétrer dans le sol ou
pénétrer dans un mur et méme le traverser pour permettre de détecter ce qu’il cache. Il permet aussi
de mesurer les distances avec précision. Le méme principe s’applique pour le corps humain. Par
conséquent, les principaux utilisateurs des systemes appartenant a cette catégorie seraient des
spécialistes dans les domaines de I’application de la loi, de la recherche et du sauvetage, de la
construction et de I’exploitation miniére, ainsi que de la géologie et de la médecine. Les systemes
d’imagerie radar sont exploités a des intervalles espacés et il est prévu gu’ils n’auront qu’une faible
prolifération, étant donné la nature de leur utilisation. Ces systemes auraient un créneau de marché a
distribution limitée.

1.3.2. Systemes radar de véhicule

Cette catégorie comprend les radars d’avertissement de collision, les systemes améliorés
d’activation des coussins gonflables, les capteurs de perturbation de champ, etc. Les systémes radar
de véhicule peuvent déterminer la distance entre des objets et un véhicule et ils peuvent étre intégrés
au systeme de navigation du vehicule. Certains dispositifs radar de vehicule installés sur des
voitures de luxe ont fait leur apparition dans des salons de I’automobile. Si I’installation de ces
dispositifs devenait obligatoire sur tous les véhicules, il faudrait s’attendre a la prolifération des
systémes radar de véhicule. Les systéemes de cette catégorie sont surtout utilises par des personnes
en déplacement et a I’extérieur, ce qui pourrait accroitre le risque de brouillage d’autres services.
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1.3.3. Systemes de communication

Cette catégorie comprend les systemes de communication a courte distance, notamment les réseaux
personnels sans fil et les systemes de mesure. Cette catégorie présentera certainement la plus grande
prolifération en raison de possibilité d’utilisation massive des dispositifs UWB dans les immeubles
a bureaux, les salles de réunion et de conférence et les endroits publics (par exemple les aéroports
ou les centres commerciaux).

Il faut donc noter que si les applications liées a la transmission d’information représentent la part la
plus importante des futures applications UWB, ce ne sont pas les seules. Dans la suite, nous nous
placerons implicitement dans le contexte des applications de type « transmission » sauf mention
contraire.

Intelligent Wireless
Area Network (IWAN; >

::::::

Wireless Body Area
Mebwork (WEBAN)

Hot-spot Wireless Personal
Area Metwork (WPARN)

i

# Sensor, Positioning, and
. Identification Metwork (SPIN)

!

uf

Cutdoor Peer-to-Peer
Metworking (OPPN)

Fig. 1.2. lllustration de quelques applications potentielles de I’'UWB
(Extrait de http://www.pulsers.info/pulsers1-pub-dir/PULSERS_White_Paper16.pdf)

1.4. Réglementation et normalisation de I’'UWB

1.4.1. Principales difficultés rencontrées

L’introduction des systemes de radiocommunication UWB a suscité et suscite toujours de
nombreuses préoccupations ayant trait notamment aux aspects suivants [1.19].

1.4.1.1. Détermination des fréquences appropriées

Des inquiétudes concernent I’éventuel brouillage préjudiciable aux services de radiocommunication
exploitant les mémes bandes de fréquences. Ainsi, il est vivement souhaité par les exploitants de ces
services que le matériel exempt de licence exploite des bandes de fréquences particulieres comme
dans le cas des dispositifs Industriels, Scientifiques et Médicaux (ISM, Industrial, Scientific and
Medical).

1.4.1.2. Répercussion globale

Des inquiétudes touchent également I’influence des dispositifs UWB sur le bruit de fond
radioélectrique (RF) et les conséquences sur les services de radiocommunication (par exemple, les
services passifs ou les services exploités a un niveau voisin du bruit de fond RF).
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1.4.1.3. Puissance de créte des systemes UWB

Le possible brouillage di a la puissance de créte que les systemes UWB pourraient causer aux
systémes de radiocommunication autorisés est aussi un facteur préoccupant.

1.4.1.4. Sensibilité des systemes UWB au brouillage

Enfin & I’inverse, des inquiétudes sont liées aux possibilités de non fonctionnement de certaines
applications UWB en raison des puissances d’émission relativement élevées des systemes de
radiocommunication classiques.

1.4.1.5. Eléments de conclusion

Beaucoup de travaux visant d’une part, a étudier la compatibilité des systemes UWB et des
systemes exploités dans le cadre de divers services de radiocommunication (par exemple [1.23]-
[1.26]), et d’autre part a élaborer des normes et reglements pour I’introduction et I’utilisation des
systemes UWB, sont en cours partout dans le monde.

1.4.2. Avancement des travaux
1.4.2.1. Aux Etats-Unis

La FCC a adopté en février 2002 une premiére ordonnance sur la technologie UWB permettant la
commercialisation et I’exploitation de trois types de systemes faisant appel a cette technologie :
imagerie radar, radar de véhicules, systemes de communication. La FCC précise que ces régles sont
trés prudentes (partie 15 des regles de la FCC) et qu’ainsi la technologie UWB ne perturbera pas les
autres services radiofréquences.

Ainsi, un systeme UWB est défini comme un dispositif utilisant une largeur de bande fractionnee
supérieure a 20% ou occupant une bande B de 500 MHz ou plus. Fig. 1.3, (1.3) et (1.2) illustrent
cette définition.

Bande Fractionnaire ;M:E=izoz (1.2)
forf, f, Q
B >500 MHz (1.3)

ou fy et fi désignent respectivement la fréquence supérieure et la fréquence inférieure des points a
— 10 dB par rapport au plus haut point d’émission par rayonnement, f, correspondant a la fréquence
centrale, B a la largeur de bande et Q est classiqguement défini comme le facteur de qualité.

dsp A
[W/HZ]

10 dEE_j__

[ S

e |-

: >
f|_ H f [HZ]
Fig. 1.3. Densité spectrale de puissance (dsp) d’un signal UWB

0
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De plus pour chacun des systémes envisages, il faut rajouter les contraintes suivantes.

Systéemes d’imagerie radar. Les exploitants de ces systemes sont soumis a I’obtention d’une licence
et quelques restrictions d’utilisation particulieres. Les bandes de fréquences allouées en fonction des
diverses applications sont les suivantes : au-dessous de 960 MHz pour les systemes d’imagerie par
GPR, d’imagerie de I’intérieur des murs et d’imagerie a travers les murs ; [1,99-10,6 GHz] pour
les systemes de surveillance fixe et d’imagerie a travers les murs ; [3,1-10,6 GHz] pour les systémes
d’imagerie par GPR, d’imagerie de I’intérieur des murs et d’imagerie medicale.

Systemes radar de véhicule. L’utilisation des systémes radar UWB de véhicule et des capteurs de
perturbation de champ similaires est limitée au domaine du transport terrestre dans la bande de [22-
29 GHz]. Le dispositif UWB devrait étre exploité pendant que le moteur du véhicule est en marche.
Des antennes directives doivent étre utilisées. Les dispositifs UWB de cette catégorie sont exempts
de licence a condition que la fréquence centrale et la fréquence maximale d’émission soient
supérieures a 24,075 GHz.

Systéemes de communication et de mesure. Les systemes de cette catégorie sont exempts de licence
en vertu de la Partie 15 des regles de la FCC pour I’exploitation dans la bande [3,1-10,6 GHz]. Les
dispositifs de communication et de mesure UWB doivent étre congus pour utilisation a I’intérieur
ou pour utilisation a I’extérieur comme dispositifs portatifs de communication d’égal a égal. Les
systemes pour utilisation a I’extérieur ne devraient comporter aucune infrastructure fixe et
I’utilisation d’antennes montées a I’extérieur est interdite. De plus, un émetteur extérieur doit cesser
d’émettre en moins de 10 secondes, sauf s’il recoit un accuse de réception d’un récepteur associé.
En aodt 2004, la FCC a certifié un jeu de puces UWB a débit de 115 Mbit/s destiné a des réseaux
personnels sans fil et a des applications de consommation. Par contre, la FCC n’impose aucune
technologie en particulier.

La FCC a donc alloué 7500 MHz dans la bande de fréquence [3,1-10,6 GHz] pour des applications
WxAN utilisant I’lUWB : standard IEEE 802.15.3a. Pour répondre aux inquiétudes de coexistence
présentées précédemment, la FCC a imposé les masques d’émission suivants (Fig. 1.4) pour les
applications intérieures et extérieures. Il faut noter que la densité spectrale de puissance doit étre
trés faible — 41,3 dBm/MHz (ce qui correspond a 556 pW, soit — 3dBm ou encore 64,1 nW/MHZz)
ce qui la situe dans le niveau de bruit électromagnétique non intentionnel. De plus, des précautions
particuliéres ont été prises a I’encontre des bandes du GPS (Global Positioning System) avec une
puissance maximale autorisée inférieure a — 75 dBm/MHz.
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Fig. 1.4. Masques d'émission intérieur et extérieur de la FCC
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Il est important de noter qu’a ce jour comme seule la FCC a statué sur les masques d’émission, ainsi
les études sur I’'UWB se placent genéralement dans les conditions fixées par la FCC et considérent
donc les contraintes énoncées ci-dessus.

1.4.3. En Europe

De nombreuses discussions et plusieurs versions préliminaires de masques d’émission pour les
systemes de communication UWB intérieurs et extérieurs furent proposées par I’institut européen
des normes de télecommunication (ETSI). Notamment une premiére proposition consistait a
autoriser le méme niveau de puissance maximale (- 41,3 dBm/MHz) que la FCC dans la bande
[3,1-10,6 GHz], mais une fonction rampe plutét qu’une fonction échelon pour les flancs de courbe
des masques était imposee (Fig. 1.5a).
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Fig. 1.5. Propositions du masque d'émission intérieur en Europe

Cette proposition fut rapidement rejetée et c’est le niveau méme de la puissance dans la bande [3,1-
10,6 GHz] qui fut I’objet d’une remise en cause. Afin de débloquer la situation, une proposition fut
faite amenant la puissance maximale a — 65 dBm/MHz mais jugée techniquement quasi-irréalisable.
Tres récemment en mars 2006, I’ECC (Electronic Communications Committee) a proposé un
nouveau masque pour les émissions indoor (Fig. 1.5b). Cette proposition est notamment issue d’un
rapport de I’OFCOM (OFfice of COMmunications) qui assure la promotion en Europe d’une
réglementation de la technologie UWB répondant aux exigences de fonctionnement et apte a
protéger les opérateurs en place contre les interférences nuisibles. Cependant a ce jour (septembre
2006), I’Europe n’a toujours pas statué sur une réglementation. De plus, la bande [3,3-3,8 GHZz] est
devenue aussi sujet a controverse parce qu’elle est trés convoitée par les opérateurs de
télécommunications pour I’utilisation du WiMAX.

Ces différentes étapes de I’établissement de la régulation européenne montrent les difficultés pour
déterminer une solution a I’échelle d’un continent. Idéalement une harmonisation au niveau
mondial serait nécessaire mais les pays ont déja des méthodes tres différents d’affectation du
spectre a un service donné. Ainsi, I’objectif des industriels est de s’orienter vers une normalisation
entre pays leaders qui permette une interopérabilité.
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1.4.4. Ailleurs dans le monde

Bon nombre de pays dans le monde entier évaluent la compatibilité des systtmes UWB avec
d’autres systemes sans fil. Au Japon, un institut chargé de I’élaboration de normes UWB a été crée.
L’organisme de réglementation du Japon a indiqué qu’il est prét a délivrer des licences
experimentales pour les applications UWB. Il a méme établi récemment un masque d’émission,
mais aucune réglementation n’a encore été officialisée (juillet 2006).

Singapour a indiqué qu’elle est préte a émettre des permis d’essais pour des applications UWB dans
un emplacement géographique particulier avec des masques d’émission élargis de 6 dB (de 2,2 GHz
a 10,6 GHz) par rapport aux masques UWB de la FCC. Aucune émission UWB intentionnelle n’est
permise au-dessous de 960 MHz. De plus, des applications UWB avec des exigences d’émission
inhabituelles peuvent étre approuvées au cas par cas.

L’Australian Communications Authority (direction australienne des communications) a recemment
accordé une licence provisoire pour un systeme radar a pénétration du sol a bande ultra-large.

1.4.5. Normes IEEE

Comme nous I’avons vu dans la partie « historique », les activités de normalisation de la
technologie UWB sont actuellement menées par le groupe de travail 802.15 du comité de
normalisation de I’lEEE. Elles visent particulierement des applications dans le domaine des réseaux
locaux sans fil a courte portée de faible puissance spécialisés, y compris les réseaux personnels sans
fil. L organisation générale de la norme IEEE 802.15 est présentée par Fig. 1.6. Les spécifications
principales sont indiquées en terme de débits, portées et fréquences allouées. En particulier, le
standard Bluetooth apparait dans la norme IEEE 802.15.1 et ’'UWB devrait étre utilisé dans les
normes IEEE 802.15.3a et IEEE 802.15.4a. Le paragraphe qui suit revient avec plus de détails sur
chacune de ces normes.

IEEE 802.15
WPAN
|
| ] ] ]
IEEE 802.15.1 IEEE 802.15.2 IEEE 802.15.3 IEEE 802.15.4

0 Standard Bluetooth 0 Coexistence 0 10 — 55 Mbps 0 basse puissance
0 732 kbps WPAN et WLAN 030-50m 0 20 — 250 kbps
010 m 02,4 GHz ISM band 0 10 — 75 métres
0 2,4 GHz ISM band l 02,4 GHz, 915 MHz,
(Industrial Scientific and 868 MHz
Medical) IEEE 802.15.3a

0 110 — 480 Mbps '

0 moins de 10 m IEEE 802.15.4a

03,1a10,6 GHz

Fig. 1.6. Organisation de I'lEEE 802.15

1.5. L’UWB et les autres technologies de transmission sans fil
1.5.1. Introduction

De nos jours, les systemes de communications sans fil se développent trés rapidement et en méme
temps il apparait de nouveaux standards dont les objectifs sont d’accroitre les offres des services
multimédia. En fonction des besoins en terme de mobilité et de debits, deux types de réseaux ont été
développés.
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1.5.1.1. Systéme 3G (troisiéme génération)

Ce réseau est celui de la téléphonie mobile (UMTS ou CDMA 2000). Il doit intégrer tous les
réseaux de deuxiéme génération du monde entier en un seul réseau cellulaire et lui adjoindre des
capacités multimédia. Cependant les débits qu’il propose restent faibles : 2 Mbit/s dans les zones de
mobilité limitée et seulement 144 kbit/s ailleurs. Les systemes futurs (3,5G et 4G) doivent
notamment remédier a cet inconvénient.

1.5.1.2. Réseaux locaux sans fil : WPAN (Wireless Personal Area Network) et WLAN (Wireless
Local Area Network)

Les WPAN (dont le précurseur est Bluetooth) visent des environnements de type plutdt résidentiel

avec des services de haut débit pour des connexions utilisant de la vidéo et des services de plus bas
débit de type domotique (réseaux de capteurs). Les WLAN ont été introduits dans le but de se
substituer aux réseaux filaires a I’intérieur des batiments privés ou publics. Ils doivent offrir un
acces large bande radio avec des debits de plusieurs Mbit/s pour relier des équipements
électroniques ou informatiques et se connecter a un réseau cceur type Ethernet. Par exemple, le
WiFi (nom donné a la norme IEEE 802.11) fournit des débits jusqu’a 11 Mbit/s pour des distances
de 10 a 100 m et les systemes futurs devraient permettre des débits allant jusqu’a 54 Mbit/s.

Il faut noter par exemple que pour des applications vidéos de bonne qualité, les débits proposés
restent globalement insuffisants. Idéalement, des debits d’environ 100 Mbit/s avec une mobilité
type véhicule et 1 Gbit/s pour une mobilité réduite sont vises. Des évolutions et des améliorations
des systemes actuels sont en cours comme le MIMO (Multiple Input Multiple Output), la
combinaison des techniqgues OFDM et CDMA ou encore I’élaboration de nouveaux codes. Pour les
applications WXLAN, I’'UWB présente les avantages de ne pas nécessité de licence et d’offrir des
débits élevés. Cette technologie apparait ainsi comme la solution pour la future génération des
communications locales ou des terminaux compacts et a faible codt sont recherches.

Les technologies de transmission sans fil des réseaux WxLAN sont présentées dans les paragraphes
qui suivent en les situant dans un cadre normatif et en présentant rapidement leurs spécificités.

1.5.2. Bluetooth

La technologie Bluetooth est I’exemple type de WPAN. Sa spécification contient les éléments
nécessaires pour assurer I’interopérabilité de composants types tels que les téléphones cellulaires,
les caméras numeériques, les PDA, etc. Son utilisation dans le domaine de I’instrumentation est aussi
envisageable. Ericsson I’a créé en 1994 puis rejoint par Nokia, Intel, IBM, et Toshiba, un groupe
d'intérét baptisé Bluetooth Special Interest Group (Bluetooth SIG) s’est fondé en février 1998 afin
de produire les spécifications Bluetooth 1.0, qui furent publiées en juillet 1999. Ce consortium réuni
aujourd'hui plus de 3000 entreprises (dont 3Com, Apple et Microsoft). Aprés deux révisions de sa
premiére version, en 2004 une seconde a été adoptée sous le nom de Bluetooth 2.0 + EDR
(Enhanced Data Rate). Bluetooth a été normalisé par I’IEEE et se décline sous plusieurs normes.

1.5.2.1. Norme IEEE 802.15.1

Cette norme a été établie en juin 2002 a partir de la spécification Bluetooth 1.1. Elle utilise la bande
des 2,4 GHz, designée bande ISM [2,4000-2,4835 GHz] utilisable désormais sans licence dans la
plupart des pays. Bluetooth utilise la modulation GFSK (Gaussian FSK) associée a des techniques
d’étalement de spectre et de saut de fréquence FHSS (Frequency Hopping Spread Spectrum)
conduisant a faire effectuer au signal 1600 sauts de fréquence par seconde entre 79 fréquences

LCIS-INPG yd



1. La Technologie UWB — Un Etat de I’Art 22

séparées par 1 MHz. Le saut de fréquence réduit considérablement les probabilités d’interférence et
présente des avantages sur le plan de la sécurité. Le débit de base est de 1 Mbits/s dans un rayon de
10 meétres. Pour palier a cet inconvénient de portée limitée a quelques métres une extension jusqu’a
100 metres a été proposée avec un amplificateur de puissance. Trois classes de puissance
d’émetteur ont ainsi été définies :

- laclasse 1: 100 mW (20 dBm) pour une portée d’environ 100 metres ;

- laclasse 2:2,5mW (4 dBm) pour une portee allant de 15 a 20 metres ;

- laclasse 3:1 mW (0 dBm) pour une portée d’environ 10 metres.

En raison de la législation, seules les deux derniéres sont actuellement autorisées en France et la
plus utilisée est la classe 3 pour sa tres faible consommation.

1.5.2.2. Norme IEEE 802.15

Cette norme est apparue en novembre 2003 et reprend toutes les modifications apportées a la
spécification Bluetooth 1.1 pour la version 1.2. Cette nouvelle spécification n’apporte pas de reel
changement a la specification précédente (Bluetooth 1.1) si ce n’est I'utilisation de I’AFHSS
(Adaptive Frequency Hopping Spread Spectrum).

1.5.2.3. Norme IEEE 802.15.3

Une version plus performante, le Bluetooth 2.0+EDR, a été adoptée sous cette référence. Elle vise a
remplacer les précédentes versions en offrant des débits de trois a dix fois supérieurs a la
version 1.1, une consommation réduite (- 50%), une portée améliorée vis a vis de la consommation,
une amélioration du BER (Bit Error Rate) et une compatibilit¢ compléte avec les versions
précedentes. La bande ISM est divisée en quatre canaux de 15 MHz avec quatre modulations pour
quatre débits : O-QPSK (Offset Quadrature Phase Shift Keying) mode de base avec 22 Mbit/s, 16
QAM pour 33 Mbit/s, 32 QAM pour 44 Mbit/s et 64 QAM pour 55 Mbit/s.

1.5.2.4. Norme |IEEE 802.15.4

Cette norme est en cours de développement pour les applications Bluetooth a bas débit (200 Kbit/s
maximum) et a codt tres réduit pour des puces embarquées dans des badges électroniques, des
capteurs industriels, des applications domotiques ou encore des jouets. Celle-ci devrait utiliser vingt
sept canaux de communication différents répartis sur les trois bandes de fréquences ISM (868 MHz
en Europe, 915 MHz aux Etats-Unis et la bande [2,4-2,5 GHz]).

1.5.3. Zigbee

Sous la référence IEEE 802.15.4, la solution Zigbee opere a 2,4 GHz sur 16 canaux et permet de
connecter jusqu’a 255 matériels sur des distances de I’ordre de 30 métres et avec des débits faibles
(de 20 a 250 kbit/s). L avantage de cette solution est la consommation électrique tres faible au
niveau des équipements.

1.5.4. WiFi (Wireless Fidelity)

Le WiFi est le nom donné par la WiFi Alliance (anciennement WECA, Wireless Ethernet
Compatibility Alliance) et constitue le terme « grand public » pour désigner la norme IEEE 802.11,
norme qui caractérise les réseaux locaux sans fil. Les applications viseées par la technologie WiFi
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sont les réseaux locaux sans fil aussi bien pour I’industrie et les lieux publics que pour les
applications domestiques. L’objectif est de pouvoir relier ensemble de nombreux périphériques
(assistant personnel, station de travail, clavier, souris, ...) afin se s’affranchir des liaisons filaires
souvent encombrantes et permettre ainsi une grande mobilité.

En 1997, la premiére version du standard 802.11 apparaissait. Ce standard a été développé pour
favoriser I’interopérabilité du matériel entre les différents fabricants ainsi que pour permettre des
évolutions futures compatibles. Depuis la finalisation de la norme en 1998, plusieurs « versions » de
la technologie WiFi sont apparues, chacune d’elles présentant des caractéristiques différentes.

1.5.4.1. Norme IEEE 802.11

Cette norme constitue la norme originale du WiFi et spécifie les caractéristiques d’un réseau local
sans fil WLAN au niveau des couches physiques et liaison du standard OSI (Open System
Interconnexion). Le 802.11 garantit des débits théoriques de I’ordre de 2 Mbit/s en utilisant la bande
ISM a 2,4 GHz. Différentes versions de cette norme ont été crées pour améliorer les débits dans un
premier temps et ensuite renforcer I’aspect sécuritaire de la transmission.

1.5.4.2. Norme 802.11b

Cette norme constitue la premiére évolution du standard 802.11 et elle représente la version la plus
répandue depuis 2000. Elle fonctionne a 11 Mbit/s en utilisant un étalement de spectre a séquence
direct (DSSS, Direct Sequence Spread Spectrum) associé a une modulation CCK (Complementary
Code Keying) dans la bande 2,400-2,4835 GHz découpée en 14 canaux avec des variantes selon les
pays. Sa portée est typiquement de I’ordre de quelque dizaines de métres mais le débit décroit
automatiquement en cas d’interférences ou de mauvaise réception. Son principal point faible est de
ne pas étre sécurisé par défaut.

1.5.4.3. Norme 802.11.a

Cette norme (connue sous le nom WiFi5) a été développée en 1999. Elle opére dans la bande des
5 GHz et permet de communiquer a 54 Mbit/s en utilisant la méthode de codage OFDM de
préférence a FHSS et DSSS. Plus précisément, elle occupe trois bandes UNII (Unlicensed National
Information Infrastructure) de largeur 100 MHz : [5,15-5,25 GHz], [5,25-5,35 GHz] et [5,725-
5,825 GHz].

1.5.4.4. Norme 802.11g

Effective depuis juin 2002, cette norme compléte le 802.11b dans la bande ISM en proposant en
plus débits allant jusqu’a 54 Mbit/s en utilisant I’'OFDM.

1.5.4.5. Norme 802.11n

Elle est en cours de validation et devrait voir apparaitre trés prochainement. Elle permettrait de faire
passer le débit théorique d’un réseau WiFi a 500 Mbit/s en utilisant, d’une part, deux bandes de
fréquence de différentes largeurs (20 MHz et 40 MHz) et d’autre part, en utilisant la technologie
MIMO qui utilise plusieurs antennes au niveau de I’émetteur et du récepteur.
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1.5.4.6. Variantes

Enfin d’autres variantes existent : 802.11d (internationalisation), 802.11e (signalisation et qualité de
service, QoS), 802.11f (handover, passage d’une cellule a I'autre sans coupure), 802.11h
(réglementation européenne et hyperlan 2), 802.11i (sécurite), 802.11IR (infra-rouge et obsolete) et
802.11j (réglementation Japon). Elles ont pour objectif notamment d’assurer I’interopérabilité entre
les différents matériels et d’autre part de permettre I’internationalisation de la norme. Elles ne
concernent pas directement la transmission mais constituent des améliorations du point de vue
compatibilité matérielle entre les fabricants, compatibilité entre les différentes Iégislations
existantes et qualité de service.

1.5.5. L’UWB

Comme nous I’avons déja mentionné, I’'UWB est envisagé sous plusieurs formes. Pour la norme
IEEE 802.15.3a concernant les applications haut débits (> 100 Mbit/s) deux techniques ont été
retenues : le MB-OFDM et le DS-CDMA. Quant a la norme IEEE 802.15.4a dédiée a des
applications plus bas débits associant la localisation, elle abandonne ces techniques pour revenir a la
radio par impulsions.

1.5.5.1. MB-OFDM

La bande de fréquence [3,1-10,6 GHz] est découpée en 14 bandes de 528 MHz, qui sont réparties en
cing groupes différents (Fig. 1.7). Une application UWB utilisant le MB-OFDM n’utilise qu’un seul
des cing groupes, et dans ce groupe, un utilisateur n’occupe qu’une bande a la fois. Par ailleurs,
I’allocation des bandes aux utilisateurs est gérée par un code temps-fréquence (Fig. 1.8) qui a pour
role de minimiser les collisions entre les différentes communications. Enfin, chaque bande est
découpée en 128 sous-porteuses de 4 MHz afin de former un symbole OFDM.

Groupe 1 Groupe 3 Groupe 5

Bande 1| Bande 2[ Bande 3| Bande 7|Bande 81 Bande 9| fande 13Bande 14

3432 3960 4488 5016 5544 5808 6336 6864 7392 7920 8448 8976 9504 10032 f(MHZ)

Fig. 1.7. Bande OFDM définie par la norme 802.15.3a

4 codes
a 1213111 2] 31 possibilite
F1 b 1131211 3]3 d’avoir
3 4 micro-réseaux
F2 1314‘1?'1 ¢ 1/1]2]2])3]3 simultanés
F3 ﬂﬂ-mﬂ- d 11| 3] 3] 2] 2
T

Fig. 1.8. Codage temps — fréquences

Les architectures de I’émetteur et du récepteur sont similaires a celles du systeme OFDM
conventionnel (Fig. 1.9, Fig. 1.10 et [1.32]).
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Fig. 1.9. Exemple d’architecture d’un émetteur OFDM
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Fig. 1.10. Exemple d’architecture d’un récepteur OFDM

L’utilisation de I’OFDM se justifie pour plusieurs raisons. La premiére est intrinséque a cette
technique qui a été créée pour répondre aux problémes des effets de fading des canaux de
propagation en exploitant une diversité spatio-temporelle (plusieurs porteuses et entrelacement).
D’autre part, elle présente I’avantage de pouvoir s’adapter facilement aux probléemes d’interférences
(technique DAA, Detection And Avoidance). En effet, si un autre service est détecté dans la bande
UWSB, il est possible de ne pas utiliser le groupe correspondant. Enfin, cette technologie déja mise
en ceuvre dans d’autres systemes est déja maitrisée. En contre partie, la complexité des circuits
nécessaires pour réaliser les transformées de Fourier rapide (FFT, Fast Fourier Transform) en
temps réel et les qualités requises pour les front-end radio (haute linéarité, faible bruit et gain élevé)
font qu’aujourd’hui avec les technologies d’intégration disponibles, il ne semble pas possible de
pouvoir réaliser des systemes de ce type a faible consommation.

1.5.5.2. DS-CDMA

L approche DS-CDMA est largement inspirée de celle de la technologie CDMA. Chaque symbole
de données est représenté par une séquence de données, unique pour chaque utilisateur et constituée
par un code orthogonal de type Walsh, Gold ou encore Hadamard, sur le principe d’étalement de
spectre a séquence directe. Le principe du codage CDMA est illustrée sur Fig. 1.11. Il consiste a
effectuer un « ou exclusif » entre la sequence d’information et le code. A la réception, I’information
se retrouve en effectuant la méme opération entre la séquence recue et le méme code que celui
utilisé en émission. La séquence codée est alors modulée par une modulation de type BPSK ou
QPSK (Fig. 1.12 et Fig. 1.13).
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1 Données: 1010
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1 Sequence aléatoire: 0100101101011001
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1 XOR des deux: 1011101110101001
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Fig. 1.11. Hlustration du principe du CDMA
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Fig. 1.12. Exemple d’architecture d’un émetteur CDMA
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Fig. 1.13. Exemple d’architecture d’un récepteur CDMA

D’autre part, la bande de fréquence correspondant au WiFi5 n’est pas utilisée et plusieurs solutions
sont envisagées (Fig. 1.14) : bande basse [3,1-5,15 GHz], bande haute [5,825-10,6 GHz] et multi-

bande [3,1-10,6 GHz] avec les débits indiqués sur Fig. 1.14.

Multi-bande

Bande basse [3,1-5,15 GHz] Bande haute [5,825-10,6 GHz] A
256 Mbit/s & 450 Mbit/s 25 Mbit/s 4 900 Mbit/s Jusqu’a 1,35 Gbit/s
7 7 ;
é g
g Z
| — /I ———+— > = ‘.¢1 e > | >
P4 s 8T 2 10 1L FiGHz) s 4 5 6 78 9 1011 F(GHz) 34 56 7 8 9 1011 F(a-iZ)

Fig. 1.14. Codage temps — fréquences

La principale motivation pour cette solution a été que de nombreuses sociétés maitrisaient le
CDMA, déja présent dans des émetteurs-récepteurs dédiés a d’autres applications [1.33].

1.5.5.3. La radio par impulsions IR

Le principe de la radio par impulsions (développé dans le chapitre suivant) repose sur I’utilisation
de trains de monocycles trés étroits occupant tout ou une partie du spectre UWB. L’information des
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données numériques est codée par des modulations numériques classiques de type OOK, PAM,
PPM, BPSK, etc. La différentiation entre les utilisateurs est réalisée en utilisant un codage temporel
appelé TH-SS (Time Hopping Spread Spectrum) a chaque utilisateur.

Les systemes IR-UWB devraient conduire a des architectures radios plus économiques que les
systemes précédents (Fig. 1.15). Ces derniers nécessitent des oscillateurs de haute qualité, des
circuits accordés pour moduler et démoduler I’information et des étages de fréquences
intermédiaires. Au contraire, les émetteurs UWB s’apparentent a des émetteurs en bande de base
simplifiant les architectures (moins de composants,) et les récepteurs UWB bien que tres complexes
pourront voir une importante part de leurs traitements effectués de fagon numérique par
microprocesseurs avec un bon rapport prix/performance. Par ailleurs, la radio par impulsions
présente I’avantage d’étre robuste vis a vis du fading de Rayleigh et des interférences. Les
impulsions étant de durée tres courte, le risque de recouvrements destructifs liés au fading de
Rayleigh est largement réduit. En effet, ils sont peu sensibles aux propagations a trajets multiples,
car I’onde directe arrive bien avant que I’annulation avec des ondes secondaires ne puisse se
produire. De plus, les composantes liées aux différents trajets peuvent étre utilisees de fagon
constructive pour construire le signal en réception en utilisant des traitements spécifiques, les
récepteurs RAKE.

‘ Corrélateur
Générateur Multiplieur [o Intégrateur H S/H :
d’impulsions i f :
Y s e P
. Générateur
Générateur d'impulsions |
de code i
Programmation f ) *
des retards Programmation Données
Modulation T des retards ’
T Horloge Générateur
_ Horloge de code
Données
a) Schéma bloc de I’émetteur b) Schéma bloc du récepteur

Fig. 1.15. Exemple d’architecture d’un émetteur et d’un récepteur IR-UWB

1.5.6. Comparaison de ces trois approches

Il est tres difficile d’avoir une vision impartiale sur ce sujet parce que peu d’informations claires (et
surtout objectives) sont disponibles, chaque groupe défendant sa technologie. Cependant, les
éléments suivants sont généralement admis. La solution OFDM semble étre la plus compliquée et
risque d’étre la plus chere. Les récepteurs DS-CDMA en condition LOS (Line-Of-sight) nécessitent
des architectures plus complexes que ceux utilisant la technologie IR. Enfin, pour les applications a
haut debit, I’UWB-IR s’avére plus difficile a mettre en ceuvre que prévu.

Les critéeres de comparaison des technologie sans fil les plus représentatifs sont généralement le
débit, la portée, la puissance consommée, le codt, la sécurité et la qualité de service. Sans entrer
dans les différentes polémiques, il est possible de résumer ces différents choix technologiques de la
facon suivante. L’OFDM a été retenue car soutenue par de trés nombreuses sociétés qui maitrisaient
cette technologie. Le DS-CDMA a été « sauvé » du fait qu’il fut le premier dispositif fonctionnel a
un niveau prototype. Et enfin, I’approche IR a été repositionnée avec des spécifications différentes
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grace a ses capacités d’allier a la fois des fonctionnalités communicantes et de localisation. Notons
que cette vision (relativement personnelle) pourra étre comparée aux références suivantes [1.28]-
[1.31]. Enfin, ’'UWB sous ses différentes formes présente de nombreux avantages : déebits éleves,
utilisation spectrale efficace du spectre radio, haute capacité spatiale, immunité importante aux
interférences liées aux multi-trajets et a des environnements multi-utilisateurs, possibilité de mise
en place d’une interface radio réellement universelle et circuits de tres petite taille et de faibles
colts. Fig. 1.16 illustre le positionnement de I’UWB par rapport aux autres technologies selon les
débits et les distances de transmission. Ainsi ’'UWB vise des applications plutdt haut debit
(supérieur a 10 Mbit/s) et sur des distances courtes (inférieures a quelques centaines de métres). Fig.
1.17 montre en terme d’occupation spectrale la place de différentes technologies sans fil et les
puissances relatives requises. L’UWB offre donc I’originalité d’utiliser des bandes de fréquences
déja occupées mais avec des puissances tres faibles.

WWAN

{mobile)

WMAN

Distance / Mobilité

1
0,01 0,1 1 10 100 1000
Débits en Mbit/s
Fig. 1.16. Comparatif des technologies sans fil : Positionnement en termes de débits et de distance
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réquence

(GHz)
Fig. 1.17. Comparatif des technologies sans fil : lllustration de I’occupation spectrale

Enfin, le tableau donné en annexe A résume de fagon détaillée et synthétique les différentes
caractéristiques des technologies sans fil présentées ci-dessus. En particulier pour essayer d’étre le
plus exhaustif possible, nous y avons rajouté des aspects concernant les critéres de capacité spatiale,
de puissance consommée, de colt, de sécurisation et de qualité de service, aspects qui non pas
forcément été abordés précédemment.
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1.6. Conclusion

Il faut souligner que le monde des télécommunications sans fil n’est pas simple et qu’il est difficile
de s’y retrouver. C’est pourquoi nous avons choisi de resituer la technologie UWB par rapport a ce
contexte tout en la présentant. Par ailleurs, I’'UWB fait I’objet d’énormément de publications tant
dans le monde industriel qu’universitaire et il est également difficile d’avoir une idée rapide de ce
qu’elle représente. Les principaux documents utilises ici ont été les suivants : [1.34]-[1.42]. Le
tableau 1.2. donne une image trés parlante de la rapidité a laquelle les informations proposées sur le
sujet évoluent. Il illustre le nombre de résultats obtenus avec un moteur de recherche comme
Google en une date donnée. Dans le méme ordre d’idée a ce jour, nous évaluons qu’il existe une
centaine de brevets déposés, plusieurs centaines d’articles scientifiques et plus d’une dizaine de
livres concernant I’'UWB.

Mot-clé Octobre 2005 | Awvril 2006 | Novembre 2006
UwWB 2 330 000 6 940 000 4 430 000
Ultra Wide Band 2 480 000 13 500 000 2 234 000
UWB Communications 490 000 1 370 000 1 280 000
Ultra large bande 340 000 739 000 722 000

Tab. 1.1. Nombre de résultats donnés par Google lors d’une recherche par mot-clé
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Le temps viendra ou vous croirez que fout est fini.
Cest alors que tout commencera.
Louis I'Amour, auteur de westerns

2. Systémes de Communications UWB — Canal et Couche Physique

ES systémes de communications UWB présentent de nouvelles problématiques par rapport aux

technologies classiques de communications sans fil. Ce chapitre complete le précédent en se
focalisant sur des aspects plus techniques et théoriques. Notre premier objectif est de donner un
apercu des travaux et des recherches concernant le canal UWB ainsi que la couche physique des
systemes UWB utilisant la radio par impulsions. En particulier, nous présentons les modélisations
envisagees pour les canaux de propagation UWB tout en soulignant leurs propriétés
caractéristiques. Nous exposons également les principes des émetteurs et des récepteurs des
systemes IR-UWB en soulignant les différents challenges posés. Le second objectif de ce chapitre
est de positionner le plus clairement possible la problématique spécifique a laquelle nous nous
sommes intéressés dans le contexte global des systémes de communications UWB.
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2.1. Introduction : Radio par Impulsions et UWB

La radio par impulsions, bien que remontant d’un concept ancien, révolutionne les techniques de
communication en ouvrant de nouvelles voies jusqu’alors peu étudiées et en présentant de
nombreux challenges. Dans le premier chapitre nous avons décrit rapidement les différentes
techniques de transmission envisagées pour I’UWB. Nous allons revenir plus en détails dans ce
paragraphe a la Radio par Impulsions (IR, Impulse Radio). Ce principe, initialement proposé par
Scholtz [2.1] en 1997, propose de transmettre les informations a travers un signal constitué
d’impulsions tres étroites et a faible rapport cyclique. Cette technique présente I’originalité de ne
pas utiliser de fréquence porteuse contrairement aux modulations classiqguement utilisées.

Les systemes IR-UWB sont connus pour étre de conception simple n’utilisant que quelques
composants, en particulier en réception ou il n’est pas nécessaire de générer localement des
porteuses et d’avoir plusieurs circuits mélangeurs permettant d’obtenir des fréquences de
traitements intermédiaires. De plus, les puissances requises sont faibles et la technologie CMOS,
technologie mature, peut étre utilisée permettant d’obtenir des dispositifs de petite taille. Si le
potentiel de tels systemes semble trés important, ils présentent quelques difficultés. En émission, la
génération des impulsions requises est délicate car elle nécessite a la fois une analyse mathématique
complexe pour déterminer les formes d’impulsions les plus optimales compte tenu des contraintes
liées a la réglementation, et le développement de nouveaux générateurs capables de fournir de telles
impulsions avec des difficultés aussi bien au niveau des bandes de fréquences occupées que des
formes temporelles souhaitées. En réception, les signaux recus sont extrémement dégradés par le
canal de transmission. Il s’agit de mettre en ceuvre des stratégies de traitements permettant
d’extraire I’information transmise. De nombreuses structures de récepteurs ont été imaginées. Le
défi est de trouver la structure la mieux adaptée en fonction d’un contexte donné. Le récepteur doit
donc étre développé en fonction du canal de propagation mais aussi en tenant compte des types de
signaux émis. Enfin, les antennes sont aussi un des challenges importants des systemes UWB, parce
qu’elles sont difficiles a concevoir, principalement en raison des bandes de fréquences considérées,
et qu’elles conduisent a des distorsions des formes d’onde des impulsions émises et regues
dégradant ainsi les performances des systéemes.

Dans ce chapitre, nous allons présenter premierement les caractéristiques des canaux de propagation
UWB ainsi que les modeles IEEE associés afin de bien comprendre les spécificités de la
propagation par ondes ultra-courtes. Une bonne connaissance des propriétés du canal permettra
entre autres d’apprécier de facon plus pertinente les parties suivantes de ce chapitre qui seront
dédiées a I’émission et a la réception des signaux UWB. Nous présenterons alors les principes des
émetteurs et des récepteurs envisagés pour les communications IR-UWB.

2.2. Modélisation des canaux de propagation UWB
2.2.1. Introduction

La modélisation des canaux de propagation est une problématique bien connue dans le
développement des systéemes de communications. En effet pour concevoir un systeme de
communication ou analyser ses performances, il est nécessaire de prendre en compte les
caractéristiques du canal associé au systeme. Les canaux de propagation sans fil sont étudiés depuis
plus de 50 ans et de nombreux modeles ont été proposés. Cependant les systemes UWB imposent
de développer de nouveaux modeles car les phénomenes de propagation mis en jeu présentent des
aspects différents de ceux des canaux conventionnels en raison des fréquences utilisées. Fin des
années 1990 les premieres campagnes de mesures des canaux de propagation UWB ont été réalisées
et en 2001 les premiers modeles de canaux UWB ont fait leur apparition. Ces études (mesures et
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modélisations) ont été ensuite largement stimulées avec le développement des travaux de
standardisation IEEE 802.15.3a et IEEE 802.15.4a. De nombreuses expérimentations ont été alors
réalisées dans des environnements trés variés correspondant aux diverses applications envisagées
pour I’UWB et plusieurs modeles de canaux ont été proposés. A partir de ces recherches, fin 2002
I’IEEE a proposé un premier modéle de canal dédié au standard IEEE 802.15.3a. avec pour
principal objectif de permettre la comparaison objective des différents dispositifs UWB proposés
pour la couche physique [2.1]-[2.4]. Bien que ce modele ne permette pas de mesurer la performance
absolue des systéemes en raison des diverses simplifications réalisées, il est toutefois suffisamment
réaliste pour étudier le comportement relatif des différentes propositions. Enfin en 2004, toujours
avec le méme objectif, trois nouveaux modeéles ont été proposés pour le standard 802.15.4a [2.5].
Aujourd’hui ces modeéles IEEE, modéles statistiques déduits de mesures, sont les plus utilisés et
disponibles sous la forme de fichiers Matlab.

Dans ce paragraphe, nous abordons les modéles IEEE de canaux de propagation UWB en
soulignant les différences avec les modeéles de canaux conventionnels et les spécificités des
solutions adoptées. Notre présentation s’appuie sur les rapports des modeles IEEE mais aussi sur
[2.6] et [2.7] ou A.F. Molisch, I’'un des acteurs principaux de la modélisation des canaux UWB,
présente les différentes modélisations utilisées dans les canaux « bande étroite » et les canaux
UWB.

2.2.2. Canal IEEE 802.15.3a — Modele 3a
2.2.2.1. Présentation

Le modele de canal IEEE 802.15.3a a été développé avec comme principales contraintes de prendre
en compte les pertes d’atténuations et les aspects liés aux trajets multiples pour plusieurs types
d’environnements indoor (bureaux et résidences) incluant plusieurs distances (entre 0 et 10 metres)
et des configurations LOS (Line-Of-Sight) et NLOS (No Line-Of-Sight). Quatre configurations ont
été prises en compte (CM, Channel Model) :

- LOS avec une distance entre emetteur et récepteur de 0 a 4 m (CM1),
- NLOS pour une distance de 0 a 4 m (CM2),

- NLOS pour une distance de 4 a 10 m (CM3),

- NLOS a tres nombreux trajets multiples (CM4).

Le modele devait étre de plus, a la fois relativement simple pour étre facilement et rapidement
utilisé mais aussi fidéle aux différentes mesures. Son développement s’est basé sur de nombreuses
contributions concernant des campagnes de mesures et/ou des propositions de modeéles qui sont
répertoriées dans [2.1]. Pour la partie expérimentale, les différents travaux se distinguaient par les
locaux d’expérimentation (architectures et matériaux), et les techniques de sondage de canal :
mesures dans le domaine temporel (nécessitant un générateur d’impulsions et un oscilloscope
numérique tres rapide), mesures dans le domaine fréquentiel (analyseur vectoriel de réseaux),
distances des transmissions envisagées, types des signaux et des antennes utilisés, gammes des
fréquences sondées, etc. Pour la partie modélisation, les deux approches classiques pouvaient étre
envisagées : I’approche théorique déterministe et I’approche expérimentale. L’approche théorique
déterministe basée sur le lancé de rayons est précise pour un environnement donné mais présente
I’inconvénient d’étre difficilement généralisable a divers contextes. C’est pourquoi I’approche
expérimentale a été préférée. Ainsi, la plupart des modeles proposés étaient déterminés de facon
empirique et basés sur un modele probabiliste déduit d’un raisonnement physique.

A partir de ces nombreuses données et des différentes pistes de modélisation, le groupe de
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standardisation IEEE a donc établi un modéle de canal connu sous le nom de «canal IEEE
802.15.3a » et présenté ci-dessous. La modélisation proposée se divise en deux parties distinctes.
L’une considere les pertes de gain liées a la propagation et la seconde donne un modéle de la
propagation par trajets multiples.

2.2.2.2. Modélisation de I’atténuation lors de la propagation (Path Loss Model)

Pour modéliser I’atténuation des ondes liée a la propagation, le modéle bien connu de I’atténuation
de I’espace libre donné par la formule de transmission de Friis a été retenu. Ainsi I’atténuation
PL(f,d) est donnée par I’équation suivante

PL(f,d)=(4zd / 2)? (2.1)

Cette modélisation tres simple est celle utilisée en bande étroite. Elle permet d’établir un bilan de
liaison dans un cas volontairement simplifié c’est-a-dire pour une propagation en espace libre sans
effet « shadowing » (fading a grande échelle) et en présence de bruit blanc. Elle permet ainsi de
comparer les différentes performances des systemes dans ce contexte. Il faut noter qu’elle suppose
que les antennes sont parfaitement isotropiques et présentent une réponse en fréquence constante.
Autrement dit, I’influence des antennes n’est pas prise en compte. Par ailleurs, il est bien précisé
que les antennes doivent étre considérées comme une partie du systeme et non du canal de
propagation. Ce choix se justifie facilement en considérant que des antennes différentes seront
utilisées dans les systémes et qu’il faudra alors tenir compte de leurs influences spécifiques. Enfin
pour faciliter la comparaison des bilans de liaisons, un tableau permettant d’établir la marge du
bilan de liaison et le niveau de sensibilitt minimum requis en réception dans un canal AWGN
(Additif White Gaussian Noise) est fourni (annexe B1.1).

Une justification de cette modélisation simple est détaillée dans [2.3]. Globalement comme
I’objectif est de comparer différents systemes et non de déterminer leur performance absolue, il n’a
pas été jugé nécessaire de s’orienter vers un modele plus réaliste des atténuations. Il est cependant
important de noter que la propagation d’une onde électromagnétique en présence d’obstacles est
fortement influencée. Les effets induits dépendent du rapport entre la taille de I’obstacle et la
longueur d’onde. Dans le cas UWB, les perturbations sont donc différentes selon les fréquences. En
effet, les phénomenes de diffraction, les réflexions et les réfractions liées a la rugosité des surfaces
des objets et les constantes diélectriques des matériaux dépendent fortement de la fréquence. Ces
phénomenes perturbent la propagation et leurs influences respectives sont différentes selon les
fréquences considérées.

2.2.2.3. Modélisation du canal a trajets multiples

Géneralement en présence d’obstacles entre I’émetteur et le récepteur (cas courant en propagation
indoor), le signal émis sous forme d’une onde est regu comme une multitude de signaux atténués et
retardés provenant des différents échos. Atténuations et retards varient selon les échos, c’est-a-dire
en fonction du chemin (trajet) suivi par I’onde. La superposition des différents trajets de
propagation conduit alors a une propagation dite a trajets multiples.

Les différentes campagnes de mesures des canaux ont souligné quelques spécificités dans le cas
UWB. Tout d’abord, les différentes ondes arrivent par paquets (clusters) successifs (Fig. 2.1). Cette
propriété a orienté le choix du modéle vers celui proposé par Saleh-Valenzuela [2.8] qui a été
ensuite adapté au cas UWB. La distribution de Rayleigh traduisant les gains d’amplitudes des
différents trajets a été remplacée par une distribution log-normale mieux adaptées aux mesures
obtenues. D’autre part, le phénomeéne de fading associé a chaque paquet ainsi qu’a chaque onde a
été supposé indépendant des autres. Par ailleurs, les arrivées des paquets d’ondes sont modelisées
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par un processus de Poisson et pour chaque paquet, les arrivées des ondes sont aussi modélisées par
un autre processus de Poisson. L’arrivée de I’ensemble des trajets obéit donc a un double processus
de Poisson de paramétres différents adapté a I’échelle de temps (paquet ou onde d’un paquet).

Amplitude des A
trajets regus

T

| B ‘ | I |

e — — |
—_ temps
Paquet d’ondes

Fig. 2.1. lllustration de la réponse impulsionnelle d’un canal UWB

La réponse impulsionnelle du modéle a trajets multiples est alors donnée par la relation suivante :

ht)= XZL:ZK:akJﬁ(t—TZ ) (2.2)

(=1 k=1

ou les différents parametres sont définis ci-dessous :

L - nombre de paquets d’ondes
K - nombre de trajets par paquet
X - effet « shadowing » global

{ak'/} - coefficient de gain des trajets multiples

{T,} - temps d’arrivée du premier trajet du /™ paquet

kiéme

——
=N
~ E
~
——
1

retard de la composante des trajets multiples du ¢*™ paquet, relatif au temps

d’arrivée du premier trajet (ru = 0)

L’idée générale de cette modélisation est de considérer que le canal peut étre découpé en plusieurs
« sous-canaux » indépendants pour chacun des trajets. Ainsi, a une impulsion émise correspond
plusieurs impulsions recues qui arrivent avec des amplitudes différentes a des instants différents
selon les trajets. Dans la modélisation proposée le canal est supposé « diffus » par opposition a
« dense ». Cette propriété est tres importante et traduit la possibilité ou non de considérer que dans
un intervalle de temps élémentaire (appelé « bin ») n’arrive qu’une seule composante des trajets
multiples.

Les densités de probabilité de I’écart entre deux instants d’arrivée de deux paquets et deux ondes
consecutives sont donnés respectivement par les équations suivantes

p(Té |Te—1) = Aexp[— A(Te _Té—l )], />0 (2-3)
p(fk,é‘f(k—l),tz): “Xp[— l(rk,( - T(k—l),é)]! k>0 (2.4)

avec A le taux d’arrivée d’un groupe et A le taux d’arrivée d’une onde a I’intérieur d’un paquet
donné. Ces équations font intervenir des fonctions exponentielles car si les temps d’arrivée
obéissent a un processus de Poisson, I’écart entre deux instants suit une loi exponentielle (annexe
B1.2).
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Les coefficients du canal sont définis de la fagon suivante
s = PSP (2.5)

ou &, représente le fading associé au ¢*™ paquet, 3, , celui de la k*™ onde du ¢*™ paquet et P
représente les inversions aléatoires des impulsions dues aux réflexions.

Il est intéressant de remarquer que contrairement au cas des systemes a bande étroite qui utilise un
modeéle complexe (au sens partie réelle et partie imaginaire) pour étudier le comportement du canal

de fagon indépendante de la porteuse (bande de base), le modéle UWB est naturellement réel
puisqu’en bande de base de fagon intrinséque.

Au niveau de la modélisation, p, , prend les valeurs + 1 de fagon équiprobable, tandis que &, et

B, obéissent a des lois log-normales dont les valeurs sont calculées a partir des relations suivantes

(voir annexe B1.3).
20l0g,,(&,B, , ) Normal(y, ,, 02 + o) (2.6)

ou encore
‘fkﬂk,é“ — 10(Hk,¢+n1+nz)/ 20 (27)

avec n, o NormaI(O,af) et n, o Normal(o,azz) qui sont indépendants et qui correspondent

respectivement au fading de chaque paquet (fading grande échelle) et de chaque onde (fading petite
échelle). Cette modélisation des deux fadings a été choisie notamment parce que la somme de deux
lois log-normales donne une loi également log-normale ce qui explique leur prise en compte en
méme temps.

La moyenne quadratique (puissance) est donnée par

E[‘gfﬂk,(‘z} - ‘Qoe_wre_rk'//y (28)

avec (2 énergie moyenne de la premiére onde du premier paquet, y facteur de décroissance d’une
onde et 7 facteur de décroissance d’un paquet.

L’espérance mathématique s’exprime comme
. 10In(42,)-10T,/ ' =107, , 1 ¥ (62 + 52 )In(10) (2.9)
! In(10) 20

Enfin, I’énergie totale contenue dans les termes {au} est normalisée, c’est-a-dire que le profil de

puissance est normalisé :
K (2.10)

L 2
22 e | =1

=1 k=1

Un terme supplémentaire de « shadowing », X, est alors ajouté. Il est caractérisé par une loi log-
normale definie par la relation suivante

2010g,,(X ) o Normal(0, o2 ) (2.11)

Ainsi en admettant que les phénomeénes de propagation sont correctement représentés par le modele
de propagation par trajets multiples et que I’hypothése de stationnarité du canal est convenable, les
effets du canal sont complétement caractérisés par la réponse impulsionnelle (2.2) et les sept
parameétres suivants définissent le modele de canal a trajets multiples.
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A - taux d’arrivée d’un groupe

A - taux d’arrivée d’une onde & I’intérieur d’un paquet donné

" - facteur de décroissance d’un paquet

y - facteur de décroissance d’une onde

o1 - écart-type de la loi log-normale caractérisant le fading d’un paquet
o» - ecart-type de la loi log-normale caractérisant le fading d’une onde

ox - écart-type de la loi log-normale caractérisant le « shadowing » global

Classiquement des parameétres plus simples sont extraits afin de caractériser le canal rapidement.
Dans cet objectif, trois caractéristiques majeures du canal UWB ont été identifiées et sont utilisées
pour ajuster les variables du modele en comparant les valeurs de ces caractéristiques obtenues a
partir des mesures et du modele. Ces caractéristiques sont les suivantes :

T (zm) - retard moyen de propagation (mean delay) correspondant au centre de gravité du profil

T - étalement ou dispersion du retard (rms delay spread)

rms

NP - nombre de composantes multi-trajets

Le retard moyen de propagation 7, est la moyenne des retards (référencés par rapport au premier
trajet) pondérée par la puissance associée a chaque trajet. De plus, il est normalisé afin de ne pas
dépendre de la puissance injectée dans I’antenne d’émission. Sa définition mathématique est
rappelée par (2.13).

L’étalement des retards ,,, est la racine carree du moment d’ordre 2 de |h(r)|2 et est defini par :

. /T—z_(;)z (2.12)

PRALCHE (2.13)
A — W

Zk:|h(fk)|2 |

ou h(z) est la réponse temporelle mesurée, 7 sont les retards des différentes réponses et ou apparait
également le gain des trajets multiples G :

6= (2.14)

avec

L’etalement des retards est un parametre de dispersion. Il est nul dans le cas d’un canal non sélectif
en fréquence et augmente si la réponse impulsionnelle du canal contient des trajets retardés
d’amplitude importante. Son interprétation physique dans le domaine temporel est simple et permet
de bien comprendre son importance. En effet, imaginons la propagation d’un train d’impulsions
(porteuses de symboles) émises périodiquement a la période Ts. Si Ts > 7, alors le laps de temps

entre deux impulsions successives est suffisamment grand pour que les échos dus aux trajets
multiples n’interférent pas d’un symbole & I’autre. Par contre a I’inverse si Ts < 7, une

interférence inter-symboles apparait. Notons que si cet exemple semble montrer que la propagation
par trajets multiples réduit la possibilité d’émettre un signal a haut-débit (c’est-a-dire Ts petit), en
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IR-UWB cette limitation est tout de méme largement moins contraignante qu’en bande étroite car le
rapport cyclique des trains d’impulsions UWB est extrémement faible.

Fig. 2.1 donne une illustration de la signification physique de ces différents parameétres.

Puissance A

Trms

Tm

>retard

Total excess delay
Fig. 2.2. lllustration des caractéristiques du profil de puissance.

Remarquons également qu’il est aussi possible de caractériser la sélectivité du canal dans le
domaine des fréquences par un parameétre appelé bande de cohérence et noté généralement Bc. |l
s’exprime en fonction de la corrélation de la réponse impulsionnelle du canal mais il est toutefois
peu utilisé en UWB ou le paramétre temporel correspondant, I’étalement des retards, est préféré.

Il est aussi important de noter que le modele 3a ne prend pas en compte la sélectivité en fréquence
du canal liée a I’atténuation et aux propriétés de propagation dues a I’interaction avec les obstacles.
Ainsi, les impulsions sont supposées ne pas subir de distorsion et ne sont pas déformées par le
canal.

Par ailleurs, le profil de puissance est, quant a lui, vérifié a posteriori car son exploitation est
difficile & exprimer pour déterminer les paramétres du modele. Enfin, il faut aussi noter que
I’lamplitude du premier trajet n’est pas forcément la plus grande en raison de I’influence du
« shadowing ».

2.2.2.4. Evaluation de la modélisation

Une évaluation significative du modele peut étre donnée en comparant les valeurs des quatre
caractéristiques suivantes obtenues a partir des mesures et des modeles :

- le retard moyen,
- Pécart-type des retards,

- le nombre de trajets d’amplitude ayant subit une atténuation d’au plus 10 dB par rapport
au trajet le plus fort,

- le nombre de trajets représentant 85% de I’énergie du canal.

Ces caractéristiques ont été retenues pour représenter a la fois rapidement et fidelement les quatre
canaux indoor (CM1 a 4) pris en compte par le modele 3a. Le tableau présenté en annexe B1.3
donne les valeurs de ces quatre caractéristiques (moyennées a partir de tres nombreuses mesures).
Les paramétres des différents modeles sont également indiqués. Ils ont été obtenus
experimentalement a partir de jeux de mesures et d’algorithmes d’extraction de paramétres du
modele. Ces algorithmes ont également fait I’objet d’études et deux sont généralement retenus en
UWSB : I’algorithme SAGE [2.9] et [2.10] et I’algorithme CLEAN [2.11]. Enfin, les caractéristiques
des modeles simulés sont également fournies et permettent de comparer canaux mesurés et canaux
modélisés. Une confrontation des résultats obtenus entre mesures et modéles montre que le
modele 3a constitue une bonne approximation des canaux simulés compte tenu des critéres choisis.
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2.2.2.5. Critique de la modélisation

Le modéle 3a a été proposé avec I’objectif de fournir un moyen rapide et efficace permettant de
comparer les différentes propositions de systemes UWB développés pour le standard 802.15.3a
(applications de communication haut debit WPAN). Il était alors important d’obtenir rapidement un
modeéle de canal UWB modélisant les environnements typiques d’utilisation pour ce standard.
Certaines hypothéses simplificatrices ont donc été faites volontairement et d’autres en raison du
manqgue de mesures disponibles. Cette modélisation reste incomplete et ameliorable mais répond a
I’objectif qui était fixe. Il faut noter que cette modélisation n’est pas assez détaillée pour permettre
une évaluation des systemes en terme de critéres absolus comme le débit binaire ou encore le taux
d’erreur bit.

Enfin, I’étude complémentaire présentée dans [2.12] est intéressante car elle montre que certains
parameétres du modele ont plus d’influence que d’autres. L’article compare les résultats obtenus lors
d’une transmission ou les trois canaux suivants sont envisages : le modéle IEEE, un modéle ou la
loi log-normale est remplacée par une loi de Rayleigh et un modéle ou la notion d’arrivée des trajets
par paquet est supprimée. Les resultats obtenus sont trés semblables dans les trois cas. L’étude en
conclut que les principaux parameétres de la modélisation sont le nombre de trajets significatifs et les
temps d’arrivée des trajets parce que seuls ces parametres sont restés identiques dans les trois cas
envisages.

2.2.3. Canal IEEE 802.15.4a
2.2.3.1. Présentation

Lorsque le modéle IEEE 802.15.4a a été développé, quelques-unes unes des limitations du premier
modele ont été considérées et des améliorations ont été apportées. Premiérement, ce second modéle
considére des environnements plus variés directement liés aux nouvelles applications UWB
envisageées. Par exemple, il permet de modéliser la propagation UWB dans des environnements non
seulement intérieurs de type bureaux ou résidences mais aussi des environnements extérieurs, des
usines, des entrep0ts, des halls d’aéroports, des locaux constitués de structures utilisant des
matériaux différents (les murs en briques sont par exemple largement utilisés en Europe mais pas
aux Etats-Unis), etc. Des campagnes de mesures complémentaires dans ces nhouveaux
environnements ont donc été nécessaires a la fois pour analyser les propriétés de propagation et
pour permettre de paramétrer les caractéristiqgues des modeles. D’autre part, des modifications
permettant de mieux rendre compte des caractéristiques de propagation ont été apportées.

Ainsi, la modélisation du canal pour le standard 802.15.4a compléte et améliore le modéle 3a mais
également propose deux autres modeéles entierement différents : I’un est adapté a une bande de
fréquence plus basse [100-960 MHz] pour laquelle des applications UWB sont aussi envisagées et
I’autre toujours adapté a la bande [2-10 GHz] concerne les applications BAN (Body Area Network).

2.2.3.2. Modeéle IEEE 802.15.4a [2-10 GHz] — Modéle 4a HF (High Frequency)

Comme pour le modéle 3a, I’atténuation et la propagation par trajets multiples sont modélisées
séparément.

Modélisation de I’atténuation.

Afin d’obtenir un modele plus réaliste, la modélisation de I’atténuation a été modifiée pour tenir
compte a la fois de la distance et de la fréquence. D’une facon tres générale I’atténuation PL(d : f)
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est définie de la facon suivante :

PL(d, f)= E{HTM‘H(F,dJZdF}

f-af /2

(2.15)

ou H(f,d) est la fonction de transfert du canal. La bande de fréquence Af est choisie suffisamment
étroite pour qu’a I’intérieur de cette bande, les coefficients de diffraction, les constantes
diélectriques des matériaux, etc., puissent étre considérées comme constants. L’intégration sur toute
la bande permet d’obtenir I’atténuation totale. L’opérateur E{.} correspond alors a I’espérance
mathématique de I’atténuation totale qui est une fonction statistique.

Ce modele a été toutefois simplifié en supposant que les influences de la distance et de la fréquence
pouvaient étre séparées. Ainsi, I’atténuation totale peut s’écrire comme le produit de I’atténuation
liée & la distance PL(d) par I’atténuation liée a la fréquence PL(f) :

PL(d,f)=PL(d)PL(f) (2.16)
Le terme d’atténuation fonction de la distance est défini comme suit :
d (2.17)
PL(d)=PL, +10nlog,, N
0

ou dp est la distance de référence (1 metre), PL, I’atténuation a cette distance et n est le paramétre
de I’atténuation qui dépend de I’environnement (n = 2 en espace libre) et de la présence ou non
d’un trajet direct. Ce paramétre est estimé a partir de mesures selon le contexte.

Une amélioration a été proposee dans [2.13] rendant le modéle encore plus général. Un terme de
« shadowing » est ajouté a la modélisation. La relation d’atténuation devient alors la suivante :

(2.18)

PL(d)= PL, +10n|ogm[dij+s
0

ou S est une variable aléatoire gaussienne de moyenne nulle et d’écart type os. L’ensemble des

grandeurs os, PLo et n sont considérées comme des variables aléatoires de densité de probabilité

gaussienne dont les caractéristiques ont été établies a partir de mesures et sont données ci-dessous
(Tab 2.1.).

LOS NLOS
Moyenne  Ecart-type Moyenne  Ecart-type
PL, (dB) 47 n.c 50,5 n.c
n 1,7 0,3 3,5 0,97
o (dB) 1,6 0,5 2,7 0,98

Tab. 2.1. Valeurs statistiques des paramétres du modele de I’atténuation

La prise en compte de I’influence des fréquences est donnée par le terme d’atténuation suivant :
JPL(f)oc £ (2.19)

ou x est un parametre (positif ou négatif) qui dépend de I’environnement considéré. Faute de
mesures, il n’a pas fait encore I’objet d’une modélisation statistique.

Comme dans le cas du modele 3a, les antennes ne sont pas prises en compte et les mémes
hypothéses (antennes isotropiques et de gains constants) sont faites pour établir le bilan de liaison.
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Modélisation des trajets multiples.

Le modele des trajets multiples est toujours issu de la modélisation proposée par Saleh-Valenzuela
[2.8] avec plusieurs modifications pour tenir compte d’environnements différents : residentiels et
bureaux en intérieur, milieux extérieurs, environnements industriels, et fermes agricoles. Pour
chacun de ses environnements des situations LOS et NLOS sont envisagées et la détermination des
parametres repose sur des campagnes de mesures. Toutefois le milieu « fermes agricoles » est
I’exception puisqu’il ne repose que sur des simulations et ne tient compte que d’une propagation
NLOS. Le modeéle reste donc générique mais plusieurs variantes doivent étre prises en compte en
fonction de I’environnement considéré.

La réponse impulsionnelle du canal est formulée de la méme fagon que pour le modele 3a (2.2).

L K (2.20)
ht)=>Ya, ot-T, -7,,)
(=1 k=1
Toutefois le terme lié au « shadowing » disparait car ce phénomeéne est cette fois pris en compte au
niveau de I’atténuation générale comme vu précédemment.

Le nombre de paquets L, parametre tres important de la modélisation, est considéré comme une
variable aléatoire munie d’une distribution de Poisson telle que

o)=L oot .

T

ol la moyenne L caractérise complétement la distribution.

Les distributions des temps d’arrivée des paquets sont toujours modélisées par un processus de
Poisson (2.3). Par contre, les temps d’arrivée des ondes de chaque paquet ne sont plus modelisés par
un seul processus de Poisson mais par deux qui sont associés de la fagon suivante :

p(Tk ,f‘Tk—l,( ) = pA eXp[_ il(fk ¢ T Ty )]+ (ﬂ - 1)/12 eXp[_ A, (Tk TRy )]1 k>0 (2.22)

B traduit I’association des deux processus de parameétre A; et A,. Cette modification a été envisagée
pour tenir compte des quelques environnements UWB pour lesquels il est observé que le taux
d’arrivée des ondes augmente pour les paquets les plus retardés. Ainsi en raison des nombreux
environnements a modéliser cette propriété peut étre prise ou non en compte avec cette nouvelle
modélisation.

Par ailleurs dans plusieurs cas, notamment pour les environnements industriels, le modéle de canal
est dense. Alors dans chaque bin se superposent plusieurs trajets fournissant une énergie
significative. Le concept de temps d’arrivée des rayons n’est alors plus valide. Les différentes
composantes des trajets multiples sont dites non résolubles. L’alternative est de considérer que les
temps d’arrivée sont espacés régulierement d’un intervalle A tel que

T,+7, =14 (2.23)

La puissance moyenne des différents trajets (power delay profile) est exponentielle a I’intérieur de
chaque paquet

4

_ 2.24
Ehak /‘2]: Qwiexp(ﬂJ (220
Y Iy
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ol £, est I’énergie du ¢“™ paquet et y, la constante de temps traduisant I’atténuation des
amplitudes du paquet.

Les constantes de temps y, sont des fonctions linéaires du temps d’arrivée des paquets :
7o e KT, +7 (2.25)

ou k, traduit I’augmentation de la constante de temps.

L’énergie moyenne normalisée par rapport & », du ¢“™ paquet suit une décroissance exponentielle
donnée par :

— 2.26
10log,,(£2,) = 10Iog10(exp( ;f D+ M (2.26)

ou M est une variable aléatoire de loi normale d’écart-type oc.

Par défaut, le modele 4a suppose que la puissance contenue par le premier trajet est la plus
importante. Cependant dans le cas d’environnement NLOS (bureaux et milieux industriels), le profil
de puissance a tendance a augmenter au début pour atteindre un maximum local avant de décroitre
dans certains environnements. Dans ce cas la puissance est modélisée de la fagon suivante :

2.27
Ehak ,(‘2]: Qg(l_ ;(exp[_—tn exp[__tj Vit Vrise 1 (2.27)
v

rise e 17// 7/,+7rise(l_l)

x décrit I’atténuation de la premiére composante, y,. détermine la rapidité pour atteindre le
maximum local et », correspond a la decroissance du profil de puissance.

Le fading a petite échelle a été également amélioré en remplacant la modélisation par loi log-
normale par une loi de Nakagami définie de la fagon suivante :

()_ 2 m m - m , (228)
PV iy

ol m>1/2 est le facteur de Nakagami, 7°(m) est la fonction « gamma», et 2 la valeur
quadratique de I’amplitude.

Le parametre m est modelisé par une variable aléatoire de loi log-normale telle que

20log,,(m) o« Normal(y,,, o2 ) (2.29)

avec, de plus, une dépendance de ces parametres vis-a-vis du retard telle que
Mo (7)=my —k,,7 (2:30)
o (t)=m, -k r (2.31)

Pour la premiere composante de chaque paquet, le facteur de Nakagami est différent et il est
supposé déterministe et indépendant du retard :
m=nm, (2.32)
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Pour résumer, les 5 parametres suivants définissent le modéle d’atténuation

PLo - atténuation a 1 metre

n - paramétre de I’atténuation en fonction de la distance

Os - écart-type de la loi normale caractérisant le « shadowing »
Aant - paramétre des pertes liés aux antennes

K - paramétre de I’atténuation en fonction de la fréquence

et les 16 parameétres suivants le modele de canal a trajets multiples

L - nombre moyen de paquets
A - taux d’arrivée d’un paquet
A, A2 B - taux d’arrivée des rayons (parametres du processus de Poisson mixte)
r - facteur de décroissance d’un paquet
7, Ky - parameétres de décroissance a I’intérieur d’un paquet
Mo, Km - facteurs permettant le calcul de la moyenne du parameétre m de la loi de Nakagami
m, ,I2m - facteurs permettant le calcul de la variance du paramétre m de la loi de Nakagami
M, - paramétre m pour la premiére composante (plus importante)

Vrises Vo X parametres pour le profil de puissance alternatif

2.2.3.3. Modele IEEE 802.15.4a [2-10 GHz] BAN

Un modele BAN (Body Area Network) a été développé a partir de simulations intensives FDTD
(Finite Difference Time Domain). Ses principales caractéristiques sont les suivantes : I’atténuation
autour du corps humain est exponentielle, les distributions log-normales sont corrélées, le nombre
de paquets est fixé (égal a 2), les temps d’arrivée entre les paquets et entre les rayons de chaque
paquet sont fixés. En supposant I’émetteur placé devant le corps, trois scénarios sont envisages :
récepteur devant, derriere ou sur le cdté. Ce modele est différent des autres modeles 4a. [2.5] en
donne une description détaillée.

2.2.3.4. Modeéle IEEE 802.15.4a [100-960 MHz] — Modeéle 4a LF (Low Frequency)

Pour ce modéle, seul I’environnement bureau en NLOS est envisagé en raison du manque de
mesures dans d’autres types de contexte. Le modele retenu est un modele dense avec un seul paquet
décroissant exponentiellement. La constante de décroissance est modélisee par une variable
déterministe qui augmente avec la distance d de la fagon suivante :

d 05 (2.33)
— | x40ns
(10 mj

L’amplitude du premier trajet est de plus augmentée et I’atténuation suit une loi en d™. Le fading
petite échelle est modélisé par une distribution de Nakagami de paramétre m modélisée par une loi
gaussienne dont la moyenne et la variance diminuent en fonction du retard.
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2.2.4. Comparaison entre modeles 3a et 4a

Le tableau suivant (Tab. 2.2.) résume les propriétés des modeéles 3a et 4aHF en soulignant leurs
caractéristiques communes et leurs différences.

Modele 3a

Modéle 4a HF

Environnements envisagés

LOS (0-4 m)

NLOS (0-4 m)

NLOS (4-10 m)

NLOS cas extréme
Environnements indoor

LOS et NLOS
Résidentiel indoor
Bureau indoor
Milieux industriels
Environnements outdoor
NLOS

Exploitations agricoles

Modéles : atténuation

PL( f,d)=4ad/2?

Fonction de la distance
PL(d)=PL, +10nlog,,(d/d,)+S

Fonction de la fréquence
PL(f)oc f*

Modeles : trajets multiples

Réponse impulsionnelle
(modéle Saleh-Valenzuela)

Nombre de paquets d’ondes
Temps d’arrivée des paquets

Temps d’arrivée des ondes
Canaux diffus
Canaux denses

Profil de puissance

Modélisation du fading
petite échelle

h(t)=X§L:ZKlak,f5(t—T« -70)

(=1 k=1
Non déterminé a I’avance

Processus de Poisson

Processus de Poisson
--- non considéré ---

Lois exponentielles

Prise en compte du « shadowing » par une
loi log-normale

Distributions log-normales

L K

h(t)= ZZkafé'(t—T, _Tk,f)

=1 k=1
Processus de Poisson

Processus de Poisson

Deux processus de Poisson mixés
Grille réguliéere d’intervalles de temps

Lois exponentielles

Taux de décroissance d’un paquet fonction
du retard

Variante pour quelques environnements
présentant un maximum local

Distribution de Nakagami

Tab. 2.2. Comparatif des modéles 3a et 4a

Il est & noter que I’écart-type du retard des trajets z,,. est de I’ordre de 5 a 25 ns pour le modéle 3a
et peut atteindre jusqu’a 100 ns pour le modéle 4a HF.

2.2.5. Simulation des canaux

Ces modeéles de canaux presentent I’intérét d’étre disponibles sous forme de programmes Matlab
(annexe B1.4 pour le modéle 3a et annexe B2 pour le modele 4a HF) et sont donc largement utilisés
dans les différentes études des systemes UWB. Les figures présentées ci-dessous (Fig. 2.3) illustrent
une réalisation typique de réponse impulsionnelle du canal généré en utilisant le modele de canal
IEEE 802.15.3a et le profil de puissance associé. L’annexe B1.5 fournit une illustration des autres
caracteéristiques fournies par le modeéle.
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Fig. 2.3. Caractéristiques du modéle CM1

2.2.6. Conclusion

Les canaux de propagation proposes par I’IEEE présentent I’avantage de modéliser divers
environnements de facon assez précise. Disponibles sous forme de fichiers Matlab, ils constituent
un outils tres intéressant pour développer et tester d’un point de vue fonctionnel les architectures
émetteur/récepteur en considérant les phénomenes de propagation propres a I’lUWB.

Cependant ils restent encore des améliorations a apporter pour les rendre encore plus réalistes et
permettre de lutter encore plus efficacement contre les effets négatifs de I’environnement des
dispositifs de communication. Deux caractéristiques importantes et non prises en compte par les
canaux IEEE jusqu’a présent sont la dispersion angulaire et les fluctuations temporelles.

La dispersion angulaire permettrait de décrire I’interaction entre les canaux et les antennes. Cette
caractéristique de propagation est importante et de plus en plus d’attention lui est portée d’autant
qu’elle devient une caractéristique majeure dans les systemes a antennes multiples. Aujourd’hui,
peu de mesures traitant de ces propriétes sont cependant disponibles pour les canaux UWB. Afin
d’étudier les effets des antennes sur les systemes UWB une proposition de modeéle est donnée par
[2.14] et reprise sous la méme forme dans [2.15]. L’idée est d’intégrer les directions d’arrivée des
composantes multi-trajets dans la réponse impulsionnelle du canal en supposant que les
dépendances vis-a-vis du temps et de I’angle sont séparables. L’expression de la réponse
impulsionnelle (2.2) est alors transformée sous la forme suivante :

h(t.0)= hOh(©) = XYY ay S -T, —7, blo-2, ~a,,)

(=1 k=1

(2.34)

ou la direction d’arrivée & de chaque trajet a I’intérieur d’un paquet dépend de deux processus. La
variable Q, donne la distribution de la moyenne de direction d’arrivée pour un paquet et elle est
modélisée par une distribution uniforme dans I’intervalle [0, 2x[. La variable ax ,donne la direction
d’arrivée du ¢°™ trajet & I’intérieur d’un paquet et elle est modélisée par une distribution de
Laplace de valeur moyenne nulle et d’écart type o, (égal & 25° dans [2.15] pour les 4 modeles 3a).

Les fluctuations temporelles peuvent étre de deux natures : fluctuations liées a I’environnement
(objets ou personnes se déplacant dans le canal) et fluctuations liées a la mobilité (émetteur et/ou
récepteur en mouvement). Les études sur cet aspect commencent a étre abordées mais les
experimentations restent rares. Des premiers résultats concernant les fluctuations liées a
I’environnement sont disponibles dans [2.16] ou I’influence du passage de plusieurs personnes dans
le canal est étudiée.
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2.3. Emission IR-UWB

2.3.1. Construction des signaux
2.3.1.1. Principes généraux

Les signaux IR-UWB sont constitués d’une suite d’impulsions (ou monocycles) qui sont modulées
et codées en temps. Ces impulsions sont caractérisées par une période notée T; et une durée notée
Tp. Les modulations géneralement utilisées sont les modulations classiques suivantes qui peuvent
étre binaires ou M-aires : PAM (Pulse Amplitude Modulation), OOK (On Off Keying), PPM (Pulse
Phase Modulation), BPSK (Binary Phase Shift Keying ou modulation dite biphasée), ou encore par
une combinaison de modulations en phase et en amplitude.

Sur la figure suivante (Fig. 2.4), ces modulations sont illustrées dans le cas binaire :

- PAM: a un «0» correspond une amplitude donnée de I’impulsion et a un « 1 » une
autre amplitude ;

- OOK :aun«0»correspond un signal nul et a un « 1 » une impulsion ;

- PPM:aun «0» correspond une impulsion sur la premiere moitié de la durée du bit et a
un « 1 » une impulsion sur la seconde moitié de cette durée ;

- BPSK: «0»et«1l»sontdifférentiés par le signe de I’impulsion (retournement).

v

pAMA :A i :I\ | | A

00K A | I

RN
PPM % y | A

| Vo Tl
BPSK v v v

1 0 0o {0 1 1 !0

—
—
v

Y

v

—
\4

Fig. 2.4. lllustrations des modulations de base dans le cas binaire

Pour rendre plus robuste la transmission a d’éventuelles perturbations extérieures, il est envisagé la
possibilité de répéter la méme impulsion plusieurs fois bien que ce soit au détriment du débit. Ainsi,
dans le cas d’une forte perturbation pendant un court instant, si par exemple une impulsion est
perdue lors de la transmission, la réception correcte des autres impulsions permettra de récupérer
I’information. Comme nous le verrons, les impulsions peuvent étre combinées de fagon cohérente
pour obtenir un fort gain de traitement.

De plus se rajoute un codage temporel qui transforme le train d’impulsions en une séquence
d’impulsions a sauts temporels pseudo-aléatoires. Les impulsions sont donc décalées dans
I’intervalle T; de facon pseudo-aléatoire a I’aide d’une séquence de code pseudo-aléatoire {c} telle
que c; prend des valeurs parmi {0, ..., Nc-1} comme illustré Fig. 2.5. L’intervalle T; est alors
découpé en N sous-intervalles T, tels que Tr = NcT..
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Fig. 2.5. Principe de la séquence a sauts temporels pseudo-aléatoires (N, = 3)

Ce code pseudo-aléatoire (TH, Time Hopping) est trés important parce qu’il agit fortement sur les
propriétés des signaux IR-UWB. Il permet de créer de la diversité temporelle et rend ainsi la
détection de I’information plus robuste dans le cas de transmission en environnements perturbés. Il
réalise également un étalement spectral (lissage de la densité spectrale du signal émis). Le spectre
du signal ressemble alors a un bruit ce qui rend d’une part le signal moins détectable et d’autre part
plus résistant aux brouillages liés aux autres systemes de communication occupant une partie de sa
bande de fréquence. La figure ci-dessous (Fig. 2.6) illustre I’étalement spectral. Elle représente les
allures temporelles et fréquentielles des séquences d’impulsions dans deux cas : sauts temporels
périodique et pseudo-aléatoire. Il apparait clairement que I’intégration d’un code pseudo-aléatoire
permet de lisser la densité spectrale de puissance. De plus, I’utilisation de plusieurs codes TH
permet de séparer différents utilisateurs de facon analogue a ce qui est utilisé en CDMA pour
réaliser I’acces multiple (utilisation de codes orthogonaux).

LI 5 L
SRR L

0 20 40 60 80 0 20 40 60 80
t [ns] t [ns]

(@ (b)

Amplitude [V]

° o
—
1

Amplitude [V]

o 2]

|

f [GHZ] f [GHZ]

Fig. 2.6. Représentations temporelles et fréquentielles des signaux UWB
a) Train d’impulsions périodiques — b) Utilisation de sauts aléatoires pour constituer le train d’impulsions

En intégrant modulation et codage temporel, les modeles mathématiques pour un symbole
correspondant & un signal TH-IR PPM et TH-IR PAM® sont donnés respectivement par les
expressions suivantes :

N1, (2.35)
;p(t—JTf—(Ct)ch—djé') / TH —IR PPM

@ Les abréviations TH-IR PAM et TH-IR PPM indiquent que le signal UWB est obtenu & partir d’impulsions (IR) (pseudo)-aléatoirement espacées
dans le temps par sauts temporels (TH) et modulées en amplitude ou en fréquence (PAM ou PPM)
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Sl 2.36
Y d,olt-iT, -(c)T,) / TH-IRPAM (2.36)
=0

ou p(t) représente I’impulsion transmise (quelconque), T¢ correspond a la période de répétition de
I’impulsion (durée d’une trame), Ns le nombre total d’impulsions (nombre de trames), d; est un
entier a valeurs dans I’intervalle {0, ..., M-1}, M représentant le nombre de bits par symbole et &
correspond a un décalage (cas PPM) ou une amplitude (cas PAM) donnée.

La figure suivante (Fig. 2.7) illustre ces signaux dans le cas particulier ou I’impulsion est répétée
quatre fois et ou I’information transmise est binaire (M = 2).

< NsTt >
PPM 0> I"""'WIA'i""A"' |'='="’\'|'N"'='='}'
pon ctn oot
pam 0 g g g
PAM 15 [ g

Fig. 2.7. Allure des signaux TH-IR PPM et TH-IR PAM (cas binaire)

Les signaux a transmettre s(”)(.Q,t) étant composés d’un certain nombre de symboles (a la limite

une infinité), de fagon trés générale les signaux TH-IR seront modélises par les équations
suivantes :

o N1 . ) (2.37)
sW(2,0)=VvEY Y p(t—an — T - (e (@), T, —d§“>(g)5) / TH-IR PPM

n=1 j=0

o N1 . (u) (238)
s¥(2,t)=VvED D d“(2)5 p(t—an - T, —(c (@), Tc) / TH —IR PAM

n=1l j=0

ou E est I’énergie du monocycle, n un indice correspondant au symbole émis, Tq4 la période d’un
symbole (T4 = NsT¢), u un indice correspondant a un utilisateur donné dans un contexte multi-
utilisateurs et £2 une variable représentant le caractére aléatoire de la fonction correspondante.

Le débit de transmission en bauds par seconde (dans le cas d’une modulation M-aire, en bits par
seconde si modulation binaire) est alors donné par 1/NsTs = 1/T4. Pour un facteur d’étalement (Ns)
donné, le débit est donc déterminé par la période de répétition des monocycles.

2.3.1.2. Eléments de conclusion

Un des challenges majeur dans la conception d’un systeme UWB est la sélection du schéma de
modulation. Le débit, la complexite, les performances, les caractéristiques des signaux transmis, la
robustesse sont relatifs au type de modulation employée. Choisir la bonne modulation pour une
application donnée est donc une problématique cruciale. Beaucoup d’articles traitent de ce sujet
dont notamment [2.17] qui présente I’avantage de fournir une analyse relativement générale des
performances des modulations communément rencontrées. Notamment cet article évalue ces
différentes modulations prenant comme criteres le BER, les caractéristiques spectrales des signaux
et la complexité de I’émetteur/récepteur. Les performances des modulations en situations pratiques
(trajets multiples, gigue de temps et interférences liés aux acces multiples et aux systéemes « bande
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étroite ») sont également étudiées. Les principaux résultats disponibles dans la littérature conduisent
aux conclusions suivantes. En raison des atténuations conséquentes des canaux sans fil, la
modulation PAM est difficile a implémenter en raison des difficultés a extraire pertinemment le
niveau de I’impulsion. La modulation PPM présente de meilleures prédispositions pour ce type de
probléeme mais nécessite en contre-partie un timing extrémement précis puisque I’information est
contenue dans les décalages temporels. Ainsi la modulation PPM se dégrade en environnements a
trajets multiples et a accés multiples principalement car les symboles durent plus longtemps. La
modulation OOK, cas particulier de la PAM, conduit a des structures émetteur/récepteur simples
mais présente un fort risque de perte de la synchronisation lorsque de longues suites de « 0 » sont
émises. La modulation bipolaire, modulation OOK dans laquelle la polarité d’un « 1 » est inversee a
chaque occurrence, offre des possibilités de déetection des erreurs mais le risque de perdre la
synchronisation reste présent. La modulation antipodale ou BPSK présente de meilleures
performances que les autres en terme d’efficacité de la modulation, c’est-a-dire concernant le
rapport entre I’énergie du signal et le taux d’erreur binaire. Cependant dans le cas de canaux a
trajets multiples, les inversions de 180° (et donc de signes) qui se produisent rendent difficiles la
détection sans erreur. Comparé aux autres modulations, les modulations OOK et M-PAM sont plus
sensibles a la gigue de temps.

Le choix du type de modulation est donc difficile et reste une affaire de compromis entre facilité
d’implémentation, densité spectrale de puissance, robustesse aux canaux de transmission
(atténuations et trajets multiples), capacités de détection, etc. Il semble que la modulation PPM soit
généralement celle qui est retenue, principalement en raison du fait que les decalages relatifs des
impulsions restent inchangées lors de la propagation.

Des systemes différents a ceux présentés ont été aussi proposes dans la littérature.

Par exemple, I’étalement spectral ne fait plus pas sauts temporels aléatoires (TH) mais par séquence
directe (DS, Direct Sequence). La séquence de code est alors notée {cq} telle que cg € {-1; +1}.
Elle s’applique a I’amplitude du monocycle en agissant ainsi sur sa polarité. Les signaux DS-IR
sont alors modélisés par les expressions suivantes :

\/_ZZCd (, plt—nT, - jT, —~d“(2)5) / DS-IRPPM

_l]

(2.39)

:Eiz d@(@)5 ple-nT, - jT,) / ps—irpam &%

Il faut noter que les signaux DS — IR PAM dans le cas binaire s’apparentent aux signaux DS -
CDMA utilisant une modulation BPSK

Des études proposent également de remplacer les séquences PN de codage car elles présentent un
caractéere périodique. Elles suggérent d’utiliser des séquences pseudo-chaotiques [2.18], [2.19] ou
plus récemment des séquences basées sur un codage de type convolution associé a un entrelacement
[2.20].

Enfin, il faut noter que les signaux IR-UWB présentés peuvent étre utilisés dans plusieurs
configurations d’utilisation de la bande de fréquence autorisée par la FCC. Des solutions mono-
bande et multi-bande sont proposées dans la littérature.

2.3.2. Impulsions

Les signaux IR-UWB sont des signaux en bande de base et donc le choix de la forme des
impulsions qui les composent affecte directement leurs propriétés et donc leurs performances. Avec
de plus, les fortes recommandations de la FCC concernant les transmissions UWB et en particulier
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les masques d’émission, le type des impulsions constituant les signaux IR est un point trés critique
qui fait I’objet de nombreuses études.

Diverses impulsions ont été envisagées et une premiére sélection peut étre réalisée en tenant compte
de I’efficacité de rayonnement (rapport de la puissance rayonnée sur la puissance totale fournie) et
de la forme spectrale. Comme les signaux IR-UWB sont des signaux en bande de base, I’impulsion
ne doit pas comporter de composante continue pour permettre un rayonnement efficace. Ainsi, les
impulsions trés classiques comme les impulsions rectangulaires et gaussiennes sont immédiatement
et classiqguement écartées puisque la puissance liée a leur composante continue ne peut étre
rayonnée. D’autre part afin de maximiser la puissance rayonnée, I’impulsion doit posséder un
spectre plat sur une large bande. Cette contrainte a conduit a considérer les impulsions classiques
suivantes dont les formes mathématiques sont connues (description analytique possible):
monocycle gaussien et ses dérivées, doublet gaussien, monocycles de Rayleigh, de Manchester, de
Laplace et cubique, etc. [2.21]-[2.22]. Mais d’autres impulsions ont aussi €té envisagées pour leurs
caractéristiques particuliéres : ondelette sinusoidale, impulsions basées sur les fonctions
polynomiales de Hermite et les fonctions prolates sphéeroidales. Nous ne ferons pas de liste
exhaustive mais nous allons présenter les impulsions les plus rencontrées dans la littérature en
soulignant leurs propriétés.

2.3.2.1. Monocycles gaussiens

Le monocycle Gaussien et le monocycle de Rayleigh se rencontrent dans la littérature et constituent
les impulsions de base. Leur expression analytique se déduit de la forme d’onde classique d’une
impulsion gaussienne @, (t)donnée par I’expression suivante :

o (t) = \/%6 eXp[_ (#H (2.41)

ou A est I’amplitude et o la variance.

L’opposé de la dérivée premiére de I’impulsion gaussienne (2.41) conduit alors au monocycle de
Rayleigh o,(t) de la fagon suivante :

w5 (t) = -, (t) = - daéot(t) _ \/£a3 texp[_(z; jzj . teXp[—(zgz TJ (2.42)

et la dérivée seconde de I’impulsion gaussienne donne le monocycle Gaussien g (t):

2 2 2 2.43
we(t):ddwfoz(t):a(l_t_zje)(p[_(ztzj j .

Les représentations en temps et en fréquence des monocycles Gaussien et de Rayleigh sont donnees
Fig. 2.8. Bien que classiques et possédant un spectre « plat », ils ne vérifient pas efficacement les
contraintes de la FCC comme le montre précisément Fig. 2.9. En effet, ces monocycles ne vérifient
pas le masque d’émission lorsque leur densité d’énergie maximale est égale a la limite imposée par
le masque FCC dans la bande [3,1-10,6 GHz]. Une solution pour vérifier le masque serait de
diminuer leur amplitude mais alors la puissance transmise serait trés faible et n’exploiterait pas les
possibilités accordées et déja tres réduites.

Le principal avantage de ces monocycles est qu’il existe des générateurs permettant de générer des
impulsions dont la forme est effectivement relativement proche des expressions analytiques qui les
définissent.
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Fig. 2.8. Représentation en temps et en fréquence des monocycles Gaussien et de Rayleigh
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D’un point de vue au moins théorique, les dérivées supérieures a I’ordre deux de I’impulsion
gaussienne ont également fait I’objet d’études [2.23] pour chercher a déterminer des formes
d’impulsions plus en adéquation avec les contraintes d’émission de la FCC. Trés généralement, la
dérivée d’ordre n de I’impulsion gaussienne peut s’exprimer sous forme récursive de la fagon

suivante :
(2.44)

0,0= 020 0, 1) Lo

de transformée de Fourier
(2.45)

W, (t) = A(27f ) exp(_ @ j

(expression qui se déduit de la transformée de Fourier de (2.41) et de la propriété de la transformée
de Fourier d’une dérivée).

En particulier, la dérivée d’ordre cing, dont I’expression est donnée par (2.46), montre la meilleure
adéquation avec le masque indoor de la FCC. La Fig. 2.10 montre plusieurs courbes, fonction du
parametre o, et il apparait que trois (courbes en continu) satisfont le masque de la FCC tout en
présentant une efficacité spectrale trés correcte.
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d°a,(t) ~t° 10t® 15t t? (2.46)
s ('[) = 0= A + — exp| ——
dt" 2rnott N2rno® N 2xo’ 20°
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Pour les applications outdoor, la dérivée d’ordre sept de I’impulsion gaussienne montre la meilleure
adéquation avec les limites du masque d’émission. Les dérivées d’ordre supérieures vérifient
également les contraintes de la FCC mais de fagon moins optimales car elles exploitent moins la
largeur de la bande de fréquences permise.

2.3.2.2. Ondelettes sinusoidales

La génération d’impulsions a partir d’ondelettes sinusoidales est également une possibilité
intéressante parce que, d’un point de vue théorique (au moins) elle est simple a mettre en ceuvre.
L apodisation d’une fonction sinusoidale permet d’obtenir facilement une impulsion qui Vvérifie le
masque d’émission de la FCC. La fenétre d’apodisation peut étre de forme variée : rectangulaire,
triangulaire, ou autre. Par exemple, [2.24] propose d’utiliser la fenétre d’apodisation suivante :

2.47
x(t) = rect, (Lj[k + ZCOS[%jJ (247
’ Tp Tp

ou la fonction rectTp(t/Tp) est la fonction rectangulaire définie telle que pour

te [—Tp 12T,/ 2] elle est égale a I'unité et nulle ailleurs. T, correspond donc a la largeur de la
fenétre. L impulsion s’écrit alors sous la forme suivante :

o(t) = Arect; [Tij[k +2 cos[?rﬁj] cos(2f t)

p p

(2.48)

L’etude conclut que la forme de I’impulsion conduit a de bons résultats vis-a-vis du respect du
masque d’émission pour les valeurs suivantes des parametres ¢ et k: ¢=125x et k = J2. Fig.
2.11 illustre les résultats obtenus en temps en en fréquence dans ce cas. Elle montre I’efficacité
spectrale de cette solution qui s’adapte juste au masque de la FCC sans toutefois I’occuper de fagon
optimale. Un avantage de ce choix est aussi que le décalage de la fréquence f. de 90°, permet
d’obtenir une paire d’impulsions orthogonales. Toutefois, un fort inconvénient pratique de cette
solution est de nécessiter un oscillateur et quatre multiplieurs, en raison de la complexité engendrée.
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Fig. 2.11. Représentation des impulsions de [2.24]

a) Représentation temporelle — b) Représentation en fréquence

2.3.2.3. Impulsions basées sur les fonctions polynomiales de Hermite

Les fonctions polynomiales de Hermite modifiées qui ont été proposées dans [2.25]-[2.27]
permettent d’obtenir des impulsions qui sont orthogonales entre elles et dont la largeur ne varie
pratiquement pas avec I’ordre du polyndme. Un systeme M-aires peut étre ainsi construit en
utilisant des impulsions d’ordres différents ce qui d’obtenir des débits plus élevés ou de facon
alternative d’offrir une meilleure réception dans le cas de systemes a multiples utilisateurs
(meilleure capacité de différentiation des utilisateurs). D’autre part, il faut noter que I’effet
dérivateur des antennes entraine un changement de forme des impulsions mais I’orthogonalité reste
conservée. Ces impulsions sont définies par la relation suivante et représentees ci-dessous (Fig.

2.12).
] 2) d" t2 (2.49)
h (t)= (1) exp(zj & (exp(— ﬂj

oun=1,2, ... représente I’ordre de I’impulsion. Lorsque n augmente la forme d’onde devient plus
complexe mais le pic d’autocorrélation est alors plus étroit.

Un des inconvénients de cette solution est la plus grande sensibilité des impulsions de Hermite
modifiées a la gigue de temps par rapport aux impulsions gaussiennes.
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Fig. 2.12. Représentation des impulsions modifiées de Hermite pour n =0, ...,4 (extrait de [2.27])
a) Représentation temporelle — b) Représentation en fréquence
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2.3.2.4. Bilan sur les impulsions

La forme des impulsions constituant les signaux IR-UWB est un élément essentiel car les
impulsions contribuent directement a la performance du systéeme global. A partir de monocycles
gaussiens [2.28] souligne les différents réles des impulsions dans les systemes UWB. En particulier
les études présentées montrent comment les impulsions interviennent sur les propriétés de
propagation, la capacité des canaux (au sens débit), les interférences avec les autres systémes
existants et également la performance des récepteurs. Le tableau suivant (Tab. 2.3) résume les
principales relations entre les impulsions et les performances du systeme. Il précise de plus les
autres facteurs qui peuvent également jouer un réle pour une performance donnée. Il apparait qu’a
travers la forme de I’impulsion, ce sont plus exactement la densité spectrale et les propriétés de
corrélation qui sont des facteurs déterminants.

Caractéristique du systeme | Proprieté(s) de I’'impulsion Autres facteurs

mis en jeu
Capacité Autocorrelation, largeur de Canal
bande fréquentielle
Interférence Durée, densité spectrale de Fréquence de répétition des

puissance

impulsions

Efficacité énergétique

Forme de la densité spectrale de
puissance (plus ou moins plate)

Hardware

Réglementation de la FCC

Densité spectrale de puissance

Fréquence de répétition des
impulsions

Synchronisation

Spectre de fréquences

Modulations

Performance du corrélateur

Fonctions de corrélation

Modulations et rapports
cycliques

Tab. 2.3. Relation entre les caractéristiques du systeme UWB et les propriétés des impulsions

D’autres types d’impulsions que celles présentées peuvent donc étre aussi envisagées pour répondre
a ces critéres. Par exemple, [2.29] propose une nouvelle méthode pour générer des impulsions basée
sur un algorithme utilisant les fonctions prolates sphéroidales. Ces fonctions inventées en 1961 par
Slépian sont connues comme les fonctions les plus compacts a spectre borné et possedent la
propriété d’étre invariantes par transformée de Fourier tronquée. L’article montre qu’elles
permettent d’obtenir de multiples fonctions orthogonales qui vérifient le masque de la FCC.

Il faut noter que, parmi les différentes caractéristiques du systéme, la contrainte la plus forte est
celle imposée par le masque d’émission de la FCC. Ainsi, de nombreuses études [2.30]-[2.33]
concernent la recherche de I’'impulsion « idéale » vérifiant le masque mais aussi I’exploitant au
mieux. Dans ce cas, en plus des propriétés intrinséques des expressions analytiques des impulsions
connues, une mise en forme est souvent ajoutée.

Enfin, il faut noter qu’en pratique au niveau de la modélisation deux approches se rencontrent pour
générer les trains d’impulsions de forme donnée. La plus directe consiste a utiliser I’expression
mathématique du monocycle, et la seconde est d’utiliser des fonctions blocs élémentaires pour
constituer le génerateur. Par exemple, [2.26] propose un schéma « Simulink » pour réaliser un
générateur d’impulsions basées sur les fonctions polynomiales de Hermite. Par ailleurs au niveau
conception RF, le challenge consiste a étre capable de générer physiquement les impulsions. C’est
I’'une des raisons pour lesquels les monocycles gaussiens sont trés fréquents dans la littérature,
quelques générateurs commencant a étre disponibles.
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2.3.3. Eléments de conclusion

Les propriétés d’un signal IR-UWB et plus généralement du systéme complet reposent sur les choix
réalisés au niveau de la modulation et de I’acces multiple mais aussi beaucoup sur la forme d’onde
des impulsions qui le constitue. Nous avons vu que les choix sont nombreux et qu’il sera donc
difficile de déterminer la solution la mieux adaptée. Dans ce sens, il faudrait aussi idéalement tenir
compte aussi des étages radiofréquences, dont notamment I’antenne d’émission. En effet, ils auront
une influence importante sur les propriétés du signal finalement émis par rapport au signal généré et
notamment sur sa forme qui sera altéree.

Par ailleurs bien que cet aspect ne soit pas traité ici, remarquons que comme dans le cas des
systemes « classiques », les données numériques a transmettre peuvent étre préalablement codées
par un codage source et un codage canal.

2.4. Reception IR-UWB
2.4.1. Introduction

Classiqguement, la réception consiste a retrouver fidelement les informations transmises en
exploitant le signal recu. Cette opération est difficile car le signal émis subit de nombreuses
déformations liées principalement au canal de propagation, mais aussi aux antennes et aux circuits.
Dans le cas des signaux IR-UWB, le signal émis est composeé d’une suite d’impulsions de durée
finie et confinées a I’intérieur d’un intervalle de temps spécifique. Le signal regu est une
combinaison de répliques du signal émis qui ont subi de nombreuses déformations (principalement
étalements, distorsions et ajouts de bruit) mais aussi de sighaux provenant d’autres systemes (UWB
et/ou « bande étroite »). Ces perturbations sont classiquement répertoriées de la fagon suivante.

- Le bruit thermique est di aux bruits des antennes et des circuits électroniques. 1l est
généeralement modélisé par un processus aléatoire gaussien.

- Les interférences inter-symboles (ISI, Inter Symbole Interference) se produisent lorsque
les impulsions se superposent les unes avec les autres ce qui arrive si la reponse
impulsionnelle du canal est de durée plus importante que la période de répétition des
impulsions émises, autrement dit en cas de fort etalement en temps du canal.

- Les interférences multi-utilisateurs (MUI, Multi User Interference) sont présentes des
que plusieurs utilisateurs émettent simultanément. Leur importance est évidemment
directement liée au nombre d’utilisateurs mais dépend également des caractéristiques des
signaux émis.

- Les interférences « bande étroite » (NBI, Narrow Band Interference) apparaissent si
d’autres systemes conventionnels sont en fonctionnement.
Par exemple, considérons le signal TH-IR-PPM UWB s(”)(_Q,t) qui est défini par I’expression

suivante avec les notations de (2.37)
w Ng-1 .
@) =VEX Y plt-n, - IT, - ()] T, - ¥ (2))

n=1l j=0

(2.50)

et transmis a travers un canal de réponse impulsionnelle h(t) donné par I’expression

suivante (notations de (2.2)) :
L X (2.51)

h(t): XZZaué'(t—Té —TM)

=1 k=1

Alors I’expression du signal recu est la suivante :
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N, o Ne-1 L K(

)= XVEXY > > a, Blt-nT, - iT, ()T, ~d5-T, -, )+ n(t)

u=l n=1 j=0 (=1 k=1

(2.52)

kS

ou Ny correspond aux nombres d’utilisateurs, E)(t) est I’impulsion recue (déformée par rapport a

celle émise p(t)) et ou les éventuelles interférences des systémes « bande étroite » sont nulles. De
plus la variable 2 n’est plus mentionnée pour alléger les écritures.

La figure suivante (Fig. 2.13) illustrent I’allure du signal émis, les effets du bruit, les effets des
trajets multiples du canal et enfin I’allure du signal recu. La durée temps séparant deux impulsions
est choisie suffisamment longue de fagon a ne pas avoir d’ISI. De plus, les éventuelles interférences
MUI et NBI sont négligées. L’étalement du canal montre la facon dont les impulsions sont
dupliquées sans toutefois risquer d’ISI. La puissance du bruit est telle que le signal regu parait
inexploitable a la seule observation des caracteéristiques.
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Fig. 2.13. Ilustration de la transmission d’un signal TH IR PPM
a) Signal émis, Signal recu bruité, Signal recu étalé, Signal au récepteur b)Zoom

Le probleme de la conception du récepteur est alors de trouver la meilleure voie pour détecter
I’information émise a partir du signal recu. Quatre architectures de récepteurs IR-UWB sont
classiquement rencontrées dans la littérature :

- le récepteur RAKE,

- le détecteur d’énergie (ED, Energy Detector),

- le récepteur « transmitted-reference » (TR),

- le détecteur différentiel (DD, Differential Detector).

L’objectif de cette partie est de presenter les principes et les spécificités de ces récepteurs sachant
toutefois qu’il existe énormément de variantes.

2.4.2. Recepteur RAKE
2.4.2.1. Principe de fonctionnement
Le principe du récepteur RAKE a été inventé par Price et Green en 1958. Il est basé sur les
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récepteurs a corrélation, récepteurs optimaux dont le principe est rappelé en annexe B3 [2.33]. Des
modifications sont toutefois apportées de facon a exploiter la diversité liée au canal (sélectif en
fréquence). L’idée générale est d’exploiter les différentes composantes des trajets multiples pour
améliorer la prise de décision.

Contrairement au cas du canal AWGN, en présence de trajets multiples I’énergie recue
E., = X~/E est étalée en temps sur les différentes contributions. Ces composantes peuvent alors

étre utilisés par le détecteur a condition que le récepteur soit capable de capturer toutes les répliques
de la méme impulsion. Le récepteur peut donc exploiter la diversité temporelle du canal pour
améliorer la performance du processus de décision. Ce processus est cependant limité en pratique
parce que le récepteur peut seulement analyser un sous-ensemble fini de Ng contributions et
I’énergie effective prise en compte est réduite et telle que :

NR

(2.53)
Eeff = ERX

=

2
aj‘ < Epy

2.4.2.2. Structure du récepteur

Le récepteur optimal classique adapté a un canal AWGN (présenté en annexe B3) est modifié pour
inclure des corrélateurs supplémentaires associés aux différentes répliques d’une méme onde
transmise. La figure ci-dessous (Fig. 2.14) la présente.

‘ jdt 2 ;
(®) t
.
e R —
J‘dt 2, + ——»| Détecteur —»
T
Tmz(t) , Ta)z
l ZNIR _______ —p

Fig. 2.14. Structure du récepteur RAKE

Le récepteur RAKE comporte plusieurs branches dont le nombre correspond au nombre de
composantes multi-trajets prises en compte. Pour chaque branche la phase de corrélation s’effectue
de la fagon suivante. Le signal regu est multiplié par un signal « template » m,(t)=m(t —6,) adapté
a la branche, et le signal résultant est intégré sur une durée T_ qui correspond a la durée de la
réponse impulsionnelle du canal (T. > Tsymbote). La Somme pondérée des résultats des corrélateurs
est ensuite appliquée a un detecteur qui détermine le symbole transmis. La variable de décision Ztor
est alors donneée par I’expression suivante :

Zoor = [ rlOm, ()t :Zw [rtom(t—0,)t

=T i T

(2.54)

Par ailleurs, plusieurs possibilités sont également envisageables quant au nombre de branches
constituant le récepteur RAKE autrement dit le nombre de composantes prises en compte. Le
récepteur ARAKE (All RAKE) prend en compte tous les trajets et peut donc devenir rapidement trés
complexe. Pour diminuer le nombre de branches et ainsi la complexité du récepteur, deux autres
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options sont proposées : le PRAKE (Partial RAKE) dans lequel seuls les premiers trajets sont
considérés et le SRAKE (Selection RAKE) ou les plus trajets les plus significatifs (les plus
énergétiques) sont exploités. La figure suivante (Fig. 2.15) illustre ces différentes options. Le
récepteur ARAKE prend en compte I’ensemble des composantes et correspond donc a la réponse
impulsionnelle du canal. Le récepteur PRAKE considere les quatre premiers trajets, et le récepteur
SRAKE les cinq trajets les plus importants.

x10° All Rake

T T T T T
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Fig. 2.15. Composantes des trajets multiples prises en compte par les ARAKE, PRAKE et SRAKE

D’autre part, afin d’utiliser un seul signal «template » une variante consiste a retarder
préalablement r(t) dans chaque branche du RAKE par le retard & correspondant (&, ..., 6\r). Ainsi
les signaux recus retardés sont appliquée au méme corrélateur. Fig. 2.16 illustre cette variante.

V4
L Jate
T
O Tm (®) T o Zror Symbole
dt 7 —»| Détecteur i“mbe
> : >+
T
\ Tm ® , T@
l ZNIR _______ —p

Fig. 2.16. Variante de la structure du récepteur RAKE : utilisation d’un seul template

Cette structure peut étre tres simplifiée dans le cas ou le canal est modélisé par une réponse
impulsionnelle discrete, ce qui est le cas en UWB comme nous I’avons vu dans la premiére partie.
Alors les différentes contributions en réception sont séparées par un multiple de I’intervalle de
temps correspondant & un bin 46. Un seul corrélateur dont la sortie est échantillonnée & une période
égale a A8 peut donc suffire. Les échantillons obtenus sont ensuite mémorisés le temps d’obtenir les
Nr contributions qui sont prises en compte. La figure suivante (Fig. 2.17) illustre le principe d’un tel
récepteur.
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Fig. 2.17. Principe d’un récepteur RAKE dans le cas d’un modéle de canal discret

Enfin, les coefficients de pondération complexe o, =|w e’ permettent d’envisager trois stratégies

différentes pour exploiter la diversité temporelle : RAKE SD (Selection Diversity), RAKE EGC
(Equal Gain Combining), RAKE MCR (Maximal Ratio Combining).

La réception RAKE SD consiste a choisir le « meilleur » des trajets multiples (celui qui contient le

plus d’énergie) et non forcément le premier trajet arrivé (tous les @; sont nuls sauf celui qui

correspond au meilleur trajet qui est alors égal au coefficient de fading du trajet correspondant).
2\ =a [r(t-6)m(t)at (2.55)

T

La reception RAKE EGC permet de prendre en compte I’ensemble des trajets considerés et ceci de
facon équivalente au niveau de la pondération. Seule la phase (donc le signe) est pris en

considération (o = #1, Vi).
Ng

250326 te-aymit - [

i=1 T

(2.56)

La reception RAKE MRC est semblable a la précédente en ajoutant toutefois une pondération
différente pour la prise en compte des trajets (pondération proportionnelle aux coefficients de
fading de chaque trajet).

Ng 2.57
205 = 3" [t~ it o0
i=1

T

2.4.2.3. Reécepteurs cohérent et non-cohérent

Il faut noter que la structure des récepteurs RAKE impose préalablement de synchroniser les retards
par rapport au canal et de connaitre également les coefficients du canal pour déterminer les
coefficients de pondération. En fonction du degré de connaissance des coefficients du canal (en
amplitude et en phase, sachant qu’en UWB la phase ne correspond qu’a un signe), deux types de
récepteurs sont généralement distingués : les récepteurs cohérents pour lesquels la phase est connue
et les récepteurs non-cohérents dans le cas contraire. Ainsi les récepteurs SD, EGC et MRC sont des
récepteurs cohérents. Des récepteurs non-cohérents RAKE ont également été proposés.

La détection non cohérente AC (Absolute Combiner) est une détection pour laquelle les valeurs

absolues de tous les filtres adaptés sont additionnés sans pondération et le résultat obtenu Z{A°)

alors est appliqué a I’entrée du détecteur.
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(2.58)

Ng

Zigs) => | [ r(t-6)mlt)dt

i=1 T

La détection non cohérente AC+PE (Absolute Combiner + Power Estimation) est une détection
similaire a la détection MRC dans le cas ou la phase n’est pas connue. Elle est plus sophistiquée que
la détection AC puisque I’importance des trajets est prise en compte. La variable de décision est
donnée par I’expression suivante :

N (2.59)
Z{eg ™ =3 oy
i=1

[r(t—6,)m(t)dt

T

2.4.2.4. Structure générale des récepteurs RAKE

La structure générale des récepteurs RAKE est représentée ci-dessous (Fig. 2.18). L’antenne capte
les signaux qui classiquement sont amplifiés par un LNA (Low Noise Amplifier), puis filtrés par un
passe-bande. Le signal obtenu est alors corrélé avec un signal de référence genéré dans le récepteur
(signal template). La sortie du corrélateur est échantillonné puis appliquée au détecteur par
I’intermédiaire d’un dispositif de combinaison et pondération permettant de mettre en ceuvre les
différents stratégies de détection présentées précédemment.

| Combinateur et ,
LNA BPF —%?—P{ >—\’IZ pondérateur Détecteur —»
T

emplate

Fig. 2.18. Structure générale des récepteurs RAKE

2.4.2.5. Eléments de conclusion

Les récepteurs RAKE permettent d’exploiter la diversité du canal a condition de capturer
suffisamment d’énergie [2.35]. Pour cette raison, ils deviennent rapidement complexes car ils
nécessitent idéalement de tres nombreuses branches. Par exemple, pour récupérer 85% de I’énergie
totale transmise, il a été démontré dans [2.1] qu’il fallait parfois tenir compte de plus de 100
composantes multi-trajets. Pour optimiser la réception, de nombreuses options de sélection et de
combinaison sont possibles pour constituer les récepteurs RAKE. Cependant dans tous les cas, cela
se fait au prix de la performance [2.36]-[2.40]. Le choix se fera comme souvent a partir d’un
compromis entre la complexité et les performances visées.

Par ailleurs, un probleme inhérent a ce type de réception est la synchronisation temporelle du signal
local avec les signaux a I’émission. Cette synchronisation doit s’effectuer avec une grande précision
et une résolution temporelle élevée ce qui suppose I’utilisation de circuits trés rapides. Une autre
difficulté est la nécessité d’estimer la réponse impulsionnelle du canal d’autant que les algorithmes
d’estimation deviennent rapidement complexes lorsque de fortes distorsions apparaissent sur les
impulsions puisqu’il faut alors estimer les amplitudes et les retards des différents trajets mais aussi
leurs formes d’onde (difficulté d’obtenir les signaux template car les impulsions émises subissent de
fortes distorsions liées aux antennes et au canal).

Les récepteurs RAKE entiérement digitaux permettent d’obtenir de hauts débits et fournissent des
possibilités de reconfiguration. Cependant, il est difficile de les implémenter en raison des
limitations dues aux vitesses et aux dynamiques de traitement requises. Une solution mixte intégrant
des composants RF et un hardware digital conduit a des prix élevés et souleve aussi des difficultés
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au niveau de la conception. Dans les deux cas, les fréquences de travail des circuits sont élevés et de
ce fait la consommation en énergie est importante.

Des architectures moins complexes ont été proposées qui sont aussi capables d’extraire une grande
partie de I’énergie transmise et qui sont moins sensibles que les démodulateurs cohérents aux
variations du canal et aux problemes de synchronisation.

2.4.3. Autres récepteurs envisagés
2.4.3.1. Reécepteurs a détection d’énergie (Récepteurs ED)

Les récepteurs ED sont basés sur les travaux présentés en 1967 par Urkowitz [2.41] qui
concernaient la détection d’énergie de signaux déterministes inconnus. Ils ont I’avantage d’étre non
cohérents et moins complexes que les récepteurs RAKE au prix cependant d’une performance
moins élevée. Ils ne nécessitent pas d’estimation de canal et sont moins sensibles aux erreurs de
synchronisation. La modulation OOK est la plus utilisée dans ces récepteurs dont la structure est la
suivante (Fig. 2.19). Les deux étages RF classiques (amplificateur faible bruit et filtre passe-bande)
sont suivis d’un détecteur d’énergie qui est consiste a multiplier le signal par lui-méme. En pratique,
cette opération de mise au carre est souvent réalisée par une diode Schottky opérant dans la zone de
fonctionnement adaptée. Ensuite, le résultat obtenu est intégré puis échantillonné pour obtenir les
variables de décisions (2.60) qui sont utilisés dans le dispositif de décision en les comparant a un
seuil. Les deux points délicats qui jouent sur la performance des récepteurs ED sont alors
I’estimation du seuil optimal et la synchronisation de I’intégrateur.

C, LNA BPF (.) %V%Z—(E?

Fig. 2.19. Principe d’un récepteur a détection d’énergie

Y

Le symbole est estime a partir de la variable de décision suivante qui est comparé a un seuil :

Ng , (2.60)
260 = [0

i=1 7,

Le principal avantage des récepteurs ED réside dans leur simplicité. Ils sont toutefois sous-
optimaux par rapport aux récepteurs RAKE et présentent des performances moins bonnes surtout
lorsque le rapport signal a bruit devient faible. Toutefois, ils font I’objet de nombreux travaux qui
tendent a les améliorer [2.42]-[2.46] (modification de la structure de base, seuil adaptatif,
optimisation de la période d’intégration, pondération de I’énergie détectée, etc.).

2.4.3.2. Récepteur « Transmitted-Reference » (Récepteur TR)

Développés en 2000 et rendus public en 2002 par Hoctor et Tomlinson, les systemes DHTR (Delay-
Hopping Transmitted-Reference) constituent une nouvelle approche pour les transmissions
traditionnelles a étalement de spectre mais aussi pour les transmissions IR utilisées en UWB [2.47].
Leur principal avantage est de proposer une solution qui évite la nécessité de réaliser une estimation
de canal et qui élimine aussi le probleme de connaitre la forme d’onde des signaux « template ».

Avant méme la réception, c’est I’émission qui est modifiée. Chaque impulsion transmise se voit
coupler a une seconde impulsion qui la précéde et qui n’est pas modulée mais sert de référence en
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réception (impulsion « pilote »). Ainsi, une paire (appelée doublet) d’impulsions séparées par un
intervalle de temps D; est transmise et I’information est contenue dans la polarité relative des deux
impulsions. Un doublet s’écrit donc sous la forme suivante :

s(t)= p(t)+ Ap(t-D), A= {1} (2.61)

L attribution d’une séquence de retards spécifique a chaque utilisateur réaliser un accés multiple et
permet donc d’envisager un fonctionnement a multiples utilisateurs. Cependant, comme il est
difficile d’implémenter précisément un grand nombre de retards, une séquence de codage CDMA
peut étre additionnée pour augmenter le nombre d’utilisateurs possible. La figure suivante (Fig.
2.20) illustre la forme d’un signal DHTR de séquence de codage des retards {D,,D,,D,,D,} et de

séquence de codage CDMA {+1,-1-1+1}.

Tz

PRT !

— Uk

D, B; D3 Dy
Fig. 2.20. Principe d’un signal DHTR avec CDMA

Le récepteur est compose d’une série de corrélateurs qui permettent chacun de détecter un doublet
de retard et un code CDMA spécifique. Pour un doublet, en supposant qu’il n’y a pas de
recouvrement du aux trajets multiples, le signal recu est donc le suivant :

r(t)=g(t)+ Ag(t—D)+n(t) (2.62)
ou g(t) correspond a la réponse du canal au signal p(t).

Le récepteur dont la figure de principe est donnée ci-dessous (Fig. 2.21) consiste alors a corréler r(t)
avec sa version retardée r(t — D) qui conduit a la variable de décision permettant d’estimer le
symbole estimé suivante :

Ng 2.63
2= [rlte- Do e
i:lTL
T 7 (R)
LNA > BPF r?—»%ﬁ—»
D

Fig. 2.21. Principe d’un récepteur TR

Le principal inconvenient des systemes THTR est de ne pas étre efficace en terme de débit puisque
seule la moitié des impulsions transmises contiennent de I’information. Ces systémes sont donc
plutdt adaptés a des applications nécessitant des débits peu élevés mais aussi requérant une
complexité faible (sans estimation de canal). Par ailleurs plusieurs améliorations ont été proposées a
différents niveaux : lissage du spectre du signal émis [2.48], prise en compte du canal de
propagation [2.49], diminution de la contribution négative du bruit au niveau de la corrélation
[2.50], amélioration de I’énergie requise pour un bit [2.51].

2.4.3.3. Détecteur différentiel (Récepteur DD)

Les récepteurs différentiels sont basés sur le méme principe que les récepteurs TR et visent les
mémes objectifs de simplification. Dans ce cas, les données étant codées par une modulation
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différentielle, le signal associé a I’information transmis a I’instant n-1 représente un signal template
valide pour la démodulation du signal a I’instant n. Par exemple, [2.52] et [2.53] présentent et
comparent des structures a détecteur différentiel adaptés aux systemes UWB.

2.4.4. Conclusion sur les techniques de réception

Comme nous I’avons présenté de nombreuses solutions de réception ont été envisagées. Plusieurs
articles comparent ces différents récepteurs dans des contextes différents. Par exemple, [2.54] et
[2.55] analyse les performances de récepteurs cohérents et non cohérents en terme de probabilité
d’erreur en prenant en compte un environnement de propagation réaliste. [2.56] s’intéresse aux
dispositifs bas débit (peu complexes) en confrontant quatre architectures différentes. De tels
dispositifs sont également étudiés dans [2.57] dans I’objectif de montrer leur sensibilité a la
précision de la synchronisation. En particulier, la synchronisation fait I’objet de nombreuses études.
Elle est généralement effectuée en deux étapes : une acquisition du signal (synchronisation initiale,
Coarse Synchronisation) suivi d’une synchronisation fine (Tracking Synchronisation). A ces deux
étapes correspondent des approches particuliéres. Ainsi [2.58] propose d’utiliser I’algorithme
CLPDI (Chip Level Post Detection Integration) développeé initialement pour les systemes DS-
CDMA dans le cas de la premiére étape. Et plus récemment deux nouvelles approches ont été
proposées dans [2.59] et simulées dans le cas de récepteurs cohérents et différentiels. Une seconde
problématique importante est I’estimation du canal qui nécessite de trés hauts taux
d’échantillonnage en raison du nombre de parametres trés importants a estimer. 1l s’agit d’un point
critiqgue également en bande étroite et bien que les estimateurs pour les systetmes DS-CDMA
puissent étre adaptés aux systemes UWB, il reste de nombreuses motivations pour rechercher de
nouvelles alternatives nécessitant moins de puissance de calcul. Quelques-unes unes des premiéres
approches proposees pour I’UWB peuvent étre trouvées dans [2.60] et [2.61]. Elles étaient basées
sur le critere du maximum de vraisemblance et I’utilisation ou non de séquences d’apprentissage.
Plus récemment, [2.62] et [2.63] proposent une synchronisation et une estimation du canal
conjointes.

Il faut noter que dans ces différentes publications, les modeles IEEE et notamment le modele 3a
sont tres souvent utilisés pour tester les architectures proposées. En résumé, les principaux résultats
suivants peuvent étre énonces.

Les techniques de détection basées sur le filtrage adapté (c’est-a-dire les récepteurs RAKE qui
utilisent I’intercorrélation du signal recu avec un signal de référence) sont des techniques optimales
lorsque la forme d’onde du signal recu est connue. Elles nécessitent I’alignement parfait en temps
du signal template et de la forme d’onde recue, c’est-a-dire une excellente synchronisation. Ce n’est
pas le cas des techniques ED et TR qui collectent efficacement I’énergie recue sans requérir une
telle exigence. Toutefois, leurs performances augmentent lorsque la synchronisation devient plus
précise en restant toutefois moins vulnérables a cette contrainte que les récepteurs cohérents. En
particulier, il faut quand méme noter que les récepteurs TR nécessitent des lignes a retard tres
précises. Par ailleurs dans les approches non cohérentes, les termes de bruit sont renforcés et
peuvent poser des problemes. En particulier, les termes de bruit au carré pour les récepteurs ED et
les termes d’intercorrélation de bruit pour les récepteurs TR peuvent dominer et dégrader
sérieusement les performances. Ainsi si les approches non cohérentes présentent de bonnes
performances par rapport aux récepteurs RAKE cohérents dans les cas a fort rapport signal a bruit,
leurs performances se dégradent rapidement lorsque le rapport signal a bruit diminue. L’avantage de
présenter une faible complexité ne permet plus de compenser la différence de performance obtenue.
Ainsi en présence de fortes interférences, les techniques ED et TR deviennent moins intéressantes.

Enfin des améliorations sont en permanence proposées. Par exemple, [2.64] et [2.65] proposent de
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nouvelles formes de signaux «template » qui permettent d’améliorer les performances des
récepteurs RAKE classiques. En particulier, le récepteur basé sur un template bruyant proposé par
[2.65] diminue la complexité de la synchronisation et fournit de trés bons résultats comparé au
récepteur RAKE lorsque le nombre de branches du récepteur est limité.

2.5. Conclusion

2.5.1. Bilan

Dans ce chapitre nous avons présenté les modéles des canaux de propagation UWB en soulignant
leurs caractéristiques ainsi que les principes des émetteurs et récepteurs des systemes de
transmission UWB utilisant la radio impulsionnelle. Notre présentation s’est focalisée sur les
techniques les plus employées tout en mentionnant quelques aspects plus originaux et récents. Il est
possible de rajouter que les systemes MIMO et notamment les codages spatio-temporels, de plus en
plus étudiés pour les systemes « bande étroite » basés sur I’OFDM, commencent a étre envisager
pour ’'UWB. Relativement peu d’études ont été faites dans ce cadre [2.69]-[2.72], mais les premiers
résultats semblent intéressants notamment pour augmenter les débits et améliorer I’immunité contre
les différents types d’interférences.

Remarquons que si les trois blocs canal, émetteur, et récepteur (ou ces trois paragraphes) ont été
présentés séparément, ils sont évidemment étroitement liés. La conception, le développement ou la
comparaison de systemes UWB nécessitent une vision globale. Une telle approche reste valable et
pertinente lorsqu’un point particulier est étudié. 1l nous est donc apparu indispensable de faire un
état de I’art a la fois complet et synthétique sur I’'UWB, nouvelle technologie peu connue et faisant
I’objet de tres nombreuses études.

2.5.2. Perspectives et définition d’une problématique

A partir de la présentation proposée (et des lectures bibliographiques dont elle est issue), nous
pouvons nous rendre compte que les antennes sont rarement considérées bien qu’elles jouent un réle
important a I’émission et & la réception des systemes UWB et qu’elles sont étroitement liées au
canal radio. Les modéles IEEE des canaux ont été établis a partir de mesures qui contiennent
obligatoirement les effets des antennes utilisées, antennes omnidirectionnelles standard. Cependant,
ces modeles s’affranchissent un maximum des antennes en ne les prenant volontairement pas en
compte (par exemple, aucune distorsion des impulsions n’est incluse dans la modélisation). Par
ailleurs, ils précisent que I’influence des antennes devra étre considérée, en fonction des spécificités
des antennes envisagées. D’autre part, par exemple en émission pour connaitre la densité spectrale
du signal réellement rayonné ou encore en réeception pour déterminer un signal «template »
adéquat, il est important de tenir compte des effets des antennes.

Ainsi en rapport direct avec I’'une des principales activités de notre équipe de recherche, le design
d’antennes, et nous a-t-il semblé le peu d’études prenant compte les influences des antennes dans
les systemes UWB, notre travail s’est orienté sur les antennes UWB et leur prise en compte dans les
chaines de transmission. Les chapitres qui suivent tendent donc a développer des outils permettant
d’inclure I’influence des antennes dans I’étude des systemes UWB. Avec cet objectif, nous nous
sommes d’abord intéressés a caractériser (chapitre 3) et a modéliser (chapitre 4) les antennes UWB
pour ensuite les inclure dans des outils de simulation des chaines de communication (chapitre 5).
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Le peu que je sais c'est a mon ighorance que je le dois.
Sacha Guitry

3. Caractérisation des Antennes UWB o

ES antennes UWB présentent des propriétés différentes des antennes « classiques » et ont un

impact tres fort dans les systemes de communication. Il est important de disposer de nouveaux
outils permettant de les caracteriser et d’analyser leur comportement. Ce chapitre a pour objectif de
présenter les parameétres spécifiques des antennes UWB et d’identifier des méthodes pour les
caractériser.

Dans la premiere partie, nous rappelons les principaux parametres caractéristiques des antennes
liées a leurs propriétés électriques et de rayonnement. Nous justifions ensuite la nécessité de
disposer de nouveaux outils de caractérisation dédiés aux antennes UWB. Nous présentons un état
de Il’art critique sur les méthodes actuelles ainsi que les objectifs qu’elles visent. A partir de
considérations théoriques, quelques approches différentes ou complémentaires sont alors proposées.
Enfin dans la derniére partie, trois antennes UWB sont caractérisees a partir de résultats de
simulation et de mesures, et une méthodologie de caractérisation est également dégagée.
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3. Caractérisation des Antennes UWB 76

3.1. Généralités sur les antennes
3.1.1. Qu’est-ce qu’une antenne ?

Les antennes constituent des éléments essentiels dans la chaine de communication radio car
incontournables. Elles sont omniprésentes dans de nombreuses applications qui nous entourent :
radiodiffusion, télévision par voie hertzienne ou par satellite, télécommunications professionnelles
et mobiles, radars, etc. Située a I’interface entre les signaux véhiculés dans I’électronique de
I’émetteur ou du récepteur et le milieu de propagation, une antenne est un composant qui permet de
rayonner et de capter des ondes électromagnétiques. L’équipement électronique auquel elle est
reliée, définit pratiquement sa fonction d’émission ou de réception. En émission, une antenne peut
étre définie comme un convertisseur d’ondes guidées (présentes dans un guide d’ondes, une ligne
de transmission ou un micro ruban) en une onde rayonnée se propageant en espace libre (Fig. 3.1).
A cette onde est associée une puissance et une information a transmettre. L’antenne réceptrice est le
convertisseur complémentaire ou I’onde rayonnée est transformée en ondes guidées. Une méme
antenne peut étre utilisée indifféremment en émission ou en réception comme le stipule le principe
de réciprocité de Lorentz.

A
N\
\\ \\ \
2 A \
X . \ r' R
|||/V\\)‘|‘ ! :"'/\L|||| .
Emetteur > > ::} | > ! Ing —> ! e {3: g —> Récepteur
2 'Lh’/' ,‘ "' L‘ e ‘\ \\ f'\‘ x
Y; 1
~a 4‘ P 4
Guide d’ondes 1D Zone de L Espace libre 3D Zone de Guide d’ondes 1D
transition (‘ transition
(antenne (antenne de
d’émission) réception)

Fig. 3.1. Rdles des antennes d’émission et de réception

Une antenne constitue donc un transducteur entre deux milieux de propagation dont le role
est d’adapter I’impédance entre I’équipement radioélectrique et le milieu de propagation, de
transmettre ou recevoir de I’énergie dans des directions privilégiées et de restituer fidelement
I’information transmise.

3.1.2. Quelles sont les parameétres caractéristiques d’une antenne ?
3.1.2.1. Introduction

De nombreux parameétres ont été définis pour rendre compte des propriétés électriques et
électromagnétiques des antennes. Généralement, les antennes sont caractérisees en considérant
d’une part les propriétés liées au circuit électrique qui leur est associé (impédance, coefficient de
réflexion, taux d’onde stationnaire) et d’autre part celles liées au rayonnement électromagnétique
(diagramme de rayonnement, directivité, gain, efficacité, polarisation). Cette description est
classique [3.1]-[3.2] et les définitions standards des caractéristiques des antennes sont spécifiees
dans une note spéciale de I’lEEE [3.3]. Pour une meilleure compréhension de la problématique dans
le contexte des antennes UWB et ensuite des développements que nous proposerons, un résumé des
caracteristiques « classiques » des antennes est présenté dans cette partie.

LCIS-INPG yd



3. Caractérisation des Antennes UWB 77

3.1.2.2. Caractéristiques électriques des antennes

Du point de vue de la théorie des systemes linéaires, a I’émission, I’excitation peut étre considérée
comme un générateur de Thévenin équivalent (Vg, Zc = Rg + jXg) et I’antenne comme un dipdle
passif d’impédance complexe Zx = (RaL + Rar) + jXa. La résistance Ra_ correspond a la résistance
de pertes et Rar a celle de rayonnement. Fig. 3.2 illustre le schéma électrique équivalent d’une
antenne émettrice. Le plan (a,b) permet de distinguer la partie source de la partie antenne.

a
a R RaL
Antenne E— ¢ Rar
Onde

—
b ~— Ve

Fig. 3.2. Schéma électrique équivalent de la source et de I’antenne a I’émission
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L’ impédance présentée par I’antenne au niveau du genérateur est appelée impédance d’entrée, car
elle correspond a la charge ramenée au niveau du circuit par le dispositif rayonnant. Cette
impédance est fonction de la géométrie et des matériaux qui composent I’antenne, mais elle dépend
également de la fréguence.

Le transfert d’énergie entre I’émetteur et I’antenne est maximal si Z, =Z,, condition connue

comme I’adaptation d’impédance. Généralement, I’impédance du générateur est considérée comme
réelle et égale a 50 2. Ainsi, I'impédance idéale pour les antennes est également de 50 2.
Cependant en pratique, cette valeur ne peut étre maintenue constante sur I’ensemble de la bande de
fréquence. Aussi, plusieurs grandeurs sont introduites pour quantifier la désadaptation.

Le coefficient de réflexion 7 est défini tel que :
| F|z _ puissance reflechie P, (3.1)

r

puissance incidente P

Il est également relié a I’impédance d’entrée par la relation suivante :
e Z,—Z. (3.2)
Z,+7Z.

ou I’impédance Zc est I’impédance de la ligne d’alimentation ; cette impédance étant souvent
remplacée par I’impédance normalisée Ry = 50 2.

L’efficacite p de I’antenne dues aux reflexions est aussi introduite a partir du coefficient de
réflexion par la définition suivante :

D= 1_|1"|2 (3.3)

Enfin, une autre maniere de caractériser les desadaptations d’impedance est le taux d’onde
stationnaire (TOS ou en anglais VSWR Voltage Standing Wave Ratio) défini par :
147 (3.4)

TOS =
1-|r]

Il faut noter que ces deux derniers paramétres ne donnent alors plus d’indication sur la phase du
signal réfléchi de par leur définition qui ne nécessite pas de tenir compte de cette information.
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Au niveau de la réception, I’antenne peut étre considérée encore comme un dipble mais dans ce cas
il s’agit d’un dipdble actif modélisé par un générateur équivalent de Thévenin caractérisé par (Voc,
Zp). La tension Voc correspond a la tension en circuit-ouvert induite au niveau de I’antenne. Fig. 3.3
illustre le schéma électrique équivalent du dispositif a la réception ou la charge est modélisée par
une impédance Z, = R_ + jX,.

a

b

a i RAL
RL i
Antenne «— | Rar
Onde i
Charge incidente X ! XA
« !
b i Voc

Fig. 3.3. Schéma équivalent électrique du dispositif a la réception

A partir de cette modélisation (émission — réception), il est possible de déduire simplement
I’expression des puissances mises en jeu en fonction des éléments des montages électriques
équivalents [3.1].

3.1.2.3. Caractéristiques de rayonnement des antennes

Les caractéristiques de rayonnement des antennes reposent sur la caractérisation du champ rayonné
a grande distance dans tout I’espace qui inclut la répartition spatiale de I’énergie rayonnée et la
polarisation du champ. Des notions de puissance en émission ou en réception complétent alors la
description.

Avant d’aller plus loin, revenons sur la notion de « grande distance ». Trois zones de rayonnement
sont généralement distinguées en fonction d’une dimension caractéristique D de I’antenne (diamétre
de la plus petite sphere entourant I’antenne) et de la longueur d’onde A :

- la zone de Rayleigh (ou zone de champ proche) ou la densité de puissance rayonnee est
quasi-constante ; la distance d & I’antenne est telle que : d < D*/ 24

- la zone de Fresnel (ou zone de champ intermédiaire) dans laquelle la densité de puissance
rayonnée est fluctuante (D? /24 <d <2D?*/ 1) ;

- la zone de Fraunhoffer (ou zone de champ lointain) dans laquelle la densité de puissance
rayonnée est décroissante comme I’inverse de la distance (d > 2D?*/ A et d > 10D).

Classiquement dans nos applications seule la zone de Fraunhoffer est considérée et les coordonnées
sphériques (r > d, 6, ¢) sont généralement utilisées. Les effets en champ proche ne seront pas
abordés bien qu’ils soient intéressants pour certaines problématiques. Notons que les études en
champs intermédiaire ou proche nécessitent alors des développements complexes spécifiques.

Le diagramme de rayonnement est défini comme le rapport de la densité stérique de puissance s
(ou intensité de rayonnement) dans une direction donnée sur la valeur maximum de puissance dans
le plan de coupe correspondant. Il caractérise la répartition dans I’espace de la puissance rayonnée a
grande distance ou la répartition spatiale de la puissance récupérée par un capteur. Dans ce dernier
cas, il est aussi appelé diagramme de captation. Pour une méme antenne, diagramme de
rayonnement et diagramme de captation sont supposés identiques et le terme genérique est
diagramme de rayonnement.
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D’une facon générale, le gain correspond au rapport de I’intensité de rayonnement dans une
direction donnée sur une densité stérique de puissance de référence normalisee. Différents types de
gain ont été définis en fonction de la puissance de référence considérée : puissance rayonnée Pkg,
puissance transmise P, (ou puissance acceptée par I’antenne) et puissance incidente P; (ou
puissance délivrée par le générateur). Une illustration de ces puissances est donnée Fig. 3.4 ou
apparait de plus la puissance réfléchie P, et la densité de puissance isotrope wiso.

P, <P [P v

Py
générateur antena A

Fig. 3.4. Différentes puissances mises en jeu

Plus précisément, les grandeurs suivantes ont été définies pour caractériser le rayonnement d’une
antenne.

La directivité D(6, ¢) prend en compte la puissance totale rayonnée par I’antenne. Elle mesure la
capacité de I’antenne a fournir dans une direction donnée une densité de puissance plus forte ou
plus faible que I’antenne isotrope.

Le gain intrinseque (ou gain standard IEEE) Ga(6, ¢) prend en compte la puissance transmise a
I’antenne et considéere I’intensité de rayonnement que produirait dans la méme direction une source
isotrope alimentée par la méme puissance. Les pertes diélectriques ou ohmiques dans la structure
rayonnante sont considérées.

Le gain réalisé (ou gain effectif) G,(6, ¢) considere la puissance délivrée par le générateur. Il prend
ainsi en compte I’ensemble de pertes de I’antenne, désadaptation comprise. Il caractérise les
performances de I’antenne au sein du systéme de communication.

L efficacité de rayonnement (ou rendement) e caractérise les pertes dans I’antenne. Elle correspond
au rapport entre la puissance rayonnée et la puissance admise par I’antenne ou au rapport entre le
gain intrinseque et la directivité ou encore au rapport entre la résistance de rayonnement et la
résistance totale de I’antenne (résistances de rayonnement et de pertes). Elle traduit les pertes
introduites par les matériaux constituant I’antenne (propriétés diélectriques, magnétiques et
conductrices).

L’efficacité totale ey (& ne pas confondre avec I’efficacité de rayonnement) tient compte de
I’ensemble des pertes : pertes a I’entrée de I’antenne et pertes liées a sa structure. Elle est égale au
produit des efficacités de rayonnement e et de réflexion p.

Les relations entre ces grandeurs sont illustrées de fagon synthétique par Fig. 3.5. Ce schéma permet
d’établir facilement les égalités suivantes :

- Relation entre puissance acceptée et puissance incidente :

p.=P-P =(1-|r ) (3.5)
- Relation entre gain réalisé et gain intrinseque :
G.(6.0)= 1|’ .(0.0) (36)
- Relation entre gain réalisé et directivité :
G,(0.¢0)= 1|71 kD(60.0) (3.7)
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Il faut remarquer que le coefficient de réflexion apparait comme un moyen de relier la puissance
acceptée et la puissance incidente parce qu’en effet il traduit les pertes liées a la puissance réfléchie.

Ga(6, 9)

D(6, )

4, 3PO.0
de

Fig. 3.5. lllustration des différentes notions de gain

Par ailleurs en vertu du principe de réciprocité, il est important de noter que ces grandeurs peuvent
étre définies en réception (comme pour le diagramme de rayonnement). Ainsi par exemple,
I’efficacité peut également traduire le rapport entre la puissance rayonnante autour de I’antenne et la
puissance admise par I’antenne (e) puis par la charge aux bornes de I’antenne (p).

D’autres grandeurs sont également utilisées pour caractériser le comportement des antennes.

la bande passante est définie classiqguement comme I’excursion en fréquence pour laquelle une
grandeur caractéristique (comme le coefficient de réflexion, le gain maximum, I’ouverture du
faisceau a mi-puissance, les niveaux de lobes secondaires ou encore la polarisation) reste contenue
dans une plage de valeurs fixée. Souvent elle est définie a partir du coefficient de réflexion mais ce
n’est pas une obligation.

La polarisation d’une onde électromagnétique est déterminée par la direction du champ électrique
de I’onde. Dans le cas général, la polarisation est elliptique et deux configurations particulieres
usuelles sont la polarisation linéaire et la polarisation circulaire. La polarisation a un role important
sur la transmission d’énergie entre deux antennes. Par exemple si les antennes sont polarisées
lineairement, la transmission est optimale si elles ont la méme direction de polarisation et a
I’inverse, de niveau minimal si elles sont orientées perpendiculairement I’une par rapport a I’autre.
Ce phénomene peut étre quantifier par la longueur effective.

En effet, la longueur effective (ou hauteur effective) permet d’exprimer les désadaptations de
polarisation par le terme suivant, facteur de pertes lié a la polarisation :

A A

Ny - h

A

* avec Mo = Nopy Nore €t Ny = h h (3.8)

e = 'eRX ' 'eRX eTX ' eTX

pol

eTX eRX ‘

A A

ou h,, et h_  sont respectivement les vecteurs unitaires des longueurs effectives des antennes

eRX

d’émission h,, et de réception h,, .

Il s’agit d’une grandeur vectorielle dont I’intérét est fondamental pour caractériser les antennes. Par
sa définition, elle permet aussi en émission de relier le champ lointain rayonné par une antenne a
son courant d’entrée (relation donnée par (3.31)), et en réception de relier la tension induite (tension
recue en circuit ouvert) au champ incident sur I’antenne (relation (3.40)). Et plus généralement,
[3.4] a montré que la longueur effective rend compte de toutes les propriétés de rayonnement. Ainsi,
tous les parametres classiques de transmission tels que la densité de puissance rayonnée, la
résistance de rayonnement, la directivité et le gain sont fonction de la longueur effective. Ceci reste
vrai pour les parametres de reception : tension induite, puissance disponible, surface équivalente et
facteur d’antenne. De plus, nous verrons ultérieurement que la longueur effective permet de
caractériser les propriétés de dispersion des antennes.
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Enfin, la surface effective (ou surface de captation) de I’antenne est définie par le rapport de la
puissance délivrée P, & la charge par une antenne de réception sur I’énergie incidente dP(6,¢)/dS

densité de puissance surfacique, au niveau de I’antenne :
s _ P, (3.9
© dP(0,0)/dS

En raison du principe de réciprocité, la surface equivalente est liée au gain de I’antenne de réception
par la relation suivante :

2 3.10
5.0.0)= - 6,,(0.0) o

Cette définition, souvent rencontrée, suppose que les conditions d’adaptation (antenne de réception
vis-a-vis de sa charge et polarisations égales de I’onde incidente et de I’antenne) sont réalisées. Plus
géneralement, elle s’écrit :

22 (3.11)
Se (97§D) = pRXepoI 4_GrRX (6'(0)
T
ou porx correspond aux pertes d’adaptation de la charge et est defini par la relation suivante :
-7 (3.12)

2 Z
=1-I,.| avec [, =———~
Prx | RX| RX Z,+2,

et /rx est le coefficient de réflexion entre la charge d’impédance Z, et I’antenne d’impédance Za.

3.1.2.4. Remarques

Il faut noter que la description d’une antenne ne nécessite pas la connaissance de I’ensemble de tous
les parametres évoqués parce que, comme nous I’avons vu, plusieurs sont reliés entre eux. Ainsi a
partir de la connaissance de certains, tous peuvent étre déterminés si nécessaire.

D’autre part, si en bande étroite les différents parametres caractéristiques d’une antenne, définis ci-
dessus, sont souvent considérés comme constants parce que seule une étroite bande autour d’une
fréquence donnée est considérée, d’une fagon genérale ils sont dépendants de la fréquence. Cette
extension simple de la caractérisation reste toutefois insuffisante dans le cas des antennes UWB,
principalement car elle ne tient pas compte des effets de dispersion liés a la prise en compte de la
phase. Par exemple, les gains sont définis par des quantités scalaires qui rendent alors la description
incomplete. Cette remarque a elle seule pourrait justifier I’objet du chapitre.

3.1.3. Comment relier la puissance recue a la puissance émise ?

En zone de champ lointain, la puissance recue et la puissance transmise entre deux antennes
séparées dans I’espace libre sont reliées par I’équation de transmission de Friis. Elle correspond a
un bilan énergétique de la liaison entre deux antennes et est trés utilisée dans I’analyse et la
conception des systemes de communication. L’établissement de cette équation repose sur le schéma
de principe Fig. 3.6 qui illustre une transmission entre deux antennes [3.1].

- . Antenne de réception
™~ ! (Prxs Grxs €rxs TRXs Ory )
Antenne d’émission\;: B \CO8 i
(Prx, G, €1x, T7x, Pry ) >

Fig. 3.6. Transmission entre deux antennes non alignées
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En supposant que I’antenne d’émission est initialement isotropique, la densité de puissance
surfacique rayonnee isotropique a une distance d est donnée par la relation suivante :
P.rx (3.13)

4nd?
ou Parx estla puissance acceptée par I’antenne d’émission et erx son efficacité de rayonnement.

Wo =6y

Pour une antenne d’émission non isotropique, la densité de puissance dans la direction (Grx, ¢rx)
peut étre s’écrite sous la forme :

_ Parx Garx (HTX 1Prx ) Purx Dix (eTX 1Prx ) (3.14)

™ Amd?® X 47d®
0U G,y (Br .21y ) est le gain et Dy, (By 21, ) la directivité de I’antenne d’émission dans la direction
Orx +Prx -

La puissance totale délivrée par I’antenne de réception dans la charge P, s’écrit :
Pl =Wiy Serx (3.15)

avec la surface effective de I’antenne de réception Scrx donnée par :
12 (3.16)
Serx = €0l Prx EGrRx (eRX 1Prx )

En combinant les équations (3.14), (3.15) et (3.16), le rapport entre la puissance recue et la
puissance acceptée par I’antenne d’émission est :

P 21V (3.17)
L= €001 €1x Dix (eTX 1Pry {mj €rx Prx Drx (ng 1Prx )

aTx

Or, la puissance acceptée par I’antenne d’émission est reliée a la puissance émise par le générateur,
Pg, par I’expression suivante :

Prx = (l_|rTx |2 )PG =P Fs (3.18)

Ainsi finalement le rapport entre la puissance recue et la puissance délivrée par le générateur est :

2 (3.19)
IIZ;E];; - ep"'eTX(f o ()0 (1.5 s {%} €rx (T )0rx (F )Di (F, 0 100 )

qui constitue I’équation générale de transmission de Friis (la variable fréquence f étant précisée ici).

Le terme (i/47zd )2 est appelée facteur de perte de I’espace libre (Lgs) et il rend compte des pertes

dues a I’étalement sphérique de I’énergie par I’antenne. Dans un cas idéal (adaptations d’impédance
et de polarisation, et antennes alignées), elle se réduit a I’expression classique suivante :

OB (3.20

P(f) " Adad

Enfin Fig. 3.7 illustre schématiquement le bilan de puissance décrit par I’équation de Friis.

Grx Ty
Pc % = ¢» P
erxDrx
source ligne de antenne espace antenne ligne de charge
transmission TX libre RX transmission

Fig. 3.7. Schématisation du bilan d’une transmission dans I’espace libre
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3.1.4. Comment mesurer les caractéristiques des antennes ?

Les antennes sont classiquement caractérisées a I’aide d’un analyseur de réseaux qui permet
notamment de mesurer le coefficient de réflexion, la bande passante, le diagramme de rayonnement
et le gain, cela par I’intermédiaire des paramétres S.

Il faut savoir que ces parametres S proposent une solution a la caractérisation des circuits linéaires
aux fréquences micro-ondes (hyperfréquences). En effet, au-dessus d’environ 100 MHz les
parametres des matrices impédance et admittance classiquement utilisées pour caractériser les
quadripOles linéaires ne peuvent plus étre mesurees. Les conditions de circuit ouvert ou de court-
circuit nécessaires pour les déterminer ne sont plus assurées en raison des capacités et des
inductances parasites. De plus dans le cas de quadripdles avec gain, des problémes de stabilité se
posent également. Ces matrices sont donc inadaptées en hautes fréquences. La matrice S présente
alors I’avantage d’étre mesurable sur entrée et sortie adaptées, usuellement a 50 (2, a I’aide d’un
analyseur de réseau (calibré !) pour des fréquences allant de quelques dizaines de MHz jusqu’a plus
de 110 GHz. Pour tenir compte des aspects « phase », il sera nécessaire de disposer d’un analyseur
vectoriel de réseaux permettant de relever les grandeurs complexes des parameétres.

Des aspects theoriques sur la théorie de description des quadripdles en paramétres S sont rappelés
en annexe C1. Retenons que le paramétre S;; peut-étre considéré comme équivalent au coefficient
de réflexion, qu’en général la bande passante de I’antenne est définie en fonction de I’adaptation de
ce parameétre (gamme de fréquence ou Sy; est inférieur a — 10 dB) et que le parametre S,; permet de
déterminer le diagramme de rayonnement ainsi que le gain. Le dernier paragraphe de ce chapitre
montrera plus précisément et a partir de plusieurs exemples comment exploiter les paramétres S
pour caractériser une antenne.

3.1.5. Conclusion

Ce paragraphe a présenté les principaux parametres géneralement utilisés pour caractériser les
antennes. Nous avons vu qu’elles peuvent étre modélisées par des circuits électriques mais aussi
décrites par des parametres de rayonnement, caractérisées par leurs propriétés de transmission ou
encore étudiees comme des réseaux définis par les parametres S.

Dans le cas des antennes UWB il est nécessaire d’introduire une caractérisation complémentaire
pour tenir compte de leurs propriétés spécifiques comme nous le verrons dans la suite.

La conception des antennes UWB ne sera pas abordée. Notons que les antennes UWB sont
confrontées aux mémes contraintes (co(t, taille, intégration, etc.) que les antennes & bande étroite
auxquelles se rajoutent des difficultés liées a la largeur de bande nécessaire. Par exemple, une
mauvaise adaptation d’impédance a pour conséquence d’augmenter les pertes par réflexion mais
aussi d’engendrer une distorsion des impulsions. Les variations du centre de phase (c’est-a-dire
I’origine de I’onde sphérique rayonnée par une antenne) en fonction de la fréquence entrainent
également une déformation des impulsions. Ainsi les antennes UWB sont plus difficiles a
concevoir. Idéalement, elles devraient présenter une adaptation sur toute la bande dans laquelle elles
doivent fonctionner, généralement un rayonnement omnidirectionnel, ne pas étre dispersives, étre
petites et de faible colt.

Quelques antennes UWB existent déja. L’annexe C2 présente un apercu rapide de la structure des
antennes, des difficultés de conception dans le contexte UWB et des différents types d’antennes
UWB couramment rencontrées dans la littérature.
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3.2. Présentation de la problématique

Dans une transmission UWB, les antennes jouent un réle essentiel dans la formation du signal du
fait de leurs caractéristiques et de leurs interactivités avec les autres éléments de la chaine
(interfaces). La caractérisation des antennes UWB nécessite de faire appel a de nouveaux
parameétres spécifiques. Cependant les antennes UWB reste des antennes, et les paramétres
classiques sont toujours utiles pour les caractériser. Ainsi, il est d’abord nécessaire d’adapter leur
prise en compte habituelle. Par exemple pour caractériser le rayonnement d’une antenne UWB
fonctionnant dans la bande [3,1-10,6 GHZz], il sera nécessaire de disposer de plusieurs diagrammes
de rayonnement pour plusieurs fréquences de la bande considérée. Ensuite pour tenir compte du
transfert d’énergie mais aussi des propriétés de rayonnement, une caractérisation complémentaire
vise a décrire les antennes comme des filtres fréquentiels directifs et dispersifs, a analyser leur
comportement temporel et spatial, et a quantifier les distorsions subies par les impulsions émises et
recues.

Parmi les nouvelles méthodes proposées dans la littérature pour caractériser les antennes UWB,
plusieurs concernent I’extension d’approches connues en bande étroite ou modérée : modélisation
de I’impédance d’entrée (83.3.1), modélisation analytique de I’antenne (83.3.2), ou encore
établissement d’un bilan de liaison (83.3.3). Par ailleurs, de nombreuses études envisagent une
description de type « systeme » pour modéliser les antennes UWB, c’est-a-dire une représentation
par fonction de transfert (réponse en fréquence) et réponse impulsionnelle associée (réponse en
temps), (83.4). Enfin, la caractérisation des antennes UWB exploite également les travaux récents
concernant la caractérisation temporelle des antennes qui ont donné lieu a I’introduction de
plusieurs indicateurs spécifiques (8§3.5).

Les paragraphes suivants détaillent et complétent ces différents points. La derniére partie du
chapitre est alors consacrée a une illustration de ces notions a I’aide de résultats expérimentaux
basés sur plusieurs antennes.

3.3. Apercu des méthodes classiques de caractérisation des antennes étendues
dans le cas UWB

3.3.1. Modélisation électrique de I’impédance d’une antenne

La recherche d’un circuit électrique équivalent a I’impédance d’entrée d’une antenne est une
problématique classique dans la recherche des caractéristiques électriques des antennes. Dans les
cas simples (typiquement en bande étroite pour une antenne résonnante), le circuit électrique
équivalent a I’impédance de I’antenne est un circuit RLC série ou parallele. En particulier, la
résistance du circuit (qui correspond & la résistance de rayonnement en série avec la résistance liée
aux pertes) permet de déduire quasi-immediatement la puissance rayonnee par I’antenne. Il est aussi
possible d’intégrer ce modele d’impédance de I’antenne dans un simulateur « circuits » (de type
SPICE) pour tenir compte de I’interface antenne/circuit. Une synthése trés generale des différentes
méthodes de modélisation électrique de I’impédance des antennes est présentée dans le cas bande
étroite et large bande dans [3.6].

Dans le cas des antennes UWB, des modélisations de ce type ont été également envisagées. Par
exemple, [3.7] propose de modéliser par I’une des cellules élémentaires de Foster représentées ci-
dessous (Fig. 3.8) des antennes omnidirectionnelles adaptées aux systemes UWB opérant a des
fréquences inférieures a 960 MHz. A partir du schéma électrique équivalent de I’antenne, ici tres
simple, le champ rayonné par l'antenne peut ainsi étre déduit de la tension aux bornes de la
résistance R.
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- s 2
R TR

Fig. 3.8. Cellules élémentaires de Foster

Par ailleurs, [3.8] présente la modélisation d’une antenne UWB résonnant a 1,25 GHz et a faible
facteur de qualité (Q =~ 5) par un simple circuit résonant série RLC. Ces deux modélisations
semblables sont intéressantes puisqu’elles conduisent a un circuit électrique simple. Cependant, les
antennes considérées sont spéciales et dédiées a des fréquences moins importantes que celles
classiqguement rencontrées en UWB.

Pour les antennes UWB fonctionnant dans la bande [3,1-10,6 GHz] des modeles électriques plus
complexes sont requis. [3.9] propose de considérer plusieurs circuits RLC paralléle placés en série
entre eux et avec une cellule LC, comme I’illustre Fig. 3.9.

| | )
Co Lo IIL1
._H_NY\_ - ~ - ~
R, Rn Rn
—

Fig. 3.9. Circuit équivalent de I"impédance de I’antenne

— O
=z

=z

E]

L’ impédance d’entrée est alors donnée par I’expression suivante :

2_1 i 3.21
o SR (1-LCe)+jLe

Les valeurs des composants sont alors calculées par une méthode itérative. Cependant devant la
complexité du probléme seule la partie réelle de I’impédance est prise en compte pour calculer les
composantes Ry, Lp.

Dans le cas des antennes UWB, la littérature sur ce sujet est assez pauvre et il nous a semblé que
cette approche n’avait pas trop eté considerée certainement parce que les circuits électriques
équivalents deviennent rapidement complexes et peu exploitables. Il faut toutefois noter que nous
compléterons la bibliographie sur le sujet dans le chapitre 5, ou nous proposerons d’exploiter les
études a venir (chapitre 4) pour déterminer un tel circuit électrique équivalent.

3.3.2. Caractérisation par modélisation analytique

A I’exception des antennes canoniques comme les dipdles ou les antennes patch rectangulaires,
I’expression du champ électrique n’est généralement pas développable analytiquement et ne peut
étre déterminée que par des simulations. Cependant plusieurs études ont montré qu’il est possible de
modéliser des structures d’antennes complexes en utilisant plusieurs éléments basics linéaires
associés. Ainsi la modélisation analytique d’une simple antenne filaire peut étre exploitée pour
déduire celle d’une antenne plus complexe considérée comme I’association d’éléments discrets.
Cette approche a été utilisée pour modéliser des antennes UWB. Par exemple, [3.10] montre qu’il
est possible de modéliser une antenne « diamant » de cette fagcon et souligne de plus que cette
approche peut permettre egalement d’améliorer le design de I’antenne pour obtenir de meilleures
performances. Dans [3.11], plusieurs antennes UWB (dipdle en « V », antenne papillon et antenne
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cornet) sont aussi modélisées a partir d’éléments filaires et une modélisation analytique est donc
obtenue. En émission, une expression temporelle du champ électrique rayonné dans I’espace est
ainsi déterminée en fonction de la distribution de courant appliquée a I’antenne. En réception,
I’expression du courant induit dans I’antenne est déterminée en fonction du champ incident. Cette
modélisation offre la possibilité de considérer alors une liaison compléte en espace libre ou les
antennes sont face a face et en champ lointain. Enfin, I’article donne la perspective d’étendre cette
approche a un canal plus complexe en intégrant un modele statistique simulant un environnement a
trajets multiples entre les antennes.

Cette approche de caractérisation par modélisation analytique est intéressante parce qu’elle permet
d’approfondir les phénomenes physiques impliqués et d’étudier I’influence d’un grand nombre de
parameétres. Cependant, elle reste limitée par la nécessité de modéliser I’antenne a partir d’éléments
filaires et est donc difficilement généralisable a une antenne de forme quelconque.

3.3.3. Etablissement d’un bilan de liaison

Comme présenté dans le premier paragraphe, un bilan de liaison du type de I’équation de
transmission de Friis est tres souvent utilisé pour caractériser un systeme de communication.
Plusieurs démarches dans ce sens ont été proposées dans la littérature pour 'UWB afin de
déterminer le module ou la valeur maximale de la tension recue en fonction de la tension
d’excitation.

Afin d’estimer le bilan de liaison en espace libre d’un canal IR-UWB, [3.12] (partie théorique) et
[3.13] (partie expérimentale de validation) présentent une approche basée sur I’extension de
I’équation de transmission de Friis. La relation proposée prend en compte a la fois la forme d’onde
transmise et les imperfections des antennes et est donnée par I’expression suivante :

He—Friis(f ):@: HCH(f )He(f)HTx(f ’0’¢)HRX(f ’0’(0)

G

(3.22)

ou He_F,“S(f) correspond au rapport entre le spectre de la tension recue a I’antenne de réception
V,(f) et I’énergie de I'impulsion Eg. H, () est la fonction de transfert du canal espace libre,

Ho (f,0,0) et Hy, (f,6,0) sont respectivement les fonctions de transfert vectorielles de I’antenne
d’émission et I’antenne de réception. HG(f) est le filtre de mise en forme normalisé (d’énergie
unitaire) tel que la tension d’excitation V (t) soit donnée par

Vs (t)=Ego(t)* Hg(f) (3.23)

ou &t) correspond a la distribution de Dirac. Le récepteur est supposé constitué d’un filtre adapté
normalisé de fonction de transfert H,,.(f) prenant en compte les différents éléments intervenant
dans la chaine de communication (mise en forme de I’impulsion, antennes et canal) qui est défini
par la relation :

(3.24)

_ eris ()
HMF(f)_@HQHFn,s(f);df]llz

Ce récepteur est suivi par un détecteur d’amplitude. Le pic de la tension obtenue en sortie vMF(t),
peut alors étre estimé par la relation suivante :

. - 1/2
mtaXVMF (t) = _[VMF(f )df = ( _“He—Friis(f jzdf J

(3.25)
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L’idée proposée dans [3.14] est assez semblable & la précédente mais la démarche est différente.
L approche proposée considere que le canal radio UWB est idéal, constitué de deux antennes
mutuellement en champ lointain et placées dans I’espace libre. L’étude s’appuie sur les schémas
équivalents électriques classiques des antennes (Fig. 3.2 et Fig. 3.3) et montre que le module de la

tension recue |V, (f ) est lié a celui de la tension d’excitation \V, (f ) par la relation suivante :

[\/L(flz( c W]NG“X (3-26)

47d f

ol Gy, (f) et Gg, (f)sont respectivement le gain des antennes d’émission et de réception, d la

distance entre les deux antennes, f la fréquence et c est la vitesse de la lumiére. A partir de cette
relation, les tensions recues pic a pic sont calculées en fonction de plusieurs formes d’onde
excitatrices (impulsion rectangulaire, impulsion gaussienne et monocycle de Rayleigh) et de deux
types d’antennes en émission et en réception.

Un inconvénient majeur des méthodes précédentes est de raisonner en valeurs absolues. Ce choix se
justifie parce que I’objectif est d’établir un bilan de liaison et ainsi ce sont les gains qui sont
considérés. Dans la suite, nous allons voir qu’il est possible de généraliser I’approche en raisonnant
en grandeurs complexes et de déterminer ainsi le bilan de transmission sans perte d’information,
c’est-a-dire en conservant I’acces au gain mais aussi a la phase.

3.4. Modélisation « systeme »
3.4.1. Introduction

La modélisation la plus souvent rencontrée dans la littérature pour caractériser une antenne UWB
ou un systéeme d’antennes UWB est de considérer un systeme linéaire et invariant dans le temps
équivalent auquel est associée une fonction de transfert et une réponse impulsionnelle.

1
! 1
| Circuit Antenne Circuitde !
i d”émission [ |d’émission || || réception réception |1
: : : !
1 1 1 .
! EMETTEUR ! ! RECEPTEUR 1

Fig. 3.10. Schéma bloc d’un systéme de communication radio

De trés nombreuses variantes sont proposées [3.15]-[3.24] et la plupart posent le probléme de fagon
assez semblable en considérant un canal radio idéal comme représenté Fig. 3.11. Ce canal est
constitué d’une antenne d’émission et d’une antenne de réception situées en espace libre et
mutuellement en champ lointain (propagation directe sans trajets multiples).

e Antenne | [T ~ Eraa I Einc| Antenne |S
TX " RX
S
Modele émission n Modeéle réception
- n -
Hrad (f) n Hrec(f)

]
Fig. 3.11. Principe de la modélisation du canal radio UWB idéal
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Cette vision étant posée, les différentes méthodes se distinguent principalement par le type
d’approche mais aussi par les hypothéses sur les conditions d’adaptation d’impédances.

La premiere approche consiste & décomposer en deux parties distinctes le canal permettant de
considérer de facon indépendante I’émission (modéle TX) et la réception (modele RX). Cette
approche s’appuie principalement sur les relations liant les grandeurs électriques et
électromagnétiques mises en jeu. Elle prend en compte les modéles équivalents électriques des
antennes (Fig. 3.2 et Fig. 3.3). Les resultats proposés dans la littérature sont souvent normalisés ou
supposent les adaptations d’impédance réalisées. Une fois les deux modeles obtenus (modele TX et
modele RX), ils sont associés pour obtenir un modele de la transmission complete.

La seconde approche rencontrée s’appuie sur la théorie des réseaux. Le canal RF ideal (antennes et
espace libre) est alors considéré comme un réseau a deux ports et la transmission est caractérisée en
parametres S. Cette approche est généralement plus compléte que la précédente parce qu’elle tient
compte (plus facilement) des probléemes d’adaptation d’impédances.

Dans ce contexte notre objectif a été de dégager une approche tres générale permettant de prendre
en compte la globalité des différents cas particuliers généralement traités. La contrainte principale
était alors de déterminer une approche générale et une représentation synthétique des résultats
obtenus. Au fil des développements, nous apportons aussi une analyse sur le comportement
physique des « objets » modélisés.

Plus familiarisés a I’électronique basse fréquence, nous allons commencer en nous appuyant sur la
théorie des antennes et les schémas équivalents électriques associés, en developpant des modéles
tenant compte du contexte, c’est-a-dire des circuits émetteur et récepteur présents dans la chaine de
communication. Ensuite nous comparons les résultats obtenus a ceux de la théorie des réseaux et de
la description en parametres S. Il s’agit alors d’extraire des modéles obtenus de nouveaux modeles
qui soient équivalents et décrits en parameétres S de sorte a offrir la perspective de les déterminer
expérimentalement.

Enfin, notons dés a présent que si la caractérisation présentée est particulierement pertinente dans le
cas UWB, elle reste générale quel que soit le type des antennes considérées.

3.4.2. Développement de la modélisation
3.4.2.1. Mise en forme du probléme

L approche proposée s’appuie sur le modele équivalent électrique classique des antennes utilisees
en émission et en réception repris ici par Fig. 3.12. L émission est modélisée par un générateur de
Thévenin (Vg, Zg) correspondant & I’excitateur avec en série I’impédance Z,, impédance d’entrée de
I’antenne d’émission. La réception est modélisée de facon semblable. Le générateur de Thévenin
(Voc, Za) correspond au modéle de I’antenne en réception et I’impédance Z,_ la charge appliquée aux
bornes de cette antenne. Précisons que les courants (I, I.) et les tensions (Vg, Voc) sont des
grandeurs « pic » et de plus sont des nombres complexes. D’autre part, les impédances sont aussi
complexes et considérees de la forme suivante Z, = R +iX, (ou I’indice « n » indique I’impédance

considérée Zg, Za ou Z;). Enfin en toute généralité, ces grandeurs sont fonction également de la
fréquence mais pour alléger les écritures cette dépendance sera généralement implicite.

LCIS-INPG yd



3. Caractérisation des Antennes UWB 89

S I R Ly |
A — o — P& :
| ' Lo | : |
1 ZG : : 1 ZR>< : 1 1
1 1 1 1 A 1 1 1
: ! S [ /N Y /R
| | Ao - : |
Vg 1 1 1Voc : ! 1
! 1 1 ! | 1 1
! 1 1 ! 1 ! !
mmmood R S S e e ;
Circuit Antenne Antenne de Circuit de
d’émission d’émission réception réception

Fig. 3.12. Circuits électriques équivalents des antennes en émission et en réception

Quelques relations simples peuvent étre des a présent établies qui seront utilisées dans la suite. En
introduisant les coefficients de réflexion 77, (cOté émission) et 74, (cOté réception) définis par :

2y -7 (3.27)
™ Z;X +ZG
¥ -z (3.28)

RX — RX
2, +Z7Z,

Le courant | et la tension Voc peuvent s’exprimer de la fagcon suivante :

V, V, (3.29)
= = 1-7-
Z;X + ZG 2RG ( TX)
v, (2 +zL)VL __ R, (3.30)
ZL ZL(l_FRX)

A partir de cette modélisation électrique et en utilisant les relations électromagnétiques de la théorie
des antennes [3.1], des expressions analytiques peuvent étre développées simplement en raisonnant
dans I’espace des fréquences.

3.4.2.2. Modéle en émission

La modélisation en émission consiste a tenir compte de I’antenne et du canal conjointement
(Modéle TX de Fig. 3.11). Ainsi le systeme considéré a I’émission est équivalent au transfert
{entrée—champ rayonné}. Ce systeme est alors modélise dans le domaine des fréquences par une

fonction de transfert vectorielle H ., (@,64 ,@r ).
Or dans I’espace libre, et en supposant les conditions de champ lointain vérifiées, le champ
électrique rayonné E,., (»,6;, ,¢r, ) par une antenne a une distance d s’écrit comme une fonction
du vecteur longueur effective ﬁeTX (,6:4 @1y ) de la fagon suivante [3.1] :

ot (3.31)

. o e ° -
E o (a)ﬂTx 1Prx )= J%Zo 4 I(a))heTX (a)’eTX !§0Tx)

avec
- o la pulsation ou fréquence angulaire ;
- ¢ la célérité de la lumiére ;

- Zo I’impédance caractéristique du vide telle que Z, = /& ~ 1207 ou & et Mo sont

&y
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respectivement la permittivité du vide et la perméabilité du vide ;
- d ladistance entre le point d’observation et I’antenne ;
- | le courant d’excitation entrant dans I’antenne ;

- et prespectivement les angles d’azimut et d’élévation ; ils permettent de prendre
en compte les effets directionnels et spatiaux.

Rappelons également que le vecteur d’onde k est défini tel que :

(2w o (332)
A c c

avec A la longueur d’onde.

Ainsi en fonction de la grandeur d’entrée considérée, nous obtenons I’expression de
H ... (@,0, @5 ) comme présenté par Tab. 3.1.

Entrée Expression de H ., (@,0r ,¢ry )
P
Courant | 0O (0,0, 0, )= E (a:(f:; v(DTx): j%ZO%ﬁ%x (0,61 .01y ) (3.33)
. Ll
Tension Va HY) (0,600, 0 )= B (\a;jz)’%‘): j%zz—fx%ﬁw (.65 01 ) (3.34)
TensionVe [ (0. o )= E (\“/)jz)’%x ) J'%Z;xzi Ze 34:;0 h, (0.0 .0r)  (3.35)
i od
Qurfgfgengue A (0.6, 0 )= E (a;(i; Prx) _ j%ATX Z, %ﬁﬁx (0,6ry 01y ) (3.36)
=1, -~ o respectivement pour e = I, Va ou Vg

) u
Z Z)+Z,

Tab. 3.1. Expression de la fonction de transfert du modele en émission H (w,&TX Py )

Ainsi la réponse impulsionnelle vectorielle h,, (t,0; ,¢ry ) est donnée par la relation suivante :

h _Teld Ay d dh,_ (t.6ry @) (3.37)
hrag (t'HTX 1Prx ) = TF[H rad (a)veTX 1Prx )]  4ndc 205(t j ) dt

C
Le passage de la fonction de transfert a la réponse impulsionnelle s’effectue facilement a partir de la
transformeée de Fourier inverse (opérateur noté TF ) en utilisant en particulier les relations connues

suivantes :
N} (3.38)
TF{e ’ C}z&(t—ﬂj
c

(3.39)

TE|jeh ANy (8,1
TF[]a)h%X (a)ﬁTx 1Prx )]: ETX( dth gDTX)
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La réponse impulsionnelle du modeéle d’émission h_, (t,6,, ¢, ) est donc reliée & la dérivée de la

longueur effective ﬁerx (t,0,, @y ) Qui caractérise I’antenne d’émission. Il faut noter en particulier
que la convolution par la distribution de Dirac traduit le retard de I’onde se propageant de I’antenne
au point d’observation et que I’amplitude de la réponse impulsionnelle décroit en 1/d.

La forme temporelle de I’impulsion émise correspond a la convolution de I’impulsion d’excitation
avec la réponse impulsionnelle de I’antenne. L’antenne déforme donc I’impulsion émise. Pour ne
pas avoir de déformation, la réponse impulsionnelle de I’antenne doit étre une distribution de Dirac,
autrement dit la longueur effective doit étre égale a une fonction échelon. Ce probléeme n’apparait
pas en bande étroite, puisque tout élément linéaire transforme une sinusoide en une autre sinusoide.

Enfin, si en entrée est considérée une tension, I’étude dimensionnelle des équations (3.36) et (3.37)
montre que H,,(®,0, 01, ) S’exprime en [m?] et h_,(t,6 0, ) en [mts?] (I’opérateur

« transformation de Fourier inverse » entraine par définition une multiplication par [s™*] d’un point
de vue dimensionnel).

3.4.2.3. Modele en réception

Le systeme considéré en reception (modele RX de Fig. 3.11) est équivalent au transfert {champ
incident—sortie}. Comme précédemment, il est modélisé par une fonction de transfert vectorielle

H,..(®,0,, ,0qy ) définie par les propriétés électromagnétiques des antennes.

En effet, en vertu du principe de réciprocité, la tension en circuit ouvert Voc a I’antenne de
réception peut s’exprimer en fonction de la longueur effective h, (.6 @rx) €t du champ

incident E, _(c,0s, ,0ry ) par [3.1] :
Voc (a)) = Einc (a)’eRX 1PRrx ) ﬁeRX (a)’eRX 1PRrx ) (3.40)

Ainsi en fonction de la grandeur de sortie considérée, nous obtenons I’expression de
H,..(®,0q, ,0ay ) cCOMme présenté par Tab. 3.2.

Sortie Expression de H .. (@,0sy @ )
Tension H Y (0. S Voc (@) -h 0.
Vo rec (a’ rRx 1PRx ) E. (a)’eRX P ) erx (a) rRx 1PRx ) (3.41)
—~ V (@ z ~
Tension V| H SZcL)(a’veRx 1Prx ): E (a)Lﬁ( )¢ ) = 7 R _I’__Z heRX (a)'HRX 'Prx ) (3.42)
inc 'Y RX TFRX A L
. I (o) 1 -
Courant I Hi (@ 00 00 = E (a)Lé(' @ ): ¥ +Z Pue (.00 (343)
inc 'Y RX 1 RX A L
Quelconque H rec (wieRX 1Prx ): = 5(60) = Mgy ﬁeRX (a)’aRX 1Prx ) (3.44)
notée s Einc (a)’eRX 1Prx )
Apx =1 Z, respectivement pour s = Voc, Vi ou I,

"z 4z, T ¥+ z,

Tab. 3.2. Expression de la fonction de transfert du modéle en émission H . (a),QRX PR )
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Dans le domaine temporel, la réponse impulsionnelle vectorielle h,_(t,0gy ,@ay ) S’écrit alors :
Mo (t.0rx Prx )= Ay N (6.0ax 1 Prx ) (3.45)

La réponse impulsionnelle h_(t,0,, ,@a ) est alors directement proportionnelle a la longueur

effective ﬁeRx (.0 .oy ) Qui caractérise I’antenne de réception. Ainsi, en réception I’impulsion

incidente sera également déformée a moins que la longueur effective ne soit égale a un Dirac, ce qui
ne peut étre le cas en pratique. Au niveau des dimensions et en considérant en sortie une tension,

I:lrec (a)vQRx ’¢RX) s’exprime en [m] et ﬁrec (t’eRx 1Prx ) en [m- 5-1]-

3.4.2.4. Modeéle de la transmission

En supposant alors que le champ rayonné E,, (@,0;, @1, ) €t le champ incident E, (@,0sy ,@ay )
sont égaux (méme module et méme direction), les modeles établis pour I’émission et la réception
peuvent s’associer de la fagcon suivante pour donner la fonction de transfert du canal radio
H(a),6?,¢).

H(a)’e’q)): I:irec(a)’e’go)'l:irad(a)'eﬁo) (346)
_s@)_ s(@)  En(@.0.0) (3.47)

H000)= o) Enlwg) o)
“jod (3.48)

e Cc
47d
Ainsi cette expression (3.48) fournit une description tres générale de la transmission qui prend en

compte plusieurs entrées et sorties possibles pour le systeme (Tab. 3.3).

H(@.,0,p)= j%ZOATX Agx ﬁerx (@.0,0): ﬁeRX (@,0,0)

(S | Va Vg
Arx 1 1 1 (1-13)
z> 2% +7, 2R,
S Voc Vi I
Arx 1 Z — ZL(]‘_FRX) 1 — (1_FRX)
Z™% 4z, 2R, Z¥ 4z, 2R,

Tab. 3.3. Coefficients de (3.48) en fonction de I’entrée et de la sortie considérée

En temps, la réponse impulsionnelle de la transmission h(t,6’,(/7) est donnée par le produit de
convolution des deux réponses impulsionnelles h,, (t,0,¢) et h.(t,0,¢) soit :

rec

h(t,0,0)=h, (t.0.0)%h,.(t.6.0) (3.49)
dn. (t,0,p) - (3.50)
:ATXARX 5@_9}* erx( Q(P)*he (t,@,(ﬂ)
4rdc c dt RX

Toujours en considérant des tensions comme grandeurs d’entrée et de sortie du systeme, la fonction
de transfert de transmission H(a),H,(p) apparait sans dimension et la réponse impulsionnelle

h(t,8,¢) correspondante est homogéne a des [s™].
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3.4.2.5. Eléments de conclusion

La modélisation présentée est intéressante parce qu’elle prend en compte a la fois tous les effets
dispersifs qui résultent d’une structure d’antenne particuliere mais aussi considere les adaptations
d’impédance en incluant le réseau d’alimentation. Ainsi a partir de cette approche, il est facile de
déduire les équations régissant la transmission dans diverses configurations selon I’entrée et la
sortie prise en compte, et les conditions d’adaptation. Il faut noter aussi que les fonctions de
transfert introduites sont vectorielles (notion de polarisation considéree) et complexes (pour tenir
compte de la phase). De plus, comme le montre les expressions précédentes, la longueur effective
de I’antenne joue un grand réle dans la modélisation.

3.4.3. Relation avec la relation de transmission de Friis

Considérons comme entrée la tension du générateur Vg et comme sortie la tension aux bornes de la
charge V. Alors en faisant intervenir les coefficients de réflexion 77, et 75, , (3.48) s’écrit :

@5
v, JRJR™Z Az . e
H =—L = A A L 0 1-72, Y1-7>, )h h
(@.0.0) vt Ty ﬂz\/RlX\/REX( =T, (@.0,0)-h, (0,0,0)2° T

Par ailleurs, la puissance maximum transmise Pt et la puissance recue Pr sont données par
définition par les equations suivantes :

[Ve| (3.52)
i 8R,
SENTRL
Le rapport entre ces puissances s’écrit comme :
[VL| 4R,R, (3.54)
PT [VG| |ZL|

En intégrant (3.51) dans (3.54), I’équation de transmission de Friis est obtenue sous la forme
suivante (équivalente a (3.19)) :

P 2 2 A Y (3.55)
FTR =€l ( 1_|FTX| )(1_ |FRX| )GTXGRX [mj
ou les gains sont donnés (par définition) par Ies expressions suivantes :
(3.56)
TX iz RTx ‘hTX‘
2y |- 12 (3.57)
GRX = ﬁ‘hm‘

Ainsi nous démontrons la cohérence de (3.48) avec I’équation générale de transmission de Friis.
Cette relation apparait donc comme plus compléte car les termes utilisés sont des grandeurs
complexes et il N’y a donc aucune « perte » d’information liée a la phase. D’autre part, cela justifie
également la validité des circuits électriques équivalents des antennes (Fig. 3.12) pour décrire la
transmission et déduire la puissance recue mais également la tension regue comme nous venons de
le démontrer.
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3.4.4. Autre approche de la modélisation
3.4.4.1. Présentation

Afin de mieux séparer les différents éléments du canal RF idéal, nous envisageons une approche
différente que précédemment. Elle consiste a prendre en compte séparément les trois blocs de la
transmission (Fig. 3.13) : {antenne d’émission}, {canal espace libre} et {antenne de réception}.
Chaque bloc est alors considéré comme un systétme muni d’une fonction de transfert et d’une
réponse impulsionnelle.

€ Antenne Antenne S
—» > Canal > —>
TX " " RX
Modeéle TX \EE/ Modele Canal \Er Modeéle RX
Hox () " HCH(f) " Hex ()

Fig. 3.13. Modélisation proposée pour le canal radiofréquence UWB

Dans I’espace des fréquences, cette représentation consiste a considérer la transmission comme la
mise en cascade des trois fonctions de transfert correspondant & chacun des blocs ce qui s’écrit
comme suit :

H(w,0,0)= M =Hyy (@,0,0) - Hey, (0)- Hey (0,0,0) (3.58)

e(e)

ou dans I’espace des temps :

h(tﬁ,(ﬂ) % = ﬁTX (t,0,¢)* hey (t)* ﬁRX (t’g,(o) (3.59)

La fonction de transfert du canal « espace libre » H, (@) est donnée par I’expression suivante :

Lo Jiod (3.60)
Hen (a))z L = e

47d 2ad
expression dans laquelle se retrouve le facteur de pertes du canal et un déphasage linéaire lié au
retard engendré par la propagation dans I’espace libre.

I reste alors & déterminer les fonctions de transfert H., (0,6,9) et Ho, (0,0,0).

3.4.4.2. Détermination des fonctions de transfert des antennes

En considérant comme entrée la tension du génerateur Vg et comme sortie la tension aux bornes de
la charge V|, (3.48) s’écrit directement sous la forme suivante :
it (3.61)
V, . 1 Z, e . .

o i%7 h ,0,0)-h .0,
Ve JC OZ,T\X*‘ZG Z% 17 4m eTX(a) (p) eRX(a) (0)

Pour obtenir une expression qui permette de distinguer chacun des trois blocs il faut écrire (3.61) en
faisant apparaitre le bloc connu (la fonction de transfert du canal «espace libre ») et ensuite
envisager des regroupements pour la modélisation de chacun des deux autres blocs.

Plusieurs formulations sont alors envisageables selon comment la longueur d’onde A est placée dans
le modéle. A travers la longueur d’onde, c’est la pulsation (ou la fréquence) qui intervient
(A4 = clf = 2zcl w), et son influence est donc trés importante. Ainsi, la pulsation o peut étre :
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soit répartie entre I’émission et la réception

—_— _— (3.62)
_l- = Z Z a) 0 (0 z Z e CO,H,(D)
Vs V Z +ZTX Moy 47zd V Z +ZRX RX
soit placée au niveau de I’émission
3.63
V NV~ VJZ,Z, 0 ) ( )
’ e a) ’
Ve C27zc z +sz oy (@0.0) 47zd z +zRX R P
soit placée dans le terme de réception
(3.64)

. d
Ry vZoZs e o 2.1 2.2, -
/ 0,0,0) |25 | 2 [ZL2 NS | (4,0,
( o Zo +sz o (”)] 4rd (Zﬂc Ry, CZ +Z | ‘”)J

Dans ces expressions nous avons introduit Ry qui est une impédance de référence utilisée dans la
suite. 1l faut remarquer que comme nous avons choisi de noter I’impédance du vide par Z, pour
souligner sa dimension, il faudra bien distinguer Ry et Zy impédances qui n’ont aucun lien entre
elles. Ces expressions peuvent étre réécrites plus simplement en introduisant les longueurs

effectives normalisées h,,_ (@,0,¢) et hy,_ (@,0,0) :

~ VZsZy - 1-T, \JZsZ, - (3.69)
hy, (@, ,¢)=ﬁhﬁx(w‘9¢’)= - RC; “h, (0.0,0)
- VZ.Z, - 1-T AJZ,Z, - (3.66)
heNRx (w’e’(o):ﬁh%x (a)'01¢): 2 R RLL - heRX (0),9,(/7)

Notons que I’idée d’introduire des longueurs effectives normalisées a été induite par [3.15] qui
utilise cette ecriture pour faire disparaitre les impédances et obtenir des expressions plus générales.

De plus en faisant I’hypothése que les impédances du générateur et de la charge sont égales a
I’impédance de référence R, c’est-a-dire Zg = Z,. = Ry, de sorte a obtenir des fonctions de transfert
« normalisées » par rapport & cette impédance, nous obtenons alors les trois expressions suivantes
ou chacun des blocs peut étre clairement identifié :

(1) it (3.67)
V, .0 | o - de ¢ -
= =745 0, J=—h, 0,
A [J c V2 (@ (p)] 4nd [ 27C R (@ (p)j
v @ el (3.68)
L0 O - c |/~
i :(J€% hENTX (w,9,¢)] 47zd (heNRX (w,@,(p))
3) “jol (3.69)
V .~ e c o -
V—; = (theNTx (0),9,(0)) 4 (% heNRX (0),9,@))
Et les longueurs effectives normalisées correspondantes se réduisent a :
- 1-S /Z ~ (3.70)
heNTX (a)aea(ﬂ):Tll R_Zhe_l_x (a),ﬁ,go)
- 1-S /Z ~ (3.71)
heNRx (a),H,(o) = TZZ R_ZheRX (a),@,(p)
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3.4.4.3. Critique de I’approche proposée

L approche présente I’avantage de permettre d’obtenir plusieurs modeéles prenant en compte plus ou
moins de « blocs ». En effet, il est possible de modéliser soit la transmission totale (lien radio idéal
incluant les antennes), soit le canal idéal, soit le systéeme d’antennes (seul), soit I’antenne
d’émission, soit I’antenne de réception par un systéeme linéaire et invariant dans le temps caractérisé
par une fonction de transfert et une réponse impulsionnelle.

Il reste maintenant a déterminer quel est le choix le plus judicieux pour définir la fonction de
transfert des antennes d’émission Hy, (w,0,p) et de réception Hp, (w,0,¢). Pour la suite, nous
supposons que Zg et Z, sont adaptées a Za.

Cas de I’approche traditionnelle

Pour comparer avec I’approche traditionnelle, (3.61) peut étre réécrite sous une forme semblable
aux precédentes et en utilisant les mémes notations :

V (0) " e—j{o% - (372)
(15 000) )l (000)

Il faut remarquer qu’il n’y a plus de bloc correspondant au canal car la longueur d’onde A n’apparait
plus a ce niveau. Par ailleurs, cette approche prend généralement comme référence la réception
parce qu’alors la fonction de transfert et la réponse impulsionnelle sont directement reliées a la
longueur effective de I’antenne respectivement exprimée dans le domaine des fréquences par (3.44)
et dans le domaine des temps par (3.45). Le gain réalisé’ Gr(a;,H,go) de I’antenne est relié par

définition a sa longueur effective ﬁe (co,ﬁ,go) par la relation suivante :

_ ﬂ'-ZO — 2 _ ZO a)z _ 2 (373)
G(000)= 2 0w) =2 (e00)
Ainsi en fonction de h,, (@,0,), le gain est donné par :
o - ) (3.74)
Gr(w’97¢)zg heN (wﬁv(/’)(

ou la longueur effective normalisée correspond a I’antenne de réception (si les antennes sont
différentes !).

Premiére configuration envisagée

La structure de la modélisation présentée par (3.67) s’apparente a celle de (3.72) parce qu’elle peut
s’écrire sous la forme suivante :

©)
V, .0 _ Ae
— =| |]— ®,0,
Ve (JC'//TX( (0)) A

) ) (3.76)
70.0.0)=\ 22 (00,0 | H 0.0

! Gain pour lequel I’adaptation d’impédance est supposée réalisée, c’est-a-dire : Z, = Ry et donc Sy; = 0.

_jwt (3.75)
(‘/7Rx (a),9,¢))

avec :
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Le vecteur y?(a;,e,(p) n’est toutefois pas homogéne a une longueur effective mais de dimension
[mY?]. Un inconvénient de la modélisation (3.67) est de ne pas faire apparaitre directement la
longueur effective puisqu’elle est associée & un coefficient multiplicateur dépendant de la pulsation
par une fonction non linéaire (racine carrée). Ainsi, il n’existe pas de relation simple dans le
domaine des temps entre les réponses impulsionnelles et les longueurs effectives.

Pour deux antennes identiques, les fonctions de transfert d’émission et de réception de (3.67) sont
reliées de la facon suivante :

= oI 3.77
A8(0)= 128 (o) G77)

Et de la méme fagcon dans le domaine des temps, les réponses impulsionnelles s’expriment 1’une en
fonction de I’autre par :
_1dng(t.0.0) (3.78)

h)(t,0
th(v v(P) o dt

Avec I’approche proposée, le gain de I’antenne s’exprime de différentes facons en fonction de la
fonction de transfert considérée (émission ou réception) par les relations suivantes :

20 |5 2 3.79
G, (@.0.0)= ") (0.0,0) &7

2C |~ 2 3.80
G, (0.0.0)= 22 (0.0,0) (380

Deuxiéme configuration envisagée

Cette option est celle qui répond physiquement au probléme. En effet, la fonction de transfert
correspondant a I’antenne d’émission et au canal est décomposée en deux fonctions de transfert
correspondant a chacun de ces deux blocs. (3.68) présente donc logiquement une fonction de
transfert équivalente a celle de (3.72) pour la réception.

Pour des antennes identiques les fonctions de transfert et les réponses impulsionnelles d’émission et
de réception sont reliées respectivement par :

~ jo? = jw? -~ 3.81
AE0)= 22 A80)= 12 R, (0.0.0) -
ﬁT(z)(t 9 (p): — ] dzﬁéf()(t,é’,(p) _ - dzheNRx (a),é’,(p) (3'82)
X 2t dt? 27c? dt?
Le gain est alors obtenu a partir des fonctions de transfert par :
@? |~ 2 (3.83)
Gr(w!9l¢) = F‘H I—%()(a)!91¢1
(3.84)

Aac? | - 2
6.(0.0.0)= = H0.0.0)

Troisieme configuration envisagée
(3.69) conduit a une fonction de transfert équivalente a celle de (3.72) pour I’émission.
Comme précédemment, les fonctions de transfert et les réponses impulsionnelles d’émission et de
réception sont :
()= H B @) (3.8
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ﬁ#i)(t,e,w)=2‘;rﬁg§>(t,a,¢) (3.86)

et le gain est donné par :
Gr(a)ﬂ,(p)= 4%‘H,§2(w,9,¢f (3.87)
(3.88)

1~ 2
G.(0.0.0)=— |5 0.0.0)

Avec cette approche les fonctions de transfert permettent d’obtenir de fagon semblable le gain a un
coefficient constant prés (coefficient qui pourrait disparaitre avec un choix judicieux de longueur
effective normalisée).

Récapitulatif

Tab. 3.4 résume les résultats de I’analyse précédente. Il présente dans chaque cas la fonction de
transfert obtenue pour modéliser chaque bloc, précise sa dimension et donne I’expression du gain
selon la modélisation.

Méthode A (@.0.0) Hep (@) [] Hy (0,0.0) G (@,0,0) []
© o s @0.0) | L0000
JFhENTX (a),H,(p) e eNgy \ 220D F‘ rRx \&W, :(91
[m-l] [m]
y 22148 (0.0
. - it | o -
Q) J% %heNTX (a)ﬁ@) e ° %hﬁNRx (w’0’¢) -
M2 4rd [m"?] E‘ﬁg)(w,g,(pf
@
o - o ) © i 0o.0)
2) J?%heNTX (0),6’,(/)) Ae ¢ heNRX (a)ﬁ,(p)
1 47d [m] 42 | z
[m~] " ‘Hﬁi)(wﬂ,(px
d 4”‘H£z§<)(w'9'¢)12
ol
(3) jgﬁe (a),g,¢) Ae ¢ iﬁe (a)’H,gp)
¢ P | 2 L60(0.0.0)
[-] [-] ”

Tab. 3.4. Résumé et comparatif des modélisations envisagées pour le lien radio RF

Dans chaque cas envisagé, le gain peut aussi s’exprimer en fonction des deux fonctions de transfert
de la fagon suivante :

G,(w,0, = - 3.89
%:‘HTX (CO,H,(/)X‘HRX (60,6’,(01 ( )
et donc en décibels de facon équivalente :

Gr(a),H,go)dB -6dB = ‘I:ITX (w,@,(p)(dB + ‘I:IRX (a),H,(p)(dB (3.90)

LCIS—INPG yd



3. Caractérisation des Antennes UWB 99

Volontairement nous n’avons pas tenu compte de considérations physiques initialement. Cependant
il faut évidemment noter que I’approche (2) permet d’obtenir le champ rayonneé puisqu’elle intégre
la fonction de transfert de rayonnement {antenne d’émission + canal} en la décomposant en deux
blocs indépendants. Ce résultat était attendu mais le développement précédent est intéressant parce
qu’il permet de mettre en évidence d’autres approches méme si nous retiendrons I’approche (2) par
la suite pour rester cohérent avec le comportement physique. Par ailleurs il faut noter que dans
d’autres contextes, il arrive d’envisager des modeéles qui s’éloignent de la réalité physique ; ceci a
justifié ce regard général.

3.4.5. Utilisation des parametres S dans la modélisation
3.4.5.1. Présentation de I’approche

Une autre approche consiste a considérer I’ensemble du lien RF incluant les antennes comme un
réseau a deux ports, c’est-a-dire un quadriple comme représenté sur Fig. 3.14. Dans cette figure, Ry
représente I’impédance de reférence, a; et b les ondes incidentes et réfléchies, Zi, et Zoy les
impédances d’entrée et de sortie du quadripéle.

1
1 Ps 1
i A IS
| RX |1 ! !
1 e
: R T N R |
: 7 X : A : ZL :
1 A : o 1 I
: VOC 1 1 1
1 1 1
| ._,_1 ! —
' B ‘" Antenne T T Antéring de B ‘Réceptenr
d’émission réception
| Hal b2 r—--=-=-=-- 1

Lien RF dans I’espace libre
avec antennes d’émission et

! &

: !

1 1

1 1

1 1

1 1

l de réception vl 'l z
: Zin ’_) <—‘Zout ) : t
: [S] :

1 1

1 !

T 1

[ % < H
1 az

Fig. 3.14. Modele général de la transmission

3.4.5.2. Relation de transmission exprimée en parametres S

Dans une premiere phase, nous allons nous appuyer sur les développements précédents obtenus a
partir des circuits électriques équivalents des antennes. Nous considérons le parameétre de
transmission S,; dans le cas ou les impédances Zg et Z sont normalisées et égales a 50 2. Ainsi de
(3.48), son expression se déduit de I’équation suivante :

V R “jo S, (0.0:9) (3.91)
LR _ 27 0 e ¢ P = _Sy(,0.0)
Veor J c (Z;X + Ro)(szx + Ro) 4rd T (@.6.9) eRX (.0.0) 2

avec Zg =Z. = Rp =50 2
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Alors d’une fagon générale, pour un générateur et une charge quelconque, le transfert entre la
tension du générateur Vg et la tension aux bornes de la charge V. s’exprime en fonction de Sy; en
utilisant (3.91) dans (3.48) tel que :

Vi _ZJ 4R ZX 4R, Z, Sy(@.60.9) (3.92)
Vo ZX+Zg Z¥+Z. R, 2

Cette expression (3.92) est particulierement intéressante parce qu’elle montre qu’a partir de la
connaissance des parametres Sp; et Sy (qui permet de déduire Z,) c’est-a-dire de parametres
mesurables (ou pouvant étre obtenus par simulation), il est possible de déterminer le transfert
entrée-sortie exprimé en tension. De plus, si dans (3.92) les tensions mises en jeu sont la tension du
générateur Vg et la tension aux bornes de la charge Vi, il faut noter qu’il est facile de considérer les
autres tensions : en entrée la tension aux bornes de I’antenne d’émission V4 et en sortie la tension
recue en circuit ouvert Voc. Ainsi en fonction du besoin, toutes les combinaisons entree-sortie sont
envisageables a des termes correctifs prés faisant intervenir les impédances.

Enfin en introduisant les coefficients de réflexion d’entrée 7s(w) et de sortie 71 (w) définis par :

i(w)= Zs(w)-R, (3.93)
Z.(@)+R,
w)= Z,(0)-Ry (3.94)
ZL(C‘))+ Ro
(3.92) s’écrit sous la forme suivante :
Vi . 1-Lle)  Sy(@6p) 147 (0) (3.95)
Ve 1- Sll(a))FG (w) 2 1-35, (a))FL(a))
expression dans laquelle les termes d’adaptation en entrée et en sortie sont respectivement :
1-I(0)  _ ZX(0)+R, (3.96)
1-S,(@)5(0) 27 (0)+Zs(e)
1+ (0)  Z(0) Z¥(w)+R, (3.97)

1_822(0))]1((0)_ Ry Zix(a))+ZL(a))

Une approche plus directe (& partir d’un raisonnement de la théorie des réseaux) conduit a
I’expression ci-dessous (établie par exemple dans [3.25]) :
Vi _ 1_Fe(a)) y 521(5‘)79@)>< 1+F|_(a)) (3.98)
V. 1-75, (a))FG (a)) 2 1—522(a))FL(a))

G lref

ou 77 (o) est le coefficient de réflexion a I’entrée du quadripdle (ici le systéme d’antennes) chargé
par I’impédance Z, dont la définition est (annexe 2C) :

_q _ Si2 (a))821(a))FL (a)) (3.99)
I, (w) = Sll(a)) = Sll(a))+ 1-s,, (a))]_,L (a))

Les deux relations, (3.95) et (3.98), different par le terme lié a I’adaptation en entrée : Sn(a)) dans
(3.95) et 77 (w) dans (3.98). Cette différence est liée au fait que la modélisation par circuits

électriques équivalents (Fig. 3.12) ne tient pas compte de la puissance renvoyée par I’antenne de
réception (puissance qui se décompose en une partie réfléchie et une autre re-rayonnée). Cependant,

en considérant des antennes omnidirectionnelles il est généralement admis que le coefficient 7; (@)
peut étre consideré comme quasi égal au coefficient 511(60)- En effet dans ce cas, la puissance
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rayonnée (ou émise) dans une direction donnée est faible et ainsi le terme de réflexion lié au retour
est négligeable.

Enfin pour obtenir des résultats identiques, il faudrait ne plus considérer I’impédance Z;* mais
I’impédance Z,, tenant compte de la charge et definie par :

: 1_En (Cl))

Une autre solution est de considérer que la charge est adaptée c’est-a-dire 7 (a))=0, parce

qu’alors les coefficients S, (@) et 7; () sont égaux et donc Z* et Z, également. Avec cette
hypothése, les modeles « circuits électriques » et « parametres S» deviennent équivalents.
Considérer I’entrée adaptée soit 77, (@)=0, permet également d’obtenir des équations équivalentes.
Et évidemment lorsque 7 (w)=0 et 7 (w)=0, le paramétre de transmission divisé par deux est
obtenu, soit Sy1/2.

3.4.5.3. Eléments de conclusion

Cette étude montre une limite du modele classique par circuits électriques equivalents (Fig. 3.12).
En effet, ce modele ne prend pas en compte les éventuels « retours » liés a I’antenne de réception.
Ainsi, I’influence mutuelle entre les deux antennes n’est pas considérée par cette modélisation. Une
alternative est donc de raisonner en parametres S si nécessaire.

Par ailleurs comme les parameétres S sont facilement accessibles a la mesure, I’avantage de cette
approche est de permettre une mise en ceuvre de cette modélisation « systeme » a partir de résultats
de mesures. Ce point particulier est traité dans le paragraphe suivant.

3.4.6. Détermination expérimentale d’un modele d’antenne
3.4.6.1. Mise en ceuvre : simulation et mesures

En pratique, pour déterminer un modele de la transmission (ou un modéle déduit de la
transmission), plusieurs approches sont possibles.

Une approche par simulation est envisageable. Il est possible de simuler :
- les champs rayonnés dans I’espace par une antenne excitée par une onde connue ;
- I’onde captée par une antenne excitée par un champ de forme donné ;
- le parameétre S;; d’un systeme d’antennes (canal radio idéal).

Cependant cela néecessite un temps de calcul long, voir extrémement long (plusieurs dizaines
d’heures) pour des résultats qui restent issus de simulation et donc qui peuvent étre assez éloignés
de la réalité.

La seconde approche est donc de réaliser des mesures. Quel que soit le modele recherché
(transmission, systeme d’antennes, antenne seule), la premiére étape est de déterminer le transfert
entre I’excitation d’entrée et la grandeur de sortie. Deux méthodes sont alors possibles en fonction
du domaine dans lequel la caractérisation est réalisée : domaine des temps (Fig. 3.15) ou domaine
des fréquences (Fig. 3.16).

L approche temporelle nécessite un oscilloscope numérique trés rapide (et trés onéreux environ
100 k€ pour une bande passante de 12 GHz), un générateur d’impulsions trés courtes (spectre
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UWAB), une bonne linéarité de la chaine de mesure et une synchronisation excellente. De plus, si des
oscilloscopes suffisamment rapides existent, il n’y a pas encore de génerateurs disponibles dans le
commerce atteignant les performances requises (prototype de laboratoire nécessaire).

G_énératgur Oscilloscope
d’impulsions numérigue
4 L)
. 4 Synchronisation } ------------------------- 4

Fig. 3.15. Chaine temporelle de mesures

L approche fréquentielle nécessite un analyseur vectoriel de réseaux, appareil de mesures plus
classique dans le domaine de la RF (jusgqu’a présent).

Analyseur vectoriel
de réseaux

Fig. 3.16. Chaine fréquentielle de mesures

Ne disposant pas de I’instrumentation indispensable pour réaliser les mesures dans le temps, les
résultats présentés par la suite sont issus d’une caractérisation dans le domaine des fréquences.
Ainsi, il faut aussi savoir que I’utilisation d’un analyseur vectoriel de réseaux pour des mesures
dans le domaine temporel date de 1974 et a été proposée par Hines [3.25]. Les avantages reconnus
de cette méthode par rapport a une approche temporelle étaient la dynamique de mesure (meilleure
car la chaine de mesures temporelles présente des non-linéarités liées aux amplifications), la
résolution temporelle (difficultés d’obtenir des impulsions tres bréves) et la facilité de
synchronisation des signaux émis et recu (gerée intégralement par I’analyseur de réseaux bien
qu’elle nécessite quand méme une liaison cablée entre les antennes et I’analyseur de réseaux). Par
ailleurs, dans le cas particulier UWB et a partir d’expérimentations, [3.21] et [3.27] ont montré que
caractériser dans le domaine des fréquences a I’aide d’un analyseur vectoriel de réseaux ou
caractériser dans le domaine des temps a I’aide d’un oscilloscope numérique donnaient des résultats
semblables. En effet, le passage d’un domaine a I’autre est aisé et permet de passer de la fonction de
transfert a la réponse impulsionnelle, ou inversement. Plusieurs articles (par exemple [3.27] et
[3.28]) précisent que I’approche fréquentielle est plus pertinente en raison d’une meilleure
dynamique de mesure, de la calibration plus précise et de la meilleure répétitivité des mesures.
Cependant, les performances de I’instrumentation évoluent et I’utilisation d’un oscilloscope
numérique présente aussi des avantages : mesures gigue de phase, mesures instantanées (possibilité
de temps réel), visualisation des différents trajets, etc. Ainsi, les nouveaux besoins engendrés par la
technologie UWB feront trés certainement apparaitre une nouvelle instrumentation appropriée.
Enfin dans notre contexte, nous retiendrons que pour la caractérisation des antennes par fonction de
transfert et réponse impulsionnelle, I’utilisation d’un analyseur vectoriel de réseaux (disponible au
laboratoire) est suffisante et performante.
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3.4.6.2. Méthodes d’obtention du modele

Le parametre Sy;(w) étant extrait de mesures ou de simulation, il est possible de deduire les
fonctions de transfert du systeme d’antennes, de I’antenne d’émission et de I’antenne de réception.
Il faut remarquer que cette caractérisation est effectuée en considérant les adaptations d’impédances
réalisées.

Ainsi de (3.58) (relation fonctionnelle de la transmission), de (3.68) (relation analytique et physique
de la transmission) et en remarquant que cette derniére correspond a Sy1(w)/2 (avec les conditions
d’adaptation d’impeédances), la fonction de transfert H (a)) du systeme d’antennes est donnée par :

Hsys(w"9|¢)=szlil(a)—’(9a;()p) (3101)

et telle que :

_ . B} 3.102
s (0)=4 1232 R (000) [, (0.0.0) S

Pour déterminer la fonction de transfert des antennes, il y a alors plusieurs possibilités.

Si les deux antennes sont identiques et de méme position I’une vis-a-vis de I’autre, c’est-a-dire
hy (@.0,0)=h,_ (0.0,0)=hy(w.0,p), alors les fonctions de transfert se déduisent des relations

suivantes et sont données par :
2

. 1/2 . 2 1/2 (3103)
Sy(@,6, .
000 1 Hl000)| <[ MO0 100 (000)

47c* Hgy (@) C 27C

1/2 1/2
H 0,0)=| —H 0, =| = o =h 0,
w000 w00 2200 (0o

Il faut noter que genéralement lorsque ce n’est pas explicitement précisé, la fonction de transfert en
réception est considérée comme la fonction de transfert de I’antenne, simplement en raison de son
lien direct avec la longueur effective normalisée.

Il est aussi possible d’utiliser une antenne de référence a I’émission et I’antenne a caractériser en
réception. L’antenne de référence (H., (co)) est une antenne étalon (de type cornet) ou une

antenne qui a été étalonnée et I’antenne a caractériser est pivotante. Dans ce cas, la fonction de
transfert en réception de I’antenne « inconnue » peut étre déterminée pour plusieurs orientations
par la relation :

Hy(@.0.0)  S,(0.6.9) (3.105)
2Hp, (a)) 2Hqy (a))HCH (a))
Par ailleurs, il faut souligner que I’obtention du parameétre S,; par un analyseur vectoriel de réseaux

calibré implique I’adaptation des impédances. Ainsi le transfert sortie-entrée correspond
directement a S; sans termes correctifs a ajouter.

Hex (w'9:¢):

Pour terminer la modélisation, les réponses impulsionnelles peuvent alors étre déduites des
fonctions de transfert correspondantes par transformée de Fourier inverse. Toutefois pour ce calcul,
il faut prendre quelques précautions. La transformation de Fourier inverse peut étre soit appliquée
directement sur la réponse en fréquence et alors la réponse en temps obtenue est complexe et
analytique, soit appliquée aprés un pré-traitement adéquat des réponses en fréquence afin d’obtenir
une réponse réelle. Ce pré-traitement consiste a réaliser un prolongement par zéro dans les gammes
de fréquence non mesurées (ou simulées), puis a calculer la symétrie hermitienne correspondante.
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3.4.7. Eléments de conclusion

La connaissance du parametre Sy; permet de modéliser les différents éléments du canal radio UWB
(ou leurs associations) comme un systeme linéaire et invariant dans le temps classiqguement
caractérisé par une fonction de transfert et la réponse impulsionnelle associée. De cette
modélisation, les gains et les propriétés de dispersion peuvent étre mis en évidence ainsi que les
caractéristiques du comportement temporel. Cette description est donc trés complete et elle reste
valable quel que soit le type d’antennes utilisées.

L’analyse de la forme des impulsions et de leurs éventuelles distorsions se base alors sur des
indicateurs mettant en valeur des caractéristiques particulieres. Un apercu de ces indicateurs et de
quelques caractéristiques complémentaires directement liées a la notion de filtre est présenté dans le
paragraphe suivant.

3.5. Indicateurs complémentaires de caractérisation
3.5.1. Domaine des fréguences

3.5.1.1. Mesure du gain réalisé moyen

Le gain réalis¢ moyen dans une bande de fréquence donnée est défini par I’expression suivante
([3.29], [3.30]) :
(3.106)

@,
G,(0.0)=—Lf6,(00.0k0
2

Loy

Il permet de quantifier en moyenne le gain réalise de I’antenne sur sa bande de fonctionnement.

3.5.1.2. Mesure de la distorsion de phase
Par analogie avec les filtres, un retard de groupe z, (a)) peut étre calculé. Il se déduit classiquement

de la phase ¢(a)) de la fonction de transfert par la relation suivante :
dglo (3.107)
7, (0)= #)

dw

Cette caractéristique correspond, de facon imagée, au temps mis par une fréquence donnée pour
« traverser » I’antenne. Ainsi, il permet de quantifier la distorsion subie par le signal appliqué sur le
systeme considéré. Idéalement il devrait étre constant pour ne pas provoquer de distorsion, ce qui
correspondrait a une phase linéaire et donc a une traversée de I’antenne qui prendrait le méme
temps pour toutes les fréquences du signal.

3.5.2. Domaine des temps

Quelque soit le « bloc » considéré modélise comme un filtre, I’analyse du comportement temporel
peut étre réalisée a partir de plusieurs paramétres spécifiques permettant d’extraire des informations
particuliéres [3.24], [3.31]-[3.32] d’une réponse impulsionnelle.

Le pic maximum (en valeur absolue) p(@,¢) d’une réponse impulsionnelle h(t,8,¢) est défini par :
p(0,0)= m9x|h(t,9,¢)| (3.108)

Il permet de quantifier notamment le degré de facilité de détecter un pic en réception.

La largeur d’enveloppe ou FWHM (Full Width at Half Maximum) permet de quantifier la distorsion
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linéaire liée a I’antenne et est définie par la relation suivante :

FWHM (6,¢) = tl|‘h(t116,'¢)‘:p/2 ~t, (3.109)

to<t; |h(t, 0.0)=p/2

La durée des « rebonds » rm(ﬁ,(p) et le temps d’étalement 7 (19,(0) de la réponse impulsionnelle

permettent de caractériser les propriétés dispersives de I’antenne et sont définies par les relations
suivantes :
(3.110)

=p(0p) *Mt<ty|h(t, 0.0)=ap(0.0)
i 3.111
I(t ~75m(0.0)F (t.6,0) dt (3.111)
Tps (9'(0) == —
[[n(t.0.0) dt

Trya(e’q”):tphh(tp,wx -t

ou 7y, (19,(0) correspond au temps d’étalement moyen défini par :

+fot|h(t,9,(p)|2dt
z-D,m(e’(p) = _::o
[[n(t.0.0) dt

(3.112)

3.5.3. Eléments de conclusion

Les indicateurs présentés permettent de mieux mettre en évidence certaines caractéristiques. Leurs
caractéristiques sont contenues de facon intrinseque dans la fonction de transfert ou la réponse
impulsionnelle du systeme a caractériser mais apparaissent alors sous une forme « invisible »,
difficilement quantifiable et analysable. C’est pourquoi il peut étre intéressant de les faire apparaitre
de facon plus significative.

3.6. Caractérisation d’antennes UWB - Applications
3.6.1. Présentation

Afin d’illustrer les résultats théoriques présentés, nous considérerons trois antennes UWB
différentes : I’antenne proposée dans [3.33] (que nous désignerons par antenne « Choi » d’apres le
nom de I’auteur de la publication), une antenne que nous avons développée a partir de celle de
[3.33] (designee par antenne « Choi_U » d’apres sa forme) et une antenne issue d’un kit de
démonstration UWB utilisant la technique OFDM (appelée antenne « x » car nous ne connaissons
pas ses propriétés physiques, géométrie et matériaux).

L’antenne « Choi_U » est une antenne adaptée aux systemes UWB opérant dans la bande [3,1-
10,6 GHz] et présente la particularité de rejeter une bande de fréquence autour de 5 GHz. Cette
propriété offre une solution originale dans I’optique d’une coexistence avec les systémes WiFi
fonctionnant a 5 GHz. Cette antenne est constituée d’un patch rectangulaire avec fentes et d’un plan
de masse partiel. Par rapport a I’antenne de [3.33], la principale modification est I’ajout de deux
fentes verticales qui permettent de réaliser la fonction de réjecteur. Sa topologie est présentée plus
en détail dans [3.34], [3.35] et en annexe C2. Fig. 3.17 donne un apercu de sa géométrie.
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Substrat Plan de masse
14.5mm
I 35mm
11mmI
30mm
a) Photographie du prototype b) Géométrie

Fig. 3.17. Présentation de I’antenne

L’objet de ce paragraphe est de présenter les méthodes de caractérisation des antennes UWB a
travers ces trois antennes. L’approche proposée fait apparaitre une méthodologie générale, de plus
elle montre les spécificités des antennes UWB et I’intérét de certains paramétres permettant de
quantifier leurs performances.

Par ailleurs, les résultats de simulation qui sont présentés, ont été réalisés avec le logiciel CST
Microwave Studio version 5.0 édité par la société Computer Simulation Technology. Ce logiciel,
dédié a la simulation de circuits 3D hautes fréquences, permet de simuler des antennes de formes et
de matériaux arbitraires et utilise une méthode basée sur les différences finies dans le domaine
temporel (FDTD, Finite Difference Time Domain). D autre part, pour les mesures expérimentales
nous disposions d’un analyseur vectoriel de réseaux (HP8720D) et de la chambre anéchoide (Fig.
3.18) du Laboratoire de Conception et d’Intégration des Systemes (LCIS).

Fig. 3.18. Chambre anéchoide duLCIS

3.6.2. Caractérisation « classique »

Les antennes sont généralement caractérisees a partir de leur diagramme de rayonnement et de leur
coefficient de réflexion S;;. Ce coefficient permet d’obtenir I’impédance de I’antenne Za (3.2) et le
taux d’onde stationnaire TOS (3.4). Ces différentes caractéristiques sont représentées ci-dessous
pour les trois antennes présentées. Notons que pour les antennes « Choi » et « Choi_U » les
caractéristiques sont issues de simulations et de mesures tandis que pour I’antenne « X », seuls des
résultats issus de mesures seront donnés. Genéralement la conception d’une antenne passe par une
de simulation qui permet de tester plusieurs solutions et les optimiser facilement. Lorsque I’antenne
répond au cahier des charges, une phase expérimentale est alors nécessaire pour valider les résultats
de simulation. En effet, la conformité entre antenne simulée et antenne réalisée, le placement de
connecteurs, la qualité des soudures, etc. font que les résultats mesurés sont rarement en accord
parfait avec les résultats simulés. A I’inverse un paramétre important a régler en simulation est la
taille du maillage qui trop grand conduit a des erreurs et qui trop petit peut augmenter
significativement le bruit de calcul et finalement réduire la précision de la simulation. Ainsi nous
avons choisi afin d’extraire les caractéristiques des antennes de nous appuyer sur des résultats de
mesures plutdt que de simulations (lorsque les deux possibilités se présentaient). Nous présentons
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cependant les caractéristiques mesurées et simulées afin de mettre en évidence les différences
obtenues.

Fig. 3.19 montre les propriétés de réflexion a travers le coefficient de réflexion Sy; et le taux d’onde
stationnaire TOS des antennes. Sur chacun des graphes, les seuils classiquement utilisés pour juger
de la performance sont indiqués : - 10 dB pour le coefficient de réflexion et 2 pour le taux d’onde
stationnaire. Notons qu’il est nécessaire de prendre garde aux interprétations trop rapides de telles
caractéristiques. En effet si I’antenne présente de fortes pertes, la puissance réfléechie sera moins
importante indiquant de bonnes performances mais la puissance transmise risque d’étre également
faible. Ainsi il faudra aussi tenir compte également des autres caractéristiques (notamment le gain et
I"efficacité?) parce qu’un bon gabarit du paramétre Si; ne garantit pas les performances globales de
I’antenne.

Fig. 3.20 représente la partie résistive des impédances des antennes déduite du coefficient S;; en
supposant une impédance ligne normalisée égale a 50 2 et montre les propriétés d’adaptation des
antennes. Sur chacun des graphes est superposée la résistance de référence idéale a atteindre (égale
a 50 0).

Fig. 3.21 illustre les diagrammes de rayonnements 3D simulés pour les antennes « Choi» et
« Choi_U » aux fréquences 4 et 7 GHz. Tab. 3.6 donne le gain et I’efficacité obtenus. Fig. 3.22
donne la directivité de I’antenne « x » obtenue expérimentalement dans le plan d’azimut et pour une
fréquence égale a 3,5 GHz, correspondant au gain maximum.

L antenne « Choi » apparait comme une antenne omnidirectionnelle, adaptée a la bande [3,2-
10,6 GHz] (comme annoncé par [3.33]) et dont I’'impédance oscille autour de 54 Q2.

L’antenne « Choi_U » est adaptée a une bande de fréquence [3,5-11 GHz] dans laquelle une bande
de fréquence est rejetée. Tab. 3.5 indique précisément la gamme de fréquences rejetée obtenue par
simulations et mesures. En particulier, les mesures indiquent que I’antenne élimine les bandes basse
[5,15-5,35 GHz] et haute [5,725-5,825 GHZz] du standard 802.11.a. Elle présente un rayonnement
omnidirectionnel avec un gain compris entre 1,8 dB et 4 dB (en considérant la gamme de
fréquences indiquée). Enfin, la partie réelle de son impédance varie autour de 51 (2 dans les bandes
de fonctionnement pour atteindre plus de 130 £2 dans la bande rejetée.

Bande de fréquences rejetées [GHZz]
Simulation [5.35;5.82]
Mesures [5.12 ;5.82]
S1; max [dB]
Simulation -2.75
Mesures -5.75

Tab. 3.5. Résultats d’analyse du paramétre de réflexion

L antenne « x » presente une bande de fréquences [3,1-4,7 GHz] pour laquelle les caractéristiques
de réflexion présentent quelques petites oscillations autour des seuils. Cette bande correspond a la
gamme de fréquences de fonctionnement du kit de transmission UWB dont elle est issue, c’est-a-
dire au groupe 1 de la technique MB-OFDM. Le diagramme de rayonnement (dans le plan d’azimut
et pour la fréquence 3,5 GHz qui correspond au plus fort gain de I’antenne) montre un rayonnement
privilégiant I’axe transversal de I’antenne tout en restant peu directif. Son impédance est de 66 2en
moyenne dans la bande de fonctionnement et elle est importante (600 £2) en limite de cette bande.

% e paramétre S,; donne également une image de la puissance réellement transmise.
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Fig. 3.19. Caractéristiques de réflexion des antennes : a) antenne « Choi » b) antenne « Choi_U » c) antenne « x »
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(@)

(b)

F=4GHz f=7GHz
Fig. 3.21. Diagrammes de rayonnement simulés pour f = 4 et 7 GHz : a) antenne « Choi » b) antenne « Choi_U »

Antenne « Choi » Gain maximal [dB] a4 /7 GHz 2,006/2,718
Efficacité de rayonnementa 4 / 7 GHz 0,9844 /1,004

Antenne « Choi_U » Gain maximal [dB] a4 /7 GHz 2,088/ 3,656
Efficacité de rayonnement a 4 / 7 GHz 0,9680/0,9830

Tab. 3.6. Résultats d’analyse des diagrammes de rayonnement

Fig. 3.22. Directivité de I’antenne « x » dans le plan d’azimut pour f = 3,5 GHz
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Tab. 3.7 résume les principales caractéristiques des antennes issues de I’analyse conventionnelle.

Antenne « Choi » Antenne « Choi_U » Antenne « X »

Technologie patch a fente et plan de | patch a fentes et plan de masse | inconnue

masse partiel partiel
Encombrement 30 x 35 mm 30 x 35 mm 40 x 60 mm
Adaptation a VSWR < 2 [3,2-10,6 GHz] [3,5-5,1 GHz] & [5,8-11 GHZz] | [3,1-4,7 GHZz]
Gain maximal dans la bande | entre 0 et 6 dB entre 0 et 6,5 dB entre 0 et5dB
Efficacité >80 % >80 % >80 %
Diagramme de rayonnement | omnidirectionnel omnidirectionnel quasi-omnidirectionnel
Adaptation d’impédance ~54Q ~51Q ~66 Q

Tab. 3.7. Bilan des caractéristiques « classiques » des antennes étudiées

3.6.3. Caractérisation par une approche systeme
3.6.3.1. Détermination du parameétre de transmission Sp;

Comme nous I’avons vu, la caractérisation « traditionnelle » n’est pas suffisante dans le cas UWB
et il est intéressant de la compléter notamment par une description de type « systéme ». La premiére
étape consiste alors a determiner le parameétre de transmission Sy;. L’obtention de ce parametre par
simulation est possible mais nécessite un temps de calcul tres long (pouvant s’étendre sur plusieurs
dizaine d’heures). Ainsi, seuls des résultats issus de mesures seront présentés dans cette partie,
toujours en considérant les trois antennes précedentes. Fig. 3.23 illustre le protocole expérimental
utilisé. Pour les trois types d’antennes considérées, deux antennes identiques sont placées dans une
chambre anéchoide et sont reliées a un analyseur vectoriel de réseaux calibré. Plusieurs orientations
de I’angle d’azimut ont été envisagées grace a un positionneur rotatif : ¢ = - 45°, 0°, 45° et 90°.

'E Chambre
<J|anéchoide

VNA

Fig. 3.23. Principe expérimental des mesures des paramétres S

Fig. 3.24 illustre les modules du parametre S,; mesurés dans ces quatre configurations et pour les
trois antennes étudiées”.

L antenne « Choi » fait apparaitre un parametre S,; qui diminue assez sensiblement a partir de
8 GHz (sans relation directe avec I’atténuation liée au canal en espace libre) et méme un peu avant
(des 7 GHz) pour la direction ¢ = 90°. La transmission est donc plus performante dans la bande [3-
8 GHz], ou Sy; reste compris entre - 30 et - 40 dB environ. De plus en raison de la géometrie de
I’antenne (symétrie par rapport a I’axe horizontal), il faut remarquer que les courbes obtenues sont

® La grandeur notée « ¢ » dans les figures d’illustration correspond en fait & « @ ». En effet, les figures ont été
représentées avec le logiciel Matlab qui ne semble pas connaitre la lettre « ¢ » que nous avons tout de méme conservé
dans le reste du document par convention souvent rencontrée.
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tres proches pour les deux angles ¢ = - 45° et ¢ = 45°.

L antenne « Choi_U » montre un parametre de transmission dont le module est compris entre - 32
et - 38 dB dans la bande [3,5-8 GHz] hormis dans la bande rejetée ou il atteint - 45 dB. 1l est a noter
que la bande rejetée s’élargit 1égérement du coté des basses fréquences pour ¢ = 90°. De plus par
rapport a I’antenne « Choi », cette antenne est moins sensible a la direction comme le montre la
relative proximité des caractéristiques pour ¢ = - 45°, 0°, 45°,

Pour les deux antennes « Choi » et « Choi_U », la dégradation a partir de 8 GHz (fréquence a partir
de laquelle Sy; diminue significativement) est certainement liée aux pertes diélectriques et a I’effet
de peau. Elle montre I’inefficacité de I’antenne & coupler les fréquences supérieures a environ
8 GHz (malgré un parameétre S;; de bonne qualité pour ces fréquences).

Enfin le parametre de transmission de I’antenne «x» révele tres clairement la bande de
fonctionnement [3,1-4,7 GHz] en y présentant un module beaucoup plus important que pour les
fréquences plus élevées a I’exception de la direction ¢ = 90° comme attendu d’aprés Fig. 3.22. De
plus, la ressemblance des deux courbes pour ¢ = - 45° et 45° laisse supposer une symétrie dans la
structure géométrique de I’antenne, comme dans les cas précédents.

3.6.3.2. Caractéristiques du canal espace libre

Afin de caractériser les antennes sans tenir compte du canal, il est possible d’extraire de S,1(f) (qui
contient les fonctions de transfert des antennes et celle du canal), la fonction de transfert Heu(f)
correspondant au canal de propagation en espace libre. Hcp(f) est donnée par (3.60) et est
représentée ci-dessous en gain et en phase pour une distance d égale a 0,15 m (Fig. 3.25). Le gain
décroit exponentiellement avec la fréquence et la phase est une fonction linéaire. Par ailleurs, il faut
noter que cette modélisation n’est valable qu’en approximation de champ lointain.

A
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3.6.3.3. Détermination des fonctions de transfert

Comme presenté dans la partie théorique, les fonctions de transfert du systéme d’antennes Hagys(f)
(S21 sans canal) et des antennes d’émission Hrx(f) et de reception Hgx(f) se déduisent du parametre
de transmission Si(f). Pour le calcul de la fonction de transfert d’une antenne (TX ou RX) dans une
orientation différente d’un face a face (8 = 0°), I’approche par antenne « étalon » a été utilisée.
L’antenne « étalon » était alors modélisée dans le cas face a face. Les résultats obtenus sont
représentes ci-dessous pour les trois antennes étudiées. Fig. 3.26 représente le module des fonctions
de transfert, Fig. 3.27 illustre leur temps de groupe (exprimé en ns) et Tab. 3.8 indique le temps de
groupe moyen ainsi que son écart-type dans la (ou les) bande de fréquences utile.

La selectivité en fréquence du systéeme d’antennes lors de la transmission et de chacune des
antennes (émission et réception) est mise en évidence par le gain de la fonction de transfert. De
plus, les variations du gain en fonction de la fréquence traduisent la distorsion d’amplitude. Il peut
étre remarqué gque la somme des gains des fonctions de transfert des antennes TX et RX correspond
a celui du systeme d’antennes dans le cas ou les antennes sont face a face (méme orientation). Les
antennes d’émission privilégient les hautes fréquences et présentent un gain positif. Au contraire,
les antennes de réception se présentent comme des filtres passe-bas et ont un gain négatif. La
dispersion dans le domaine des fréquences est mise en évidence par la phase ou encore de facon
encore plus évidente par le retard de groupe (qui idéalement doit étre constant, la phase devant étre
linéaire). Le temps de groupe pour les antennes d’émission et de réception est sensiblement le
méme. Les antennes « Choi » et « Choi_U » présentent un temps de groupe d’environ 1 ns et
I’antenne « x » a un temps de groupe autour de 3,9 ns. Pour les systeme d’antennes (incluant
antennes TX et RX), le temps de groupe double parce qu’il correspond a la « traversée » de deux
éléments « antenne » au lieu d’un seul. Par ailleurs, pour I’antenne « Choi_U », il est important de
noter que le temps de groupe présente une discontinuité forte dans la bande rejetée.
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Fig. 3.27.  Temps de groupe en ns : a) antenne « Choi » b) antenne « Choi_U » ¢) antenne « x »

7y [ns] / oy [Ns]

Orientation selon ¢ -45° 0° 45° 90°
Antenne « Choi » | Systéme d’antennes | 1,98/0,58 | 1,96/0,34 1,95/041 | 1,93/0,52
Antenne TXouRX | 0,99/0,58 | 0,98/0,17 0,97/0,37 | 0,95/0,48
Antenne « Choi_U » | Systéme d’antennes | 1,89/0,41 | 1,94/0,45 1,90/0,36 | 1,92/0,50
Antenne TX ou RX | 0,92/0,30 | 0,97/0,22 0,93/0,27 | 0,95/0,45
Antenne « X » Systeme d’antennes | 7,88/0,40 | 7,86/0,38 7,89/0,35 | 7,27/0,17
Antenne TX ou RX | 3,95/0,25 | 3,93/0,19 3,94/0,22 | 3,63/0,17

Tab. 3.8. Temps de groupe moyen z, [ns] et écart-type du temps de groupe o [ns]

3.6.3.4. Réponses en temps

Le passage dans le domaine temporel nécessite un pré-traitement permettant d’obtenir une réponse
en fréquence qui admette une réponse en temps qui soit réelle. Dans cet objectif, les fonctions de
transfert H(f) sont prolongées par des zéros et complétées par leur symétrie hermitienne calculee
telle que :

H(f)=H"(-f) (3.113)

Fig. 3.28 illustre ces traitements en montrant I’allure du module de S,;(f) obtenu dans le cas ou la
fréquence d’échantillonnage a été choisie égale a 30 GHz.
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0.03

1S,, )

Fig. 3.28. Module du parametre de transmission pour &= 0° aprés prolongement par zéros et complément de symétrie

Ainsi a partir des fonctions de transfert obtenues précédemment il est possible de déduire les
réponses en temps correspondantes en effectuant une transformée de Fourier inverse.

Fig. 3.29 représente les allures des réponses impulsionnelles correspondant au systeme d’antennes,
a I’antenne d’émission et a I’antenne de réception pour chacune des trois antennes étudiées. Comme
pour les réponses en fréquence, pour les deux angles symétriques 8 = #45°, les réponses en temps
sont tres similaires. Il faut aussi remarquer que comme attendu, hrx(t) correspond a la dérivée de
hrx(t). Par ailleurs, les retards des réponses impulsionnelles et leurs étalements peuvent étre
directement liés aux temps de groupe. En effet, les temps de groupe moyens correspondent aux
retards moyen des réponses impulsionnelles et leurs écarts-types traduisent I’étalement (c’est-a-dire
la largeur) des réponses impulsionnelles. Ainsi, les réponses impulsionnelles des antennes « Choi »
et « Choi_U » présentent des allures semblables (retards et étalements identiques) tandis que celles
de I’antenne « X » sont plus retardées et plus larges.

Tab. 3.9 présente les valeurs de plusieurs caractéristiques particulieres définies précédemment
(83.5) : le pic d’amplitude p(H,O) (pic réel et pic normalisé par rapport au plus grand®), la largeur
d’enveloppe FWHM (0.0) et I’étalement <, ,(9,¢) (pour « = 0,3) dans chacun des cas.

Il est intéressant d’observer les pics d’amplitude, en particulier dans le cas ou le systeme d’antennes
est consideré. En effet, ils traduisent alors la qualité de la transmission d’une fagon complémentaire
au gain qui fournit une information pour une fréquence donnée mais pas sur la forme de
Iimpulsion. C’est une information importante a connaitre pour définir la stratégie de détection.
Pour les trois antennes, il se déduit qu’une orientation des antennes face a face conduit a la
meilleure transmission, pour & = +45° les pics d’amplitude sont semblables et relativement proches
du cas optimal. Par contre pour 8= 90°, les pics d’amplitude sont plus faibles. Par ailleurs, il faut
noter que ce parameétre donne une indication comparable a celle des méthodes décrites dans le
paragraphe 3.3.3 qui estiment le module ou le maximum de la tension regue.

Les largeurs d’enveloppe des réponses impulsionnelles et les durées des « rebonds » font apparaitre
une mesure quantifiée des distorsions et des déformations que subira une impulsion (parfaite) :
élargissement, rebonds et étalement. L’élargissement du lobe principal est semblable pour les 3
antennes. Par contre, la durée des rebonds (et donc I’étalement) est beaucoup plus importante pour

* Les pics d’amplitude réels permettent d’évaluer de facon absolue cette grandeur (et donc de comparer entre elles les
antennes) et les pics d’amplitude normalisés permettent plus facilement les comparaisons pour les différentes
orientations.
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I’antenne « x » en raison de sa bande de fréquence plus étroite que pour les deux autres antennes.

Les reponses impulsionnelles et les propriétés qui leur sont associées mettent particulierement en
évidence les propriétés de dispersion des antennes.
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Fig. 3.29. Réponses impulsionnelles : a) antenne « Choi » b) antenne « Choi_U » ¢) antenne « X »

Antenne 0 p(9 ,0) (valeurs normalisées en gris) FWHM (9 ,O) [ns] Tr,0.3 (9,(0) [ns]
Hsys Hrx Hrx (x 1e-3) | Hgys Hrx Hrx Hays Hrx Hrx
«Choi» | -45°| 0,25 0,59 10,62 0,62 3,61 0,61 0,1 0,1 01 | 0167 1,03 0,133
0° 0,42 1 1725 1 583 1 0,133 0,033 0,133 | 0,2 01 0,133
45° 03 071 12,78 0,74 3,87 0,66 | 0,033 0,033 0,033 | 0,167 0,1 0,033
90° | 0,27 04 737 043 282 048 0033 01 0033|0033 0,333 0,333
«Choi_U»| -45°| 0,36 086 1586 0,88 504 0,89 | 0,033 0,033 0,033 | 0,133 01 0,133
0° 0,42 1 1807 1 564 1 0,033 0,033 0,033 | 0,167 01 0,133
45° 1 0,39 0,93 17,41 0,96 564 1 0,033 0,033 0,033 | 0,133 0,1 0,267
90° | 0,18 043 6,98 0,39 3,34 0,59 | 0,033 0,033 0,133| 0,1 0,1 0,267
«X» -45° | 0,18 0,67 518 0,65 3,13 0,77 | 0,033 0,067 0,067 | 1,033 0,667 0,933
0° 0,27 1 8,01 1 406 1 0,033 0,067 0,067 | 1,067 0,833 0,8
45° 1 0,16 06 544 068 253 0,62 | 0,033 0,067 0,067 | 1,033 1,067 0,933
90° (0,054 0,2 755 094 1,27 031 | 0,033 0,033 0,033| 0,567 0,367 0,267
Tab. 3.9. Résultats d’analyse des réponses impulsionnelles
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3. Caractérisation des Antennes UWB 118

Pour compléter la caractérisation, il est aussi possible d’illustrer le comportement temporel et
directionnel des antennes par un diagramme de rayonnement temporel. Fig. 3.30 illustre une telle
représentation pour le systeme d’antennes « Choi_U ». L’intérét de cette représentation est
directement lié a la stabilité angulaire du diagramme de rayonnement.

Fig. 3.30. Caractérisation temporelle et directionnelle du systéme d’antennes « Choi_U »

3.6.3.5. Déduction de parametres caractéristiques
Détermination des gains

A partir de cette caractérisation « systéeme » décrivant les antennes par des fonctions de transfert et
les réponses impulsionnelles associées, il est possible de déterminer encore d’autres caractéristiques
du comportement des antennes.

Fig. 3.32 représentent le gain effectif G/(6, ¢) et le gain IEEE G,(6, ¢) des trois antennes
considérées pour les quatre orientations. Ces gains sont reliés par les pertes par réflexion (3.6)
représentées en Fig. 3.31. Tab. 3.10 indique le gain réalisé moyen obtenu par (3.106) dans les
bandes de fréquence de fonctionnement des trois antennes. Ce gain permet de quantifier en
moyenne le gain de I’antenne dans une gamme de fréquences donnée et pour une direction de
I’espace donnée.

11-511 [dB]
11-5117| [dB]
11-511% [dB]

) T T B
I I I I I I I

B e R e e A
I I I I I | I

S e e e e

f[GHz]
a) Antenne « Choi » b) Antenne « Choi_U » ) Antenne « X »
Fig. 3.31. Pertes par réflexion
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Orientation

Antenne « Choi »

=-45°  9=-90°

0

[e]

0=0

0= 45°

-59 -115

0,7

-6,5

Bande [3,2-8 GHz]

Antenne « Choi U »

-5,5 GHz]
9 GHz]

-6,3
-12

-29
1,3

3
3,3

-4

-6,2

1

Bande [3

4

0,5

Bande [6-

Antenne « X »

-21

-0,23 2.9 2.2
Tab. 3.10. Gain réalisé moyen

7 GHz]

Bande [3,1-4,
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3. Caractérisation des Antennes UWB 120

Détermination des formes d’onde rayonnées et recues

La réponse impulsionnelle de I’antenne présente un intérét particulier parce qu’elle permet de
déterminer les effets d’altération et de mise en forme sur les impulsions rayonnées et recues.

Pour illustrer I’impact de I’antenne sur les formes d’onde, trois impulsions (monocycle de Rayleigh,
monocycle gaussien et monocycle rectangulaire) sont considérées. Leur allure temporelle et le
module de leur spectre sont représentées ci-dessous (Fig. 3.33).

; ; ‘ 40 ‘ ; ; ‘ ‘ ;
1 in-—————-—-—- - | | | | | |
| | -+ - —o= Lo Iy
I [ e s T I I
| | ” P L B R | |
! . 20/ T R
I 2 T ] / \ | | | el
3 : : g O TN
% | | % S | | | !
=1 [l I S —— JR— — od---t-——-——c L L
% | | 3-) | | | | | |
| | | | | | | |
£ | | O_ ,i,747777\7777L77747777\777,L,,,,
< N | | 10 | | | | | |
.05 - e - : | | | | | |
| | _20-,,,i,,,,\,,,,L,,,J,,,,\,,,,L,,,,
| | | | | | | |
— Monocycle de Rayleigh i : — Monocycle de Rayleigh
] SR TP RS Monocycle Gaussien | BOf - T T T e Monocycle Gaussien
Monocycle rectangulaire I I Monocycle rectangulaire
T T ~ L L T T T T
0 1 15 40O 2 4 6 8 10 12 14
t [ns] f[GHz]
(@) (b)

Fig. 3.33. Impulsions de référence : a) allure temporelle b) module du spectre

Fig. 3.34 montre comment ces impulsions sont déformées lors du rayonnement et a la réception
(hors effet du canal) par I’antenne « Choi_U ». Les impulsions ont été normalisees afin de permettre
une comparaison des formes d’ondes. D’autre part pour les deux premiéres illustrations, les
réponses pour les quatre orientations envisagées sont superposées et montrent grossierement que
leur allure est assez semblable. Les autres représentations indiquent plus clairement la déformation
subie par les impulsions rayonnées et recues.

Cette caractérisation est intéressante puisqu’elle permet par exemple de prédire le comportement
spatio-temporel pour une impulsion particuliere mais aussi les caractéristiques spatio-temporelles
des signaux mis en jeu. Ainsi, Fig. 3.35 montre les densités spectrales de puissance des impulsions
rayonnées dans le contexte des contraintes spectrales de I’emission imposée par la FCC. Il est en
effet important de s’assurer que la puissance transmise pour chaque fréquence et en toute direction
ne dépasse pas les limites de la réglementation. Il apparait que la densité de spectrale des
impulsions rayonnées épouse assez bien le masque dans la bande [3,1-10,6 GHz]. Cependant, il
pourrait étre exploité de facon plus optimale. D’autre part, pour I’antenne « Choi_U » la bande de
fréquences atténuées apparait clairement.

ol
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Fig. 3.35. EIRP

3.6.3.6. Bilan

L approche « systeme » consiste a modéliser les antennes comme des systemes linéaires et
invariants dans le temps (c’est-a-dire des filtres). Elle est intéressante parce qu’elle permet I’étude
notamment de la distorsion a travers les fonctions de transfert et les réponses impulsionnelles mais
elle est aussi trés compléte puisqu’elle donne acces par exemple aux gains. Ainsi, la modélisation
du systeme d’antennes rend possible I’analyse des déformations que subiront les impulsions lors de
leur transmission. De plus, la séparation des antennes d’émission et de réception permet de
caractériser le comportement des antennes en rayonnement d’impulsions. Cette caractérisation
donne des éléments de réflexion supplémentaires pour concevoir les circuits émetteur et récepteur
des chaines de transmission UWB. L’observation des courbes permet d’envisager par exemple de
compenser coté émission les effets des antennes (pré-distorsion volontaire des formes d’onde) ou
encore en réception de prévoir un amplificateur faible bruit adapté aux déformations liees aux
antennes.

Fig. 3.36 résume les différentes étapes de la modélisation.
ol
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Fig. 3.36. Résumé des différentes étapes de la modélisation
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3.7. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons montré que les méthodes de caractérisation classiques des antennes (a
bande étroite ou modérée) doivent étre complétées dans le cas des antennes UWB, autrement dit,
qu’il est nécessaire d’introduire de nouveaux outils pour qualifier les antennes UWB mais aussi
pour pouvoir les comparer entre elles. Nous avons présenté les nouvelles méthodes rencontrées dans
la littérature pour caractériser les antennes UWB. L’approche consistant a représenter les antennes
comme des systémes linéaires et invariant dans le temps a été notamment développée. Nous avons
proposeé et comparé plusieurs définitions pour les fonctions de transferts (vectorielles et complexes)
caractérisant ces systemes. Pour illustrer les parties théoriques, trois antennes différentes ont été
étudiées en fréquence et en temps a partir de mesures dans le domaine fréquentiel. Si pour ces
illustrations, les aspects directionnels ont été limités a quelques orientations particulieres dans le
plan d’azimut, une généralisation a I’ensemble de I’espace (c’est-a-dire en considérant les plans
d’azimut et d’élévation) est immédiate et permettrait de caractériser de facon encore plus complete
chacune des antennes considérées.
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Chagque progrés donne un nouvel espoir,
suspendu a la solution d'une nouvelle difficulté.
Claude Lévi-Strauss

4. Modélisation Paramétrique des Antennes UWB

A caractérisation d’une antenne (ou d’un systéme) se traduit généralement par une phase de

simulation ou/et de mesures qui conduit a deduire plus ou moins directement un certain nombre
de propriétés qui lui sont propres. Ensuite, I’antenne est considérée comme un objet décrit par cet
ensemble de caractéristiques spécifiques qui rendent compte d’un certain fonctionnement et de
contraintes. En particulier, le chapitre précédent a révélé qu’il était intéressant de considérer les
antennes UWB comme des systemes linéaires et invariants caractérisés par leur fonction de transfert
ou leur réponse impulsionnelle. Nous avons alors vu comment en pratique (par mesure ou
simulation) obtenir une telle caractérisation avec I’aide en particulier du coefficient de transmission
S,;. L’étape suivante, objet de ce chapitre, consiste a obtenir une expression analytique des
fonctions de transfert (ou des réponses impulsionnelles) associées a cette modélisation.
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4.1. Introduction

4.1.1. Présentation de la problématique

Dans le chapitre précédent nous avons d’une part, identifié les principales caractéristiques des
antennes UWB et d’autre part vu comment les obtenir a partir de simulations ou de mesures. A ce
niveau de la modélisation, ces caractéristiques sont alors disponibles sous forme de vecteurs de
données ou de courbes les représentant dans I’espace des temps ou dans I’espace des fréquences, et
éventuellement pour plusieurs directions (elles seront supposées connues dans ce chapitre).

La seconde étape de la modélisation que nous proposons est de rechercher une description plus
efficace de ces caractéristiques, qui permette par exemple de réduire I’espace de représentation ou
d’extraire certaines informations plus facilement. Avec cet objectif, une approche pertinente est
d’associer a une caractéristique donnée un modele paramétrique. L’idée consiste a déterminer un
modele représenté seulement par un ou plusieurs vecteurs de parametres représentant au mieux et
plus ou moins directement le signal considéré (ici I’une des caractéristiques mesurées, simulées ou
calculées). Ce type de problematique se rencontre dans de nombreuses applications de la
modélisation dans des domaines variés comme les télécommunications, la mécanique, I’acoustique,
le biomédical, le radar, etc.

4.1.2. Généralités sur les méthodes de modélisation paramétrique

Les techniques de modélisation paramétrique permettent de déterminer les parametres d’un modéle
mathématique décrivant un signal, un systéme ou un processus. Elles sont classiquement utilisées
en analyse spectrale (avec pour objectif d’améliorer la résolution spectrale lorsque le signal est de
courte durée) [4.1], mais aussi pour la conception de filtres ou I’identification de systémes [4.2] ou
encore la modélisation en électromagnétisme [4.3]. L’objectif de ce paragraphe est de présenter les
différentes catégories des méthodes existantes sans pour autant en faire une liste exhaustive étant
donné les trés nombreux travaux dont elles ont fait I’objet.

Une premiere catégorie regroupe les méthodes dites non spécifiques. Ces méthodes consideérent le
signal & modéliser s(k) comme un processus aléatoire approximé par un modele rationnel linéaire,
appelé dans le cas général modéle ARMA (Auto Regressive Moving Average), et défini par
I’équation de récurrence suivante :

s(k) = a,e(k)+ ale(k—])+...+aie(k—i)»b,s(k—])—...—bl,s(k—j), i,jeN (4.1)

MA AR

Ce modele peut aussi étre vu comme la sortie d’un filtre linéaire dont I’entrée est e(k). L’ objectif de

.....

L’entrée est souvent considérée comme un bruit blanc. D’autre part, deux cas particuliers peuvent
aussi étre considérés : le modele AR (ap = 1, a,= 0, V'k #0) et le modéle MA (b, = 0, V' /). Les
principaux algorithmes de cette approche sont les méthodes dites de covariance ou de covariance
modifiée, la méthode AR de Yule-Walker et la méthode de Burg (qui utilisent I’algorithme de
Levinson-Durbin) [4.4]. Une variante de ces algorithmes est le codage par prédiction linéaire (LPC,
Linear Predictive Coding) classiquement utilise dans le domaine du traitement de la parole [4.5].
Ces méthodes sont connues pour étre relativement simples a mettre en ceuvre et assez robustes.
Toutefois elles requiérent un bon rapport signal a bruit.

Les méthodes spécifiques (connue en anglais sous le sigle MBPE, Model-Based Parameter
Estimation) ont été particulierement étudiées depuis les années 1980 a des fins d’analyse spectrale
des signaux mais aussi pour le traitement spatial du signal comme le traitement d’antennes par
exemple. Elles reposent sur un modele de signal déterministe et en exploitent les propriétés. Le
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modele considéré est soit une somme de fonctions sinusoidales (méthode de Pisarenko [4.4],
méthode MUSIC, MUltiple Slgnal Classification [4.4], etc.), soit une somme de fonctions
sinusoidales (ou bien exponentielles) amorties (méthodes de Prony [4.6], Tufts-Kumaresan [4.7],
Matrix Pencil [4.8], etc.). Il faut noter que ces derniéres methodes sont particulierement bien
adaptées pour modéliser des signaux transitoires telles que les réponses impulsionnelles que nous
avons obtenues dans le chapitre précédent pour décrire les antennes ou les systémes d’antennes.

Enfin, d’autres méthodes considerent comme information initiale des grandeurs exprimées dans le
domaine des fréquences (spectre du signal ou fonction de transfert du systeme) et non plus dans le
domaine des temps. Le modeéle utilisé est généralement une fraction rationnelle de polynémes,
fonction de la variable de Laplace, c’est-a-dire un filtre a réponse impulsionnelle infinie (filtre 1IR).
L’estimation consiste a déterminer I’ordre des polynémes et les coefficients qui les définissent. Ces
méthodes utilisent classiquement I’approximation de Padé et ses variantes [4.9]. D’autres approches
sont toutefois possibles : I’algorithme de Levi associé a la méthode de recherche itérative Gauss-
Newton [4.10], la méthode de Cauchy [4.11] ou encore une variante de la méthode de Prony [4.12]
qui fonctionne dans le domaine des fréquences.

4.1.3. Modélisation paramétrique et caractérisation des antennes UWB

Dans notre contexte, peu de bibliographie concerne la caractérisation des antennes UWB par
modélisation paramétrique. Cependant quelques études ont été proposées.

Par exemple, [4.13] modélise le diagramme de rayonnement d’une antenne UWB dans un plan
donné et pour une fréquence donnée, par une fonction analytique (ou une somme de fonctions
analytiques). La fonction prototype F(6) proposee dans I’exemple consideré est la suivante :

F(0)= Asin((@) ")

£0)= (e—gj /(1 —zﬂj (4.3)

Va

(4.2)

avec

ou les grandeurs &), k et A sont des parametres calculés par un algorithme itératif. Le choix de cette
fonction est justifiée notamment parce que I’antenne étudiée, un monopdle, présente une symétrie
qui entraine I’annulation du champ électrique sur son axe. Ainsi pour &= 0, le gain est nul.

Par ailleurs afin de réduire le nombre de données nécessaires pour représenter la réponse
impulsionnelle d’une antenne UWB, [4.14] suggére deux méthodes. La premiere consiste a
modéliser la réponse impulsionnelle de I’antenne par un banc de filtres IIR calculé par I’algorithme
de Steiglitz-McBride® et la seconde utilise une projection sur une base de modes sphériques. Ces
méthodes permettent d’obtenir un facteur de compression de 75 a 90% pour la premiere et de 45 a
97,8% pour la seconde en fonction de la précision souhaitée.

Afin de modéliser un systeme d’antennes (antenne d’émission et antenne de réception), [4.15]
présente également une méthode paramétrique basée sur un filtre 1IR associé a une méthode de
moments qui est accélérée a I’aide d’une interpolation.

! La méthode de Steiglitz-McBride (méthode d’identification de systémes) [4.1], utilise la réponse impulsionnelle du
systéme inconnu pour estimer les coefficients du filtre IR équivalent. Elle s’appuie sur une minimisation de I’erreur
quadratique entre les réponses impulsionnelles mesurée et modélisée. Une variante consiste a fournir comme variable
d’entrée a I’algorithme non plus la réponse impulsionnelle mais deux séquences de données : I’'une correspondant a
I’entrée du systeme inconnu et I’autre a la sortie correspondante.

LCIS—INPG vd



4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB 131

Enfin, [4.16] utilise la méthode de Matrix Pencil afin de modéliser la hauteur effective d’une
antenne. L’idée du concept propose est trés intéressant parce qu’a travers le modéle paramétrique de
la hauteur effective, ce sont aussi les caractéristiques fréquentielles et temporelles de I’antenne qui
sont décrites. En effet, nous avons vu dans le chapitre 3 que la hauteur effective permet de décrire
complétement I’antenne puisque s’en déduisent dans le domaine des fréquences, le diagramme de
rayonnement, la directivité et le gain de I’antenne et, dans le domaine des temps la forme d’onde
rayonnée pour une excitation donnée. Ainsi, la description paramétrique de la hauteur effective de
I’antenne permet a travers un jeu de données limité de caractériser de facon trés compléte I’antenne
a la fois en temps et en fréquence. Il faut noter que nos premiers travaux [4.17] étaient assez
semblables a cet article publié en septembre 2005. Toutefois ces études ne visent pas les mémes
objectifs dans leur finalité. Dans [4.16], a travers la modélisation temps-fréquence de I’antenne,
c’est une modélisation du diagramme de rayonnement de I’antenne qui est mise en avant’. Dans
notre cas, I’idée est de rechercher un modele temps-fréquence efficace de I’antenne et nous visons
ensuite a intégrer ce modele dans une chaine de communication UWB pour tenir compte des
influences des antennes dans le systeme complet. Nous mettrons ainsi en valeur d’autres avantages
de cette approche, avantages qui a notre connaissance n’ont pas encore fait I’objet de publications.

4.1.4. Plan du chapitre
La suite de ce chapitre s’articulera de la fagon suivante.

Une premiere partie est consacrée a la présentation des méthodes spécifiques de modélisation
paramétrique utilisant un modele déterministe composé d’une somme de fonctions exponentielles
amorties. Tout d’abord, la méthode de Prony, qui est la méthode originelle, est détaillée ainsi que
plusieurs de ses variantes plus récentes. Ensuite, nous nous intéressons a la méthode de Matrix
Pencil basée sur le méme modéle que la méthode de Prony et connue comme I’une des plus
efficaces car elle conjugue les avantages des méthodes qui I’ont précédée. Ces méthodes sont
d’abord présentées d’un point de vue théorique et ensuite leurs propriétés sont mises en évidence a
partir de plusieurs exemples. Par ailleurs notons que I’annexe D3 propose quelques compléments
théoriques concernant les estimateurs paramétriques.

La seconde partie se recentre alors sur notre problématique. Nous montrons comment les méthodes
présentées dans la premiere partie peuvent étre utilisées dans le contexte de la modélisation des
antennes UWB.

4.2. Méthode de Prony et variantes

4.2.1. Présentation générale

Des 1795, Gaspard Riche, baron de Prony décrit une méthode destinée a modéliser des donnees
expérimentales par des exponentielles amorties [4.6], méthode qui pose les bases de I’analyse
paramétrique (annexe D1 : extrait de la présentation de la problématique posée par Prony).

L’objectif de Prony était alors d’analyser des mesures thermodynamiques de détente de mélanges
gazeux. Bien que cette approche précéde historiquement de quelques années I’approche de Fourier
(1805), son développement n’est que récent par rapport a I’analyse de Fourier, aujourd’hui bien
connue et utilisée depuis plus d’un siecle. Redécouverte en 1970, la méthode de Prony est a

2 Notons que dans le cas d’un dipdle filaire, [4.18] présente une autre méthode pour atteindre le méme objectif. L’idée
est alors de modéliser d’une part le spectre du champ rayonné par une fonction de transfert polynomiale et d’autre part
I’impédance d’entrée de I’antenne par une approximation de Paddé pour en déduire finalement le gain en fonction de la
direction.
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I’origine des décompositions sur une base de fonctions exponentielles. Une présentation récente de
ces méthodes peut étre trouvée dans [4.1].

4.2.2. Préliminaire et formulation du probleme

Le modeéle du signal, ou du processus qui I’engendre, s’écrit comme ci-dessous :

N
x(k)zZRnZ:, NelN, Vkell.. N}, (R, z,)eC’

n=1

avec R = Gnej‘”” et z, = e G, e R, o€ R o,e R, 1, R.

(4.4)

Le modéle est donc une somme d’exponentielles complexes amorties qui contient quatre types
d’informations, familiéres en traitement du signal et en modélisation de systemes : G, I’amplitude,
¢, la phase, «, I’amortissement et £, la fréquence. Ces quatre parameétres doivent étre estimés ce qui
revient a estimer les deux paramétres complexes R, et z, qui correspondent respectivement aux
résidus et aux péles du modele. Il faut remarquer que le nombre N de composantes du signal est lui
aussi a priori inconnu et doit étre évalué.

D’une fagon générale, une approche paramétrique essaie d’obtenir la meilleure ressemblance
possible entre le signal mesurée et un modele de celui-ci. La mesure usuelle de cette ressemblance
est I’erreur quadratique entre le signal et son modele. L’approche directe ou des moindres carrés
consiste donc a essayer de minimiser cette erreur, donnée ici par :

, K| ' ' ? (4.5)
|6‘| = Z ZGne’ o gla 2l _ x(k

k=0 |n=1

C .. vr ‘o , . 2 \
Cette minimisation peut s’écrire en dérivant I’expression de |¢] par rapport aux quatre paramétres

G., ¢, a, et f, puis en égalant les termes obtenus a zéro. Ainsi un systeme de 4N équations non
linéaires est obtenu. Des algorithmes itératifs tels que la méthode de Newton peuvent étre utilisés
pour résoudre ce systeme. Cependant, elles sont peu utilisées en pratique car outre le colt de calcul
important, le résultat peut étre faussé si les valeurs de départ sont trop éloignées des vraies valeurs
des parameétres. Il existe d’autres méthodes pour minimiser I’erreur qui par exemple, s’appuient sur

la dépendance linéaire en amplitude complexe R, (R, = G,e’*) afin de réduire le nombre de

parameétres sur lesquels s’effectue le moindre carré non linéaire, aux seuls parametres «, et f, [4.19].
Cette approche n’est cependant pas concluante dans le cas ou les sinusoides sont amorties (G, = 0).
Au contraire la méthode Prony (et ses extensions), bien gu’elle soit sous-optimale au sens des
moindres carrés, prend en compte les proprietés particulieres des séries temporelles issues du
modele sinusoidal amorti et transforme ainsi le probleme non linéaire en un probleme linéaire : les
exponentielles cherchées sont les zéros d’un polynéme et la recherche des coefficients de celui-ci
est aussi un probleme linéaire. 1l faut noter que Prony avait traité le cas d’exponentielles réelles
mais le principe développé reste identique si le probleme est étendu aux cas des exponentielles
complexes.

Enfin, il faut noter que ces méthodes présentent I’inconvénient de supposer connu le nombre N de
composantes. Il est possible d’itérer sur la valeur de N mais cela représente un surcolt en
complexité de calcul important.
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4.2.3. Principe de la méthode de Prony

A partir des K échantillons x(0), ..., x(K-1), le probleme de Prony consistait a déterminer les
parameétres complexes R, et z, tels que I’égalité suivante soit vérifiée en supposant qu’il n’y ait pas
de terme de bruit :

ZR zt Yk e[0.K 1), Ry 5,) eC (4)

n~n’
L’estimation simultanée des deux parametres conduit a des équations non-linéaires. Prony a donc
proposé de décomposer le probleme en deux étapes : détermination des coefficients z, puis des
coefficients R,.

4.2.3.1. Obtention des poles zy

Pour la premiére étape le point de départ de la résolution est la propriété remarquable suivante :

ZRn ¢ o x(k)= —ﬁ:anx(k —n) k>=N+1 (4.1

n=I

Alors x(k) vérifie une relation de récurrence dont le polyndme caractéristique 4(z) admet pour
racines les poles complexes z, du signal.

Az)= ﬁ(] - znz_l)z nﬁ;anz_"

n=[

(4.8)

Cette propriété se vérifie facilement comme ci-dessous :
N
Zanx(k—n) = ayx(k)+ax(k—1)+..+ax(k—N)

= a(,(R,zfc +R,z} +...+RNZI;V>+a (R 27 v R 2+ +RNZ,'§,_1)+ +aN(R 2N ARV 4 +RNZII§,_N>
_ k —k -
—Rlzj(a0+alzl +..tayzy )+R Zz(a0+a121 +..tayzy )+ +R ZN(a0+alzl +..tayzy )
k k
:R]Z]A(Z])+R222A(ZZ)+...+RNZNA(ZN)

=0

La relation de récurrence (4.7) est une équation de préediction linéaire de I’échantillon x(k) a partir
des échantillons antérieurs. Elle constitue un systeme linéaire a N équations et NV inconnues lorsque
k = N (et un systeme linéaire sur-dimensionné lorsque k > N, cas traité ultérieurement). La
détermination des p6les consiste donc a résoudre le systeme linéaire (4.9) ou (4.10) dont la solution
est I’ensemble des coefficients {a;} et qui avec £ = N s’écrit facilement sous forme matricielle et
vectorielle par les relations suivantes :
x(N) x(N=1) x(N-2) - x(0) —a, (4.9)
x(N+I) x(N) x(N—]) x(l) -a,

o) |xeN—2) sen-3) — )| |-,

ou avec des notations évidentes (sous forme vectorielle) :

x=-X-a < a=-X'.x (4.10)

LCIS—INPG vd



4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB 134

L’équivalence est valide si la matrice X est inversible® et dans ce cas la solution est unique. Par
ailleurs, la matrice X est appelée matrice des données. Le polyndme A(z) étant déterming, la
recherche de ses racines conduit aux poles z,,.

4.2.3.2. Obtention des résidus R,

Connaissant les p6les z,, (4.6) montre que la résolution des résidus R, est une simple résolution du
systeme linéaire suivant :

x(0) 1 - 17[R (4.11)
x(]) | Z; Zy R,
Won)| 2 2 e R,

soit avec des notations vectorielles :

x=Z-R < R=Z%'x (4.12)

Les remarques sur I’équivalence faites pour (4.10) sont également vraies pour (4.12). De plus, cette
équation fait apparaitre une matrice de Vandermonde (notée Z), matrice possédant un discriminant
non nul et donc inversible si et seulement si tous les z; sont distincts. Cette remarque impose que
dans le cas de pdles multiples et en particulier de p6les doubles, la méthode proposée posera
probléme et nécessitera d’utiliser une variante consistant a considérer un modeéle ou les résidus R,
sont sous la forme suivante R, = a, +kf, [4.20].

4.2.3.3. Remarques et élements de conclusion

Le modeéle utilisé par la méthode Prony se rencontre dans de nombreuses applications parce qu’il
rend compte de la réponse impulsionnelle de tout systéme linéaire et invariant dans le temps. Ainsi,
il est en particulier adapté pour la modélisation « systeme » des antennes telle que nous I’avons
présentée dans le chapitre précédent.

Il est intéressant de remarquer que le formalisme utilisé est trés proche de celui de la transformée
en z. En effet, le modele proposé correspond a une description classique par péles (s, ou z,) et
résidus (R,) qui permettent de passer facilement d’un espace a I’autre par les relations suivantes :

b)) = X6 = Sttt =3 St ot =3 “13)

k=—0 k=0 \_n=1 —~ ]— z, 5

s g 4.14

TL[x(t)] = X(P) = Ix(t)e‘P’dz = I(ZRnesnt }—ptdr _ Z R, (4.14)
R 0 \ n=I Py p_Sn

aux conditions de convergence pres et ou les opérateurs 7z et TL correspondent respectivement a la
transformation en z et a la transformation de Laplace.

Il faut également remarquer que les poles de I’espace de Laplace {p} et p6les de I’espace {z} sont
reliés par I’égalité suivante :
s, = log(zn) (4.15)

3 LLa matrice carrée X (N x N) est inversible si de fagon équivalente son déterminant est non nul, ou son rang est égal a NV. Le systeme
linéaire est alors dit de Cramer.
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Enfin, les valeurs obtenues par la méthode de Prony (décrite ci-dessus) ne seront exactes que si le
signal correspond exactement au modele proposé. Ce n’est plus le cas dés que le nombre de
composantes est différent de N ou en présence de bruit. Les développements postérieurs de cette
méthode visent a s’affranchir le plus possible de I’influence du bruit additif, toujours présent dans
les mesures réelles. La méthode de Prony étendue par Hildebrand en 1956 [4.1] consiste a
augmenter le nombre d’équations puis a résoudre le systéme au sens des moindres carrés. Cette idée
seule s’avere cependant peu satisfaisante car notamment les résultats sont faussés aux faibles
rapports signal a bruit [4.20]. Une amélioration possible consiste a augmenter le nombre
d’inconnues, ce qui est équivalent a augmenter I’ordre du modele, de sorte a décomposer le bruit sur
des composantes supplémentaires. Cette vision empirique a l’origine se révéle riche et de
nombreuses méthodes I’utilisent. Le probléeme est alors de pouvoir séparer les composantes
« signal » des composantes « bruit ». Ainsi la méthode proposée par Tufts et Kumaresan reprend
cette idée en y ajoutant une décomposition en sous-espaces signal et bruit [4.7]. Ces deux méthodes,
méthode de Prony étendue et méthode de Tufts-Kumaresan, vont étre présentées ci-dessous.

4.2.4. Méthode de Prony étendue

En pratique un terme perturbateur b(k), qui rassemble les erreurs de modele, le bruit additif, etc., se
rajoute souvent au modele tel que (4 4) devient :

y(k)=x ZR X +blk) k=0,. K1

n“n
n=1

(4.16)

Le signal y(k) considére pour déterminer le modéle correspond alors aux données bruitées parce
qu’il est composé des « vraies » données x(k) auxquelles s’ajoutent un terme de bruit b(k).

Dans ce cas, le probleme se complique car la propriété remarquable précédente conduit a :

iany(k n) Zaxk n) Zabk n)#0

n=0 n=0
%f—/
=0

(4.17)

L’idée est alors de rechercher les coefficients {ax} qui minimisent une norme du terme perturbateur
non nul. Le plus fréquent est de rechercher la solution des moindres carres, c’est-a-dire résoudre au
sens des moindres carrés le systeme suivant :

N
—Zany(k —n)+elk)k=0,.,K-1 (4.18)

n=I

c’est-a-dire sous forme matricielle et vectorielle :
¥(N) yWN=1)  yN=2) - H0) |[-q e(N) (4.19)
yN+1) || w(N) YN=1) e D) | e | | eV )
yN+K-1)| |y(N+K-2) y(N+K-=3) - y(K-1)||-ay]| |e(N+K-1)

y:Y.a+e (4.20)

En choisissant K >> N (systeme surdéterminé), la solution au sens des moindres carrés qui
minimise la norme quadratique de I’erreur, c’est-a-dire

a,-=arg min”e”2 (4.21)
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est alors donnée par :
Amc :(YHY)_IYH'y:Y+'y (4.22)

ol I’exposant « " » correspond & la transposée-conjuguée et I’exposant « * » & la pseudo-inverse de
Moore-Penrose.

Le reste de la résolution du probleme est alors tres semblable a celle présentée dans le cas non
bruité. Le polynéme caractéristique A(z) construit sur a,,. permet d’estimer les pdles {z} Les

résidus se déduisent egalement au sens des moindres carrés a partir de I’équation suivante :

il 4.23
yk)=>Rz +b(k) k=0,. . K-1 (4.23)
n=1I
qui conduit a la solution suivante :
RMCZ(ZHZ)_IZH'y:Z+'y (4.24)

4.2.5. Méthode de Tufts-Kumaresan

L’idée principale de la méthode de Tufts-Kumaresan est d’effectuer un préfiltrage destiné a
augmenter le rapport signal a bruit. Ce filtrage peut étre effectué de fagon simple au moyen d’un
filtre a réponse impulsionnelle finie (filtre FIR). Quoique présentant une complexité de calcul plus
importante, I’approche de Tufts-Kumaresan [4.21] est encore plus efficace parce qu’elle consiste a
réaliser un filtrage adapté aux donnees. L’idée est d’explorer les propriétés géométriques des sous-
espaces de signaux, généres par des modeles exponentiels, et des sous-espaces de bruit, générés par
des bruits additifs. La méthode de Prony originale utilise seulement K = 2N observations pour
estimer les parametres d’un modele d’ordre N. Dans le cas ou les signaux sont bruités, il est
nécessaire de considérer davantage de données parce que les pdles ne peuvent pas étre estimés
précisément a partir du polyndme A(z). En effet, si le signal est effectivement d’ordre N, alors les N
composantes effectives du signal rajoutées aux composantes du bruit nécessitent d’utiliser un
modele général d’ordre plus élevé que nous noterons L. Ainsi, les « L — N » sinusoides complexes
amorties supplémentaires auront tendance a modéliser la partie « bruit» (appelée sous-espace
bruit) laissant ainsi les N autres sinusoides traduire la partie signal (sous-espace signal). La méthode
d’estimation du signal consiste donc & rechercher, a partir de L observations, le signal bruité y(k)
sous la forme suivante :

y(k)= ianf = ﬁ:an,f + ian,f , Ry, 5,) eC
n=[

n=1 n=N+1

(4.25)

En présence de bruit, la meilleure approximation de la matrice de données de rang N au sens du
théoreme d’Eckart et Young s’obtient en effectuant une décomposition en valeurs singuliéres de la
matrice de données puis en mettant & zéro les valeurs singulieres au-dela du rang N (voir annexe
D3).

Cette approche constitue I’'une des fagons les plus efficaces pour éliminer le bruit dans un modele
exponentiel. Les différentes étapes de la modélisation sont alors les suivantes : constitution de la
matrice de données, détermination de ses valeurs singulieres, mise a zéro des valeurs singuliéres
attribuées au bruit, reconstitution de la matrice signal a partir des valeurs singulieres et enfin
application de la méthode de Prony.
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4.3. Méthode Matrix Pencil

4.3.1. Introduction

La méthode Matrix Pencil [4.8], [4.22] développée par Hua et Sarkar en 1990, utilise le méme
modele que celle de Prony et propose une autre solution pour déterminer les péles du modele. Cette
approche se révele plus efficace dans le sens ou I’estimation des pdles ne s’effectue qu’en une seule
étape au lieu de deux. De plus, elle améliore en terme de variance les estimateurs par rapport a la
méthode de Tufts-Kumaresan. Elle utilise les mémes principes (décomposition en valeurs
singulieres et approximation de la matrice de données) mais introduit une redondance
supplémentaire, en s’appuyant sur les propriétés d’un « polynéme » de matrices (appelé Matrix
Pencil) qui est défini a I’aide de deux matrices de données décalées.

4.3.2. Fondements théoriques dans le cas ou les données sont non bruitées

Le fonctionnement de la méthode Matrix Pencil repose sur les propriétés d’un polynéme .4(1)
construit a partir de deux matrices de données Y; et Y, de dimension (K — L) x L

(0 A1) x(L-1)] (4.26)
Y, = x(]) x(Z) x(L)

(K—L-1) x(K—-L) - x(K-2)

) A2 e k(D) ] @20
Y, = x(:2) x(:3) x(L:+])

(K-1) x(K-L+1) - x(K-1)]

et tel que :

A(2)=Y, -2y, (4.28)

Il s’agit d’une sorte de prédicteur d’erreur matricielle qui genéralise I’idée de la méthode de
Prony. En effet, dans le cas tres simple de la méthode de Prony ou N = 1, le signal est modélisé par
une seule sinusoide amortie non bruitée telle que x(k)= R z¢ et vérifie la relation de récurrence :
x(k)—z,x(k—1)=0. Ainsi en quelque sorte, la méthode Matrix Pencil est une généralisation de

cette équation ou les échantillons sont remplacés par des matrices de donnees. Les propriétés
d’annulation du polynémes A(z) sont donc celles de réduction de rang de la matrice Pencil .4(1).

Notons que comme les données sont supposees non bruitées, les grandeurs intervenant dans les
matrices sont telles que y(7) = x(¢) avec les notations de la partie précédente. D’autre part, la matrice
Y, est simplement une « décalée » d’un échantillon de la matrice Y. Le paramétre Pencil L qui fixe
les dimensions des matrices est semblable & un ordre de prédiction (ou a un degré de polyndme) et il
surestime systématiquement le nombre de composantes.

Le principe de la méthode repose alors sur la propriété suivante :

si le parametre Pencil L satisfait la condition N <L <K — N, alors les péles z;, i = I, ..., N sont
réducteurs de rang pour la matrice .4(1), c’est-a-dire :

rang(ﬂ(i)) =N,siz+#z,
rang(A(A)=N—-1 siz=z

(4.29)
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La démonstration de cette propriété s’appuie sur la relation suivante :

A(1)=Y,-AY,=2Z,RZ,Z,-AZ,RZ, = Z,R(Z, - 11 )Z,, VA (4.30)

avec | la matrice identité carrée N x N et en introduisant les matrices Z;, Z,, Zo et R telles que

Y, =ZRZ, (4.31)
Y,=Z,RZ,Z,
et définies de la facon suivante :
1 1 1 1 z zy™!
Z - z, z, z:N Z, - 1l z, ZZL*I
ZIK_L_] Zf_L_I Zﬁ_bl (K-L)xN Lozy Zﬁ/il NxL
Z, zdiag(zl,...,zN) R :a’iag(R],...,RN)

ou la notation « diag » représente une matrice carrée diagonale.

Lorsque A = z, alors le terme diagonal d’ordre i dans la matrice (Z, - Al) devient nulle ce qui
revient a annuler une colonne dans Z; et une ligne dans Z,. En conséquence :

- SIiN<L <K-Nalors Z,et Z, sont de rang N, et la matrice Y, —z)Y, sera de rang N — /,
pour i = 1, ..., N ; la valeur de z; est réductrice de rang pour .4(1).

- Si N>LouN > K- L alors, respectivement rang(Z;) = L ou rang(Z;) = K — L et
rang(R(Z,-A1)Z,) = p ou rang(Z,R(Z,-A1))= K — L ; par suite le rang de .#4) ne
décroit pas lorsque A = z.

Comme le rang de la matrice .4(1) est N — 1, il existe au moins un vecteur propre non nul u; tel que :
A(Zi)ui = (Y2 —Zin)ul. =0

Le vecteur u; est de longueur K — L et il est vecteur propre de la matrice Y;"Y, associé a la valeur
propre z; soit

N
Y, Y,u, =zu,

Cela signifie que les z; peuvent étre déterminés a partir des valeurs propres généralisées de la
matrice paire {Y,, Y,}, ou de facon équivalente a partir des valeurs propres ordinaires de la matrice
Y, Y, = Al. Les résidus sont alors déterminés comme pour la méthode de Prony par la méthode des
moindres carrés.

Ainsi dans la méthode Matrix Pencil, les solutions ne sont plus obtenues a partir de la recherche des
racines d’un polyndme, mais par la recherche des valeurs propres d’une matrice. Si le signal est non
bruité, cette matrice Y;"Y, admet N valeurs propres non nulles et K — N valeurs propres nulles. En
revanche en présence de bruit, toutes les valeurs propres sont en général non nulles. Pour améliorer
les performances de la méthode, une décomposition en sous-espaces telle que celle utilisée pour la
méthode de Tufts-Kumaresan peut étre mise en place [4.23]. Cette méthode est discutée dans le
paragraphe qui suit.
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4.3.3. Cas ou les données sont bruitées

Dans le cas ou les données sont bruitées, I’idée retenue consiste donc a réaliser une décomposition
en valeurs singuliéres de la matrice Y construite en combinant Y; et Y, de la facon suivante :

(0) ) oyL-1) y(L)
y(l) y@) - y(L) y(L.+1)

(4.32)

y(K_L_]) y(K_L) y(K_Z) y(K_]) (K—L)><(L+])
Y, correspond aux L premieres colonnes de Y et Y, aux L derniéres colonnes.

Il faut noter que la matrice Y utilise I’ensemble des données disponibles®. La matrice Y étant
constituée, une SVD lui est appliquée et elle se retrouve alors sous la forme suivante :

Y =Usv” (4.33)

avec S matrice des valeurs singuliéres de dimension (K — L) x (L + 1)) et U et V les matrices
modales respectivement de dimension ((K—L) x (K—L))et((L + 1) x (L + 1)).

Si les données ne sont pas bruitées alors Y posséde exactement N valeurs singulieres non nulles.
Mais en raison du bruit, I’ensemble des valeurs singulieres sont non nulles. Cependant, celles liées
au bruit restent faibles et il est alors possible d’identifier les différentes contributions d’une part du
signal et d’autre part du bruit. L’ordre du modéle N est alors choisi égal au nombre de valeurs
singulieres dominantes vérifiant I’inégalité suivante

>o>10"0, (4.34)

O-ITLLIX

oU oy est la plus grande des valeurs singuliéres et s correspond a la précision des données. En
pratique si N est sur-estimé, il apparait dans le domaine fréquentiel des pics d’amplitude faible qui
n’affecte pas trop le modele. A I’inverse si N est sous-estimé les résultats sont tres altérés.

Une estimation de I’ordre étant ainsi déterminée, la matrice S est réduite a une matrice S’ ne tenant
compte que des valeurs singulieres significatives : S’ est donc égale a la matrice carrée extraite de S
correspondant aux N premiéres lignes et aux N premieres colonnes. De la méme facon sont
introduites U’ et VV’, sous-matrices de U et V, correspondant a ces valeurs singuliéres : U’ (resp. V")
est égale aux N premiéres colonnes de U (resp. V). Une nouvelle matrice Y’ est alors formée en
utilisant la formule de décomposition en valeurs singulieres et la contribution estimée du signal.

Pour plus de clarté, en utilisant les notations de Matlab, cela conduit aux expression suivantes :
U'=U(I:N),V'=V(,I:N),S'=S(I:N,I:N)etY'=U'SV",

Par un raisonnement identique au cas non bruité, les matrices Y, et Y, sont telles que :
Y = [C]’YJ] = [Y2:CL+1] (4.35)
(avec c; représentant la i™ colonne de Y) et s’écrivent comme ci-dessous :
Y, =U'S'V,! etyY,=U'S'V," (4.36)
avec V, et V,égales a V’ sans la derniére et la premiére ligne respectivement.

Ainsi les poles (valeurs propres de Y;"Y,) sont les valeurs propres non nulles de V,"*V,".

* Une autre solution envisagée dans la littérature est d’appliquer la décomposition en valeurs singuliéres seulement a la
matrice Y. Toutefois si cette option améliore les performances de la méthode de Matrix Pencil, il a été montré qu’elle
est moins performante que lorsque la matrice Y est considérée.

LCIS—INPG vd



4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB 140

4.3.4. Qualite de [’estimation et choix du parametre Pencil

Dans ce paragraphe, nous reprenons les résultats issus de [4.24] sans les réintroduire étant donné
leur relative complexité. Ils ont été obtenus notamment grace a la théorie des perturbations qui
permet d’obtenir des développements asymptotiques.

L’ estimateur Matrix Pencil est donc connu comme non biaisé au premier ordre. Ainsi I’erreur
commise en moyenne sur les pdles (ou les valeurs propres) est de I’ordre de la variance du bruit. De
plus, I’estimateur Matrix Pencil est consistant et offre de meilleures performances en terme de
variance que les méthodes polynomiales (I’égalité ayant lieu lorsque L = N). Notons également que
la variance de I’estimateur peut étre déterminée analytiquement lorsque N = [ et estimée
numériquement dans un cas géneral.

Par ailleurs, le paramétre de Pencil L doit étre compris entre K/3 et 2K/3 afin de minimiser la
variance des parameétres détectés. Dans cet intervalle, la précision des résultats obtenus sera quasi-
semblable. Notons alors que choisir comme parametre Pencil la limite inférieure de I’intervalle
(L = K/3) limite la complexité de calcul.

4.3.5. Elements de conclusion

Les méthodes d’estimation paramétrique Prony, Tufts-Kumaresan et Matrix Pencil sont basées sur
le méme modeéle de signal (une somme d’exponentielles amorties) caractérisé notamment par son
ordre et des couples de résidus et de pdles. Ces techniques d’estimation se distinguent par
I’approche permettant de déterminer les péles du modele. La méthode Matrix Pencil présente en
particulier un calcul direct de ces pdles ce qui la rend plus efficace en terme de calcul. D’autre part,
des traitements complémentaires existent pour notamment palier a des rapports signal a bruit
faibles. Le cas ou les données sont bruitées est un cas critique et malheureusement fréqguemment
rencontré en pratique. Nous avons vu quelques unes des variantes les plus connues des méthodes de
Prony et Matrix Pencil qui permettent d’améliorer I’estimation dans ce contexte. Il faut noter que
d’autres alternatives (non développées ici) ont été proposées pour obtenir encore de meilleures
performances.

[4.25] propose d’améliorer la méthode de Tufts-Kumaresan lorsque le signal a bruit est faible en
effectuant une moyenne des résultats obtenus a partir d’une prédiction arriére et d’une préediction
avant réalisée de facon indépendante.

Pour la méthode Matrix Pencil, une premiere amélioration est d’envisager un pré-filtrage passe-
bande des données. [4.26] envisage ainsi deux types de filtres qui rendent plus robuste I’estimation
des signaux sinusoidaux amortis longs (filtre RII) et celle des signaux sinusoidaux amortis ou non
courts (filtre RIF et convolution circulaire). Cette technique nécessite préalablement une analyse
spectrale grossiére pour déterminer les caractéristiques (fréquence centrale et largeur de bande) du
filtre a appliquer.

Enfin, les travaux de Cadzow [4.27] ont montré, d’abord dans le cas de I’estimation de sinusoides
non amorties, I’intérét d’exploiter simultanément les propriétés de rang réduit (SVD) et de structure
Toeplitz/Hankel de la matrice de données. Une procédure itérative a alors été proposee permettant
de conserver la structure Hankel (structure liée au signal) apres la SVD tronquée: SVD et
approximation de la matrice obtenue par la structure Hankel la plus proche se succedent alors
jusqgu’a la convergence. Cette méthode appelée méthode de Cadzow rehaussée a été étendue a la
méthode de Tufts-Kumaresan [4.28] et a la méthode Matrix Pencil [4.29] (sous trois formes
différentes). Pour des rapports signal a bruit faibles, deux des méthodes proposées par [4.29] ont
montré des performances accrues par rapport a la méthode Matrix Pencil simple et la méthode de
Tufts-Kumaresan modifiée.
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4.4. Exemples d’application des methodes de modélisation parameétrique

4.4.1. Introduction

Afin d’illustrer les méthodes présentées ci-dessus et leurs propriétés, nous considérons le signal x(7)
défini par la relation suivante :
. . (4.37)
x(t): (ae‘” +a*e‘“)+ (beﬂ’ +b*eﬁt)+ ce” (a,b,a, f e et(c, e lR
Ce signal présente deux poles complexes conjugués (o, o', Set B dont les résidus (a, a’, b et b’
sont également complexes conjugués et un pdle réel (») de résidu ().

Pour les représentations, nous avons fixé arbitrairement les valeurs des coefficients tels que :

a=08 a=—0,1+2mx0,15
b=05+j0.5 B =-0,05+2mx008
c=02 y =—001

Fig. 4.1 représente les caractéristiques du signal x(z) en utilisant différentes représentations.
Conventionnellement Fig. 4.1a) donne I’allure temporelle du signal et montre les échantillons pris
en compte (c’est-a-dire les données qui sont considérées comme observées). Fig. 4.1b) est le
module de spectre du signal. Fig. 4.1c) correspond aux péles contenus dans le signal dans le plan
complexe des {z}. Le cercle apparaissant sur cette figure est le cercle de rayon unitaire
classiqguement présent pour ce type de représentation (stabilité d’un systeme lorsque ses pdles sont
situés a I’intérieur du cercle unité). Fig. 4.1d) montre les poles et le module du résidu correspondant
dans le plan de Laplace (p = o + 27jf). Cette représentation est complémentaire a la précedente
parce qu’elle permet de mettre en évidence a la fois I’amortissement et la frequence du pdle mais
aussi son amplitude.
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(c) Péles dans le plan des {z} (d) Péles dans le plan des {p}

Fig. 4.1. Présentation des caractéristiques du signal de référence considéré pour les illustrations
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De plus par la suite, une version bruitée de ce signal est également utilisée pour illustrer les
différentes méthodes de modelisation. Pour cela, au signal x(¢) est alors ajouté un bruit blanc de
densité de probabilité gaussienne et de moyenne nulle.

4.4.2. Limites de la méthode de Prony

La méthode de Prony appliquée sur le signal précédent x(¢) en considérant un modéle d’ordre N = 5
permet de déterminer exactement les péles et les résidus du signal.

Si le nombre de péles est inconnu (ce qui est généralement le cas), la méthode de Prony appliquée
avec un ordre mal estimé ne permet pas d’obtenir un modéle correct. Fig. 4.2a,b) montrent les
résultats obtenus lorsque I’ordre du modele est sur-estimé N = 7. La réponse du modele en temps
est correcte pour les premiers échantillons et ensuite diverge en raison des poles détectés complexes
conjugués qui sont situés a I’extérieur du cercle de rayon unité Fig. 4.2b). Des résultats semblables
sont obtenus si I’ordre est sous-estimé. Fig. 4.2¢) illustre la position des p6les dans {z} pour N = 3.
Dans cet exemple un pdle réel égal a 5 est détecté et conduit aussi a une divergence du méme type
que précédemment.

Ainsi, une premiére limite de la méthode de Prony réside dans I’estimation de I’ordre du modeéle. Il
est nécessaire de connaitre le nombre de péles contenu dans le signal et donc I’ordre du modele doit
étre précisé exactement.

50 ‘ ‘
—— Signal non bruité I X Réfé
40————:————% . Eeone i wrérence B T f f T ™% Reference 44— = [ M?)degleenﬂ
307777L777L7:>7Echa7mll\70nidumfd7éle 1) : ! ! ! \_+Mﬁ°de‘d I B
| | | & ° - | T I
L it e et p—mmm - P
| | 1% %  — -
10—777777***Z®0;73g*7**** 0% ! 91
OWW‘%‘; e oo [ I B A _ -0 i AR S r
o | v 0 -y 4Lk - _-____> A _ __ _ _ _
il Sl H it i = 1
b ———L___Ll___1__ol1___q o5k — 1 _ R
i i I i
o ———F——— - —— - —— 4 ——— : - i ‘F *******
7S R R R R B AR AT o o ) A
: : : : I I I I I . j
%o 2 40 60 80 100 1§51 o5 0 85 1 is ° Re?zk) °
ts] Re(zk)
(@) N =7 — Allure temporelle (b) N =7 — Péles dans le plan des {z} (c) N = 3 — Péles dans le plan des {p}

Fig. 4.2. Meéthode de Prony dans le cas ou I’ordre du modéle est mal-estimé

Une deuxiéme limitation apparait lorsque le signal a modéliser est bruité. Considérons le signal x(z)
auquel est rajouté un bruit tel que le rapport signal a bruit soit égal a 25 dB (RSB = 25 dB). Ce
signal bruité est représenté Fig. 4.3a). Les autres cas de la Fig. 4.3 (b-d) montrent les résultats de la
modélisation lorsque I’ordre est correctement estimé (N = 5). Fig. 4.3b compare le signal x(z) avec
le signal obtenu par la modélisation. Le modeéle est fidéle au signal pour les dix premiers
échantillons et ensuite s’en écarte. Fig. 4.3c) et Fig. 4.3d) illustrent les p6les dans les plans {z} et
{p} et montre que la modélisation n’est pas correcte.

La méthode de Prony apparait donc trés sensible au bruit. Ceci constitue une limitation importante
parce que généralement les signaux a modeliser seront entaches de bruits en pratique : bruit de
mesure et bruit de modele.
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Fig. 4.3. Meéthode de Prony dans le cas ou le signal est bruité — RSB =25 dB et N =5

4.4.3. Variantes de la Méthode de Prony
4.4.3.1. Méthode de Prony étendue

Comme nous I’avons vu dans la partie théorique, une premiere solution pour palier aux problemes
illustrés ci-dessus est d’utiliser la méthode de Prony étendue.

En considérant le signal sans bruit mais I’ordre du modéle mal estimé, Fig. 4.4 illustre les résultats
obtenus pour N = 3 et N = 7. Dans les deux cas, les p6les estimés conduisent a un modele stable (le
signal modélisé ne diverge plus). De plus si I’ordre est sous-estimé, alors évidemment le modele ne
peut conduire a une bonne approximation du signal puisque certains pbles ne sont pas pris en
compte. Par contre si I’ordre est sur-estimé, la modélisation est correcte. Les pdles du signal sont
détectés. Les poles restant correspondent aux termes de bruit et possedent une amplitude faible.

A
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Fig. 4.4. Meéthode de Prony étendue : a) N=3;b) N=7

Dans le cas bruité avec un rapport signal a bruit tel que RSB = 25 dB, Fig. 4.5a,b,c) montre les
résultats obtenus pour N = 5, 7 et /1. Lorsque I’ordre augmente, la modeélisation s’ameliore. Les
poles du signal sont détectés de mieux en mieux, et les pdles supplémentaires qui traduisent les
termes de bruits bien que de plus en plus nombreux deviennent de moins en moins dominants. Fig.
4.5d) correspond a un rapport signal a bruit plus faible (RSB = 10 dB). La représentation des pbles
dans le plan des {p} met en évidence les erreurs de la modélisation. Cependant I’observation de
I’allure temporelle indique que le modéle reste tout de méme assez proche du signal notamment
comparé aux échantillons bruités pris comme référence.

Pour conclure le paragraphe, toujours dans le cas bruité (RSB = 25 dB) et avec N = 11, Fig. 4.6a)
montre la position des pdles dans {z} pour vingt séquences de bruit indépendantes. Une certaine
dispersion apparait au niveau des pbles lies aux bruits. Enfin dans Fig. 4.6b), le signal a été
retourné. Les pbles du signal apparaissent alors a I’extérieur du cercle unité ce qui permet de les
distinguer des composantes de bruit obligatoirement a I’intérieur. Cette propriété est intéressante
parce qu’elle offre un moyen d’estimer le nombre de pdles contenu dans le signal, et donc d’estimer
I’ordre adéquat du modele [4.21].

L
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4.4.3.2. Méthode de Tufts-Kumaresan

Une seconde variante de la méthode de Prony est la méthode de Tufts-Kumaresan. Dans le cas ou le
signal a modéliser n’est pas bruité, cette méthode conduit & une estimation correcte du signal des
que I’ordre du modele est égal ou supérieur a I’ordre réel du signal. Ainsi, elle permet d’effectuer la
modélisation avec un ordre sur-estimé. Fig. 4.7 illustre la modélisation dans le cas ou N = 7. Les
pbles du signal sont retrouvés et deux pdles complexes conjugués liés au bruit apparaissent avec
une amplitude trés faible.

| | | — Signal non bruité
25 —— - -~ — 71 x  Echantillons de référence

L i + _Echantillons du modéle
b oL L e

! X Référence
| <+ Modeéle

Amplitude

f[Hz]

|
|
1
s 185 05 -0.2 o[y

0% Re?zk)
Allure temporelle Péles dans le plan des {z} Poles dans le plan des {p}
Fig. 4.7. Meéthode de Tufts-Kumaresan — N =7

Si le signal est bruité (RSB = 25 dB), Fig. 4.8a,b,c) montre I’intérét de sur-estimer I’ordre du
modele en représentant les résultats obtenus pour N = 5, 7 et /1. En effet, lorsque N augmente le
nombre de pbles détectés augmente également mais les pbles du signal sont de mieux en mieux
détectés et I’amplitude des pdles liés au bruit devient négligeable. Fig. 4.8d) illustre le cas ou le
rapport signal a bruit n’est plus que de 10 dB pour N = 11. Comme précédemment, I’allure
temporelle du modele n’est pas si éloignée de celle du signal de référence malgré une modélisation
qui est peu precise. Les résultats présentés ici sont globalement semblables a ceux obtenus en
utilisant la méthode de Prony étendue.

Fig. 4.9a) montre que la dispersion des pdles liés au bruit est plus faible qu’avec la méthode de
Prony étendue (voir Fig. 4.6a). Par ailleurs, Fig. 4.9b) indique que les pdles du signal retourné se
trouvent encore a I’extérieur du cercle de rayon unité. Ce résultat était evidemment attendu et reste
intéressant pour déterminer I’ordre du modeéle.

ol
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Enfin, les résultats donnés par la décomposition en valeurs singuliére sont intéressants a analyser.
Dans le cas ou le signal est bruité (RSB = 25) et I’ordre du modele égal a 11, Fig. 4.10a) illustre les
valeurs singuliéres de la matrice de données. Celles-ci ont été normalisées par rapport a la valeur
maximale. Les cingq valeurs singulieres les plus grandes se distinguent des six autres et
correspondent aux péles du signal. La premiere paire correspond a deux pdles complexes conjugués
du signal, la troisieme valeur singuliére au péle réel et la seconde paire aux deux pdles complexes
conjugués restants. Les six valeurs singulieres d’amplitude les plus faibles sont celles qui
correspondent au bruit. Les amplitudes des valeurs singuliéres sont directement reliées a leur
énergie comme le montrent Fig. 4.10a, b et c) pour différents rapports signal a bruit. Ainsi pour le
signal, I’'amplitude et le facteur d’amortissement déterminent I’ordonnancement des valeurs
singuliéres. De plus dans le cas ou le rapport signal a bruit n’est pas trop faible, la distinction entre
composantes du sous-espace signal et sous-espace bruit est sans ambiguité possible. Cette remarque
est intéressante parce qu’elle montre que la décomposition en valeurs singulieres de la matrice de
données peut permettre d’estimer I’ordre du modele recherché. Dans cet objectif, il sera pertinent de
considérer un ordre important comme le montre Fig. 4.10d) parce que la puissance liée au bruit se
trouvera étalée sur les diverses composantes. Le trait horizontal représenté sur les figures indique la
limite séparant les valeurs singulieres du signal et celles du bruit.

Q | | I I
I I I I
09— -\ - ——7-~-~-—7 el [ =
Y | | | |
08— -+ === 4————~ - - === - [
o I I I I
\
L__1L_ 1] [ [ [
07 | Q | | | |
I NI I I I
LU e Y By T mT o T
| N | | |
05-——7- Q- -———7-——-——- - [l
I S I I I
0_47774»777747)@74 77777 - - — — = [E—
I I L I I
O [ [I—
03 | | T I |
I I N I I
0-2”’T””T””Té ***** [ttt -
T T = AT
Y1 R . — 0 0 0 -o ¢
2 4 6 8 10
(b) RSB = 10
1S T T T T
0 I I I I I
13 S S N T
Lo I I I | I
N |
08 [0 | | | | |
et A O |
07 [ | | | I I
' I I I I I
L] e e e e A e i
N | | | | I
05— —@ =~~~ "I T TT T T T T
I I I I I
0~4""?’”’\”"T”’T”’F”’\””
| I I I I I
03F-—-—-lb——d-——4-——t-——F - == —
N I I I I I
02F —— 1 - e e
& I I I I I
OAl————\—\———\———4———#———P———\————
| SEEEAEE | |
0 1 L L g
0 5 10 15 20 25 30 35

(c) RSB = 40 (d) RSB = 25

Fig. 4.10. Valeurs singulieres normalisées de la matrice de données — N = 11 et RSB variable

4.4.3.3. Eléments de conclusion

Les exemples qui précedent montrent que la méthode de Prony exige que le signal soit non bruite et
que I’ordre du modele soit connu. La méthode de Prony étendue et la méthode de Tufts-Kumaresan
permettent de palier a ces inconvénients parce qu’elles conduisent a des estimations correctes
lorsque le signal est bruité en utilisant un ordre sur-estime.
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4.4.4. Methode Matrix Pencil

Fig. 4.11 résume les résultats obtenus lors de la recherche du modéle du signal (4.37) en utilisant la
méthode Matrix Pencil. Dans les exemples présentés, le parametre Pencil est égal a I’ordre estimé
du modele. Fig. 4.11a) et b) montrent les solutions obtenues lorsque le signal est non bruité pour un
ordre du modéle correctement estimé (N = 5) puis sur-estimé (N = 117). Dans les deux cas, les pbles
du signal sont correctement détectés. Il apparait qu’une sur-estimation ne pose pas de probléme
contrairement a ce que nous avions vu dans le cas de la méthode de Prony. Cependant des que
I’ordre est sur-estimé, des poles liés au bruit sont également détectés et il est nécessaire de savoir les
identifier pour ne garder que ceux correspondant au signal. Cette distinction peut étre faire comme
dans le cas précédent en utilisant le signal retourné ou la décomposition en valeurs singuliéres. Fig.
4.11c,d,e) correspondent a differents cas ou le signal est bruité. Pour un rapport signal a bruit donné
(RSB = 25 dB), I’influence de I’association de la SVD a la méthode Matrix Pencil est observable en
comparant Fig. 4.11c) et Fig. 4.11d). De plus Fig. 4.11e) montre les bonnes performances obtenues
méme lorsque le rapport signal a bruit se détériore (RSB = 10 dB).

Enfin d’aprés la partie théorique, il faut noter qu’un choix du parametre Pencil plus adéquat
(K/3 < L < 2K/3) permet d’obtenir de meilleures performances sur la précision des poles estimes
(diminution de la variance). Cette amélioration est difficile a mettre en évidence a partir des
caractéristiques présentées jusque la.

Afin de quantifier la performance de I’estimation, nous avons envisagé de comparer les valeurs des
poles et résidus du signal avec celles du modéle. Pour plusieurs réalisations indépendantes du signal
(bruits indépendants), un histogramme de ces grandeurs peut étre représenté. Cependant, les
résultats sont assez peu démonstratifs bien qu’ils semblent conforter I’encadrement propose pour le
parametre de Pencil. En pratique comme seule I’allure temporelle du signal sera connue, nous avons
choisi de comparer le signal x(z) et le modéle m (7). Dans cet objectif, nous avons introduit un signal
erreur e(¢) défini par e(f) = x(¢) - m(¢) et nous calculons la puissance moyenne P, de ce signal pour
1000 réalisations. Cette puissance constitue un indicateur quantitatif de la qualité de I’estimation.
Tous nos essais ont montré qu’il était pertinent de choisir le paramétre Pencil comme indiqué. Pour
un RSB = 10 dB et un ordre de modeéle estimé a 71, nous obtenons une puissance d’erreur de I’ordre
de 0,01 a 0,02 et une amélioration d’environ 20 % lorsque L est choisi dans I’intervalle [K/3 ; 2K/3]
par rapport au cas ou L = N. Pour un RSB = 25 dB et un ordre de modéle estimé a 11, la puissance
de I’erreur diminue aux alentours de 107 & 2-10” et si une amélioration est toujours observée
lorsque L est pris dans I’intervalle d’optimisation, celle-ci diminue passant a environ 15 %. Cette
étude confirme les résultats énoncés et montre qu’il est préférable de prendre une valeur du
parametre Pencil telle que K/3 <L <2K/3.

L

LCIS—INPG vd



150

o
o
o

o [s
o [s
ofs

05 -0.25

-0.4 -40

f[Hz)
f[Hz]

rence

Al

=
apnydwy

+ Modéle

X Réfél
S —

Re(zk)
Re(zk)
Re(zk)

Giz)w

100

100

100

1
£
E}
3
@
2
]
=
s
2
S
w

Signal
Echantillons de re

.

I
1
80

I
1
60

|
I
1
0

4

tls]

20

5

T

|

1
80

|

I

80

Echantillons de référence
Echantillons du modele

Echantillons du mot

£
1
3
@
2
S
=
g
£
S
fir

Signal non brui
Echantillons de re
Signal non brui
Echantillons de re
Signal non bruité

60

+
ts]
t(s]

40

|
|
-—-r---7
20

e

A e e E R

20

e e e
T
e

25k ———F —— -+

4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB

2|
5

25 — —— b —— — &

vd

11

Péles dans le plan des {p}

25dB-N=1L
"RSB=10dB-N=L=11

L=11;c)RSB
ée :

e) SVD associ

Re(zk)

6les dans le plan des {z}
Méthode de Matrix Pencil

=L=11I;

P

Fig. 4.11.
L =15;b) Sans bruit — N

25dB-N

_N-=
. RSB

60 80
tls]

40

a) Sans bruit

d) SVD associée

20

Allure temporelle

LCIS - INPG



4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB 151

4.4.5. Comparaison des méthodes

En comparant les résultats obtenus avec les différentes méthodes exposees et illustrées ci-dessus, la
méthode Matrix Pencil apparait comme la plus efficace avec notamment un calcul des pdles en une
seule étape et une meilleure précision de I’estimation particuliérement en présence de bruit.

Les résultats présentés sont pour la plupart qualitatifs et ont été jugés suffisants pour comparer les
différentes méthodes. Pour une approche théorique, il pourra étre utile de se référer aux références
déja citées dans la partie théorique mais aussi les suivantes. [4.30] propose une étude analytique de
la précision de la méthode de Tufts-Kumaresan, avec toutefois I’hypothése que le nombre de poles
est correctement estimé. D’autre part, [4.31] présente un résumé de la méthode Matrix Pencil et
expose ses performances tout en la comparant aux méthodes polynomiales.

4.5. Application a la modélisation des antennes UWB
4.5.1. Introduction

Les méthodes paramétriques présentées offrent un moyen intéressant pour obtenir un modéle
analytique et réduit de données observées dans le domaine des temps. Dans notre contexte, elles
permettent notamment de modéliser les réponses impulsionnelles (et donc les fonctions de transfert)
d’un systéeme d’antennes ou d’une antenne seule. Nous présenterons d’abord un exemple détaillé
permettant d’illustrer les étapes pour arriver a un modele d’ordre le plus faible possible pour une
qualité donnée (la précision étant fixée par le RSB défini précédemment). Les études qui suivent
montrent les résultats obtenus en considérant les antennes « Choi », « Choi_U » et « X », antennes
étudiées dans le chapitre 3.

4.5.2. Présentation des étapes de la modélisation paramétrique pour obtenir un
modele efficace de la réponse impulsionnelle d 'une antenne UWB

Ce paragraphe donne un apercu detaillé des différentes étapes de la modélisation paramétrique.
L’objectif est de mettre en évidence I’expertise permettant d’aboutir a un modele le plus pertinent
possible pour une qualité donnée.

Nous considérons ici le systeme d’antennes constitués par deux antennes « Choi_U » identiques
placées I’une en face de I’autre en espace libre et séparées d’une distance de 0,6 métre. Ce systeme
est simulé avec le logiciel CST Microwave Studio qui permet d’obtenir le coefficient de
transmission S,;. Fig. 4.12 présente les résultats obtenus dans le domaine des fréquences et celui des
temps.
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Fig. 4.12. Coefficient de transmission
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Comme présenté dans le chapitre précédent a partir du coefficient de transmission S,;, la réponse
impulsionnelle de I’antenne de réception (c’est-a-dire la longueur effective de I’antenne) peut étre
extraite afin de caractériser I’antenne. Dans I’exemple proposé, la réponse impulsionnelle de
I’antenne notée hgx(f) est décrite par 600 échantillons. L’idée est alors d’utiliser un modéle
paramétrique pour la décrire analytiqguement et sous forme condensée. Ce modele peut étre obtenu
par les méthodes de Prony/Tufts-Kumaresan et Matrix Pencil. Erreur! Source du renvoi
introuvable. montre les résultats obtenus en comparant les réponses en temps et en frequence de
I’antenne avec celles des modeéles. Les caractéristiques sont identiques et cela montre donc qu’il est
possible de déterminer un modele trés précis des lors que I’ordre du modéle est choisi suffisamment
grand.
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Fig. 4.13. Résultats de la modélisation paramétrique

Dans un second temps, il s’agit de déterminer un modéle « optimal » c’est-a-dire le plus réduit
possible pour une qualité de I’estimation donnée. Pour cette étude nous avons choisi de rechercher
le meilleur modele permettant d’obtenir une précision considérée comme suffisante si le rapport
signal a bruit (défini comme dans 84.4.4) est supérieur ou égal & 25 dB. L’optimisation dépendra
des caractéristiques de la réponse impulsionnelle elle-méme et donc de I’antenne mais aussi de la
méthode utilisée et de la configuration de la modélisation.

Dans le cas de I’analyse de Prony, plusieurs parametres peuvent étre ajustés pour obtenir le meilleur
modele possible : le nombre total d’échantillons du signal pris en compte (K), I’intervalle entre deux
échantillons consécutifs (), I’ordre du modéle a priori (N) et un éventuel calcul préliminaire de la
SVD (méthode de Tufts-Kumaresan).

Tab. 4.1 résume les principaux résultats obtenus en illustrant les différentes étapes. Pour la colonne
« SVD », la mention « non » signifie que la SVD n’est pas utilisée ; sinon, le nombre indiqué donne
le seuil de sélection pris en compte par rapport a la plus grande valeur singuliére. Le parametre M
indique I’ordre du modéle finalement obtenu et la qualité de ce modéle est donnée a travers le RSB.
Initialement la réponse impulsionnelle est composée de 600 échantillons et échantillonnée avec une
fréquence d’échantillonnage F. = 48 GHz. L application directe de la méthode de Prony (1° ligne)
fourni un modele tres précis (RSB = 40dB) mais d’ordre important (M = 300). Avec la méme
précision, il est possible de réduire N et K car la réponse impulsionnelle décroit et qu’ainsi les
derniers échantillons sont de moindre importance (2° et 3° ligne). En considérant les 200 premiers
échantillons, la diminution de I’ordre N implique que le RSB diminue (3° & 6° ligne). L’effet d’une
décimation (via le parameétre d) montre que I’ordre du modéle peut étre réduit avec une excellente
précision : RSB = 42 dB et M = 50 (7° ligne). Quelques essais sont présentés (7° a 11° ligne). En

LCIS—INPG vd



4. Modélisation Paramétrique des antennes UWB 153

considérant cette possibilité, un bon compromis est obtenu (9° ligne) : RSB = 30 dB et M = 20. Une
option possible est alors d’appliquer une SVD permettant une sélection des valeurs singuliéres les
plus significatives (11° a 15° line). Fig. 4.14 illustre la prise en compte de la SVD. Les valeurs
singulieres inférieures ne sont pas considérées dans I’obtention du modele. Ainsi, I’ordre se réduit a
12 comparé a 20 dans le cas ou la méthode n’utilise pas de SVD. Fig. 4.15 montre I’effet de I’ordre
N (choisi a priori) sur la réponse impulsionnelle et la fonction de transfert (module et phase)
associee (lignes 12 a 15). Pour N = 20 et 30 la modélisation est correcte puisque les modeéles
donnent des résultats similaires aux références dans le domaine temporel et le domaine fréquentiel
(RSB > 25 dB). Quand N diminue (N = 10 et 5), la modélisation devient inexacte. Par exemple dans
le domaine temporel, les réponses impulsionnelles deviennent de plus en plus dissemblables lorsque
le temps augmente. Dans le domaine des fréquences, la bande rejetée n’est plus présente et quelques
oscillations apparaissent autour de la courbe de référence. Finalement, la méthode de Prony
associée a la SVD fournit un modéle tel que: RSB = 27dB et M = 18 ; c’est-a-dire un modele
constitué de /8 couples de résidus et de poles complexes (12° ligne).

Parametres Résultats
Z‘:;’i‘gé;g K d(xTe) SVD N SNR [dB] M
1 600 1 non 300 40 300
2 600 1 non 100 41 100
3 200 1 non 100 41 100
4 200 1 non 80 31 80
5 200 1 non 50 20 50
6 200 1 non 20 X 20
7 100 2 non 50 42 50
8 100 2 non 20 16 20
9 67 3 non 20 30 20
10 50 4 non 20 20 20
11 67 3 le-2 20 18 10
12 67 3 le-3 20 27 18
13 67 3 le-3 5 7 5
14 67 3 le-3 10 14 10
15 67 3 le-3 30 28 22

Tab. 4.1. Résumé de la modélisation obtenue avec la méthode de Prony
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Fig. 4.14. Décomposition en valeurs singulieres (12° line de Tab. 4.1)
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b) Fonction de transfert

a) Réponse impulsionnelle
Fig. 4.15. Modele obtenu par la méthode SVD-Prony : K = 200, d =3 et N variable (ligne 12 a 15 de Tab. 4.1)

Tab. 4.2 résume quelques résultats obtenus en utilisant la méthode Matrix Pencil. Les parametres K
et d sont fixés d’apres I’étude précédente. Les trois premiéres lignes fournissent les résultats pour
N =25, 15, 12. En particulier quand N = 15 (RSB = 31 dB), le modéle obtenu est plus performant
que celui obtenu avec I’analyse de Prony (N = 18, RSB = 27 dB). L’utilisation de la SVD permet
d’améliorer encore le modéle (4° line) : M = 12 et RSB = 28 dB.

Parameters Results
numpberof | K d(xTg)  SVD N SNR [dB] M
the line
1 67 3 no 25 38 25
2 67 3 no 15 31 15
3 67 3 no 12 21 12
4 67 3 le-3 20 28 12

Tab. 4.2. Résumé de la modélisation obtenue avec la méthode de Matrix Pencil

Finalement, le modeéle retenu pour cet exemple est obtenu en utilisant conjointement la méthode
Matrix Pencil et la SVD (derniéere ligne de Tab. 4.2). Les six couples complexes conjugués de
résidus (R,) et de pdles (s, = o, + iw,) modélisant I’antenne a partir de ce modele sont donnés par
Tab. 4.3.

Résidus (Rn X 1e9) Poles (Sn X 1e9)
-0.0021 + 0.0016i -1.29 + 33.18i
0.0255 £ 0.0453i -4.25 + 28.51i
-0.0554 £ 0.0728i -4.76 + 23.68i
-0.0001 £ 0.0023i -0.37 £ 17.74i
0.0002 £ 0.0015i -0.98 +9.32i
0.0297 £ 0.0240i -5.48 + 14.40i

Tab. 4.3. Résidus et pdles obtenus dans le cas optimal (M = 12)
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Par définition des péles, les parties imaginaires sont les pulsations (@,) et les parties réelles sont les
coefficients d’amortissement (o;). De plus, les résidus sont les amplitudes des différentes
harmoniques. Ainsi, les pdles et les résidus complexes sont conjugués deux a deux. La
représentation utilisée dans la partie théorique qui consiste a tracer ces parameétres en trois
dimensions faisant apparaitre le « poids» (module du résidu) de chaque pdle fonction de sa
fréquence et de son coefficient d’amortissement est donnée Fig. 4.16. Notons que cette
représentation est toutefois a considérer avec précaution. En effet, dans le cas illustré, il apparait
que six couples semblent moins significatifs. Cependant s’ils ne sont pas pris en compte la
modélisation devient peu précise avec un RSB devenant égal a 7 dB .

Amplitude [Gm/s]
5

)7444 - — A
L

-4
f [GHZz] -6 -0.06 c [Gls]

Fig. 4.16. Représentation des poles et des résidus du modele

La modelisation a été presentée dans un cas particulier, antenne de réception positionnée dans une
direction donnée mais I’approche présentée peut étre facilement généralisée. Dans la suite, les
modeles paramétriques temps-fréquence directionnels sont déterminés pour les trois antennes
étudiées. Ils sont fournis directement sous leur forme la plus réduite pour une précision donnée.

4.5.3. Modélisation paramétrique de [’antenne « Choi »

A partir de I’étude du chapitre précédent, nous avons pu extraire les réponses impulsionnelles
directionnelles correspondant au systeme d’antennes et aux antennes seules. Ainsi, dans ce
paragraphe nous présentons les modéles paramétriques correspondants.

Fig. 4.17 et Fig. 4.18 présentent les résultats obtenus pour le systeme d’antennes « Choi ». Pour les
quatre orientations envisagées et en considérant chaque cas individuellement. Fig. 4.17a) illustre les
réponses en temps et en fréquence de la réponse impulsionnelle déduite de mesures (comme détaillé
dans le chapitre 3) et les compare a celles issues du modele paramétrique. Il apparait que les
modeles obtenus sont satisfaisants, les caractéristiques étant semblables (RSB compris entre 20 dB
et 29 dB). Fig. 4.18a) montre la position des p6les dans le plan des {z}. L’ordre des modéles varie
est égal a 16. Par ailleurs, il est intéressant de remarquer que la position des poles est semblable
dans chacun des cas.

Ainsi, une seconde approche plus « économique » en terme de description a été envisagée en
considérant les pdles communs pour I’ensemble des réponses impulsionnelles directives et ainsi
seuls les résidus sont adaptés a la réponse considérée. Cette hypothese se justifie par le fait que les
poles dépendent des caracteristiques des courants de I’antenne et sont indépendants de la direction
[4.32]. La référence pour les p6les a été choisie lorsque €= 0°. Fig. 4.17b) et Fig. 4.18b) illustrent
les résultats obtenus avec un ordre des modeles égal a /6. La modélisation est alors moins précise
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(/12 dB < RSB < 29 dB) mais reste acceptable notamment pour les variations d’amplitude élevées de
la réponse impulsionnelle et pour les frequences de la bande passante de I’antenne. L’intérét de
cette approche est évidemment de réduire le nombre de données modélisant le systéme d’antennes
directif puisqu’il se trouve alors décrit par /6 p6les (communs a chaque direction) et /6 résidus
caractérisant chacune des orientations.

05

0.5 —— Référence
| = Modele

—— Référence
= Modele

-0.5 -0.
0 0 50

0=45°

. — Référence - — i)
X Modele L
-20 |

4 6 8 10

45°

0=

| | |
pffpffJfffﬁ‘Lf
I I X

a) Modeles avec péles distincts b) Modeles avec péles communs
Fig. 4.17. Réponses en temps et en fréquence du systeme d’antennes

a) Modeéles avec poles distincts b) Modéles avec poles communs
Fig. 4.18. Poles du modeéle du systeme d’antennes
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Une modélisation semblable peut étre également faite en considérant les antennes seules : antenne
d’émission ou antenne de réception. Fig. 4.19 représente les résultats obtenus lorsque les modéles
utilisent les mémes pbles. Dans cet exemple, I’ordre des modéles est fixé a /2 ce qui correspond a
un RSB de 27 dB pour une orientation telle que 8 = 0°. Par contre lorsque 8 = 90° nous n’obtenons
qu’un RSB de 10 dB. L’imprécision de la modélisation est visible sur les courbes en temps et celles
en fréquence mais I’allure générale reste conservée. Le choix de I’ordre dépendra d’un compromis
entre complexité et précision mais aussi du contexte global et de la nécessité de décrire plus ou
moins précisément.

-35

1
—— Référence
451 x Modele |7~

4 6 8 10

a) Réponse en temps b) Réponse en fréquence
Fig. 4.19. Modélisation de [’antenne de réception « Choi » avec poles communs

4.5.4. Modélisation paramétrique de I’antenne « Choi_U »

Une approche semblable a la précédente peut étre réalisée pour I’antenne « Choi_U ». Fig. 4.20
montre les résultats obtenus pour la modélisation I’antenne utilisée en réception dans le cas ou les
pbles sont communs a chaque direction considerée. Les modeles sont seulement d’ordre /2 avec un
RSB compris entre 16 dB et 25 dB.

a) Réponse en temps b) Réponse en fréquence
Fig. 4.20. Modélisation de [’antenne de réception « Choi_U » avec péles communs
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4.5.5. Modélisation paramétrique de [’antenne « x »

Dans le cas de I’antenne « x » qui est adaptée a une bande plus étroite, les réponses impulsionnelles
sont de durée plus importantes et nécessitent des ordres beaucoup plus élevés pour obtenir des
modélisations de qualité équivalente aux modélisations précédentes. Plus spécifiquement, lorsque
les modeles sont indépendants (poles et résidus distincts), Fig. 4.21a) et Fig. 4.22a) illustrent les
résultats obtenus correspondant a un ordre variant de 27 a 38 selon le modéle considéré et pour une
qualité correspondant a un RSB d’environ /8. L’utilisation des mémes p6les pour I’ensemble des
réponses est delicate parce que notamment celle correspondant & € = 90° est trés différente des
autres. La modélisation présentée a travers Fig. 4.21b) et Fig. 4.22b) correspond a des modéles
utilisant 37 poles.

4 T 5 —— Référence
i *  Modele

) 100 200 “o 100 200

Réponses en temps

-30

-35

-40

-45

-50

-30

-35

45°

-40

0=

0=45°

-45

wE =2

-50

|

|

5 ]

f[GHZ] f[GHZ] 3

5
f[GHz] f[GHz]

Réponses en fréequence
a) Modeéles avec péles distincts b) Modéles avec pdles communs
Fig. 4.21. Réponses en temps et en fréquence du systeme d’antennes
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|
6=90°
[=)
T
|

| h i
1 1 1
-1 0 1

a) Modeles avec poles distincts b) Modeles avec poles communs
Fig. 4.22. Poles du modeéle du systeme d’antenne

4.5.6. Eléements de conclusion

Les études précédentes ont montré que la modélisation paramétrique permet d’obtenir une
représentation temps-fréquence des réponses impulsionnelles caractérisant les antennes. La
description est alors contenue dans les poles et les résidus du modele qu’il est possible de considérer
dans I’espace des temps ou I’espace des fréquences de facon immédiate. De plus, I’approche s’est
avérée d’autant plus pertinente que I’antenne a modéliser présente une grande bande passante parce
qu’alors le modéle considéré est d’ordre plus faible (moins complexe et donc plus efficace). Il est a
noter que le rapport entre les bandes passantes des antennes « Choi / Choi_U » et « x » est a peu
prés égal au rapport des nombres de pdles requis pour les modeles correspondants.

4.6. Conclusions

Nous avons préesenté et illustré une méthodologie qui permet d’obtenir des modéles temps-
fréquence complets et efficaces (compacts) des antennes UWB. La méthode développée se divise en
deux étapes. En exploitant des simulations ou des mesures, la premiere étape consiste a déterminer
la suite de données correspondant a la grandeur a modéliser (chapitre 3), c’est-a-dire une réponse
impulsionnelle caractérisant I’antenne. La seconde étape extrait alors de ces données un modeéle
paramétrique (chapitre 4), c’est-a-dire une description de la réponse impulsionnelle par un petit jeu
de paramétres dont il est également possible d’extraire facilement la fonction de transfert associée.

La modélisation analytique obtenue offre une solution pour inclure la caractéristique modelisée de
I’antenne dans différents outils de CAO (Conception Assistée par Ordinateur) dédiés aux
développements des systemes de communication. Cette approche rend possible le design et
I’optimisation de futurs systemes UWB en intégrant les effets des antennes a différents niveaux
d’abstraction, fonctionnel (approche « systéme ») mais aussi comportemental (approche « circuit »).
Ces aspects seront développés dans la suite de la présentation (chapitre 5).

Une extension possible de ce travail pourrait étre d’automatiser la méthode proposée. Dans ce cas,
la méthode Matrix Pencil sera préférée parce qu’elle est plus efficace en terme de calculs, moins
sensible au bruit et présente de meilleures propriétés statistiques d’estimation que les méthodes
polynomiales. De plus, les travaux publiés dans [4.33]-[4.34] proposent une implémentation temps
réel de cette méthode et pourront donc étre exploités dans ce sens. Enfin, il faut aussi noter qu’une
publication récente [4.35] propose de combiner la méthode de développement en modes sphériques
[4.14] avec une technique Matrix Pencil généralisée pour obtenir des modeéles « ultra » compressés.
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Ne me dites pas que ce probléme est difficile.
Sl nétait pas difficile, ce ne serait pas un probléme.
Ferdinand Foch

5. Systemes et Antennes UWB — Approche Co-Design e

ES antennes UWB présentent des spécificités qui nécessitent de compléter ou d’adapter la

caractérisation traditionnelle des antennes. Ces aspects ont été abordés dans les deux chapitres
précédents ou nous avons présenté des méthodes de caractérisation et de modélisation adaptées. Par
ailleurs, nous avons vu que dans les systemes UWB, les antennes jouent un rdle plus important
gu’en bande étroite parce qu’elles interviennent notamment sur la forme d’onde des signaux emis et
recus. De plus par définition, leur caractére large bande entraine des difficultés d’adaptation pour
éviter les pertes d’insertion. Ainsi pour la conception et I’étude des systemes UWB, il est important
de tenir compte de leur influence et donc de déterminer des outils le permettant. C’est I’objet de ce
dernier chapitre ou sont présentées différentes approches de modélisation qui permettent de
considérer les antennes UWB dans la chaine de communication pour différents niveaux
d’abstraction. A un niveau « systeme », il s’agit de prendre en compte les effets de filtrage des
antennes pour evaluer de fagon plus réaliste les systtmes UWB pratiques. Et plus généralement, il
s’agit de tenir compte des proprietés électriques et fonctionnelles des antennes conjointement a
celles des circuits qui les entourent.
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5.1. Introduction et présentation de la problématique

Le rble des antennes dans les chaines de communication UWB est important et il est nécessaire de
disposer de modéles d’antennes UWB afin par exemple, de compléter les modéles de canaux de
propagation, de respecter les masques d’émission, d’obtenir de meilleurs signaux « template » en
réception ou encore de déterminer des bilans de liaison. Aux parameétres traditionnels de
caractérisation, pour les antennes UWB il faut notamment ajouter une description de type
« systéme » pour tenir compte de leur comportement comme filtres fréquentiels et directionnels. Un
autre challenge pour les systemes UWB est aussi de tenir compte de I’interconnexion entre circuits
et antennes. En effet dans les systémes a bande étroite, pour la conception ou le développement des
circuits émetteurs et récepteurs, les antennes sont généralement considérées comme des circuits
résonants et méme souvent simplement comme de simples résistances de 50 £ dans la bande de
fréquences utile. Pour les antennes UWB, cette approximation n’est plus réaliste sur I’ensemble de
la bande de fréquences considérée. Dans I’optique de développer une chaine de communication
compléte, il est donc nécessaire de se munir de modeéles qui a la fois tiennent compte du
comportement type filtre des antennes mais aussi de leur impédance.

Ce chapitre s’intéresse ainsi d’une facon genérale a la prise en compte des antennes UWB dans les
études des systemes UWB. Dans une premiére partie, nous présentons succinctement quelques
approches de la littérature qui sont orientées co-design. Ensuite, nous étudions deux problématiques
différentes. La premiére est la recherche d’un circuit électrique équivalent a I’impédance d’entrée
d’une antenne UWB. Pour répondre a cette question, nous montrons que les techniques de
modélisation présentées dans les chapitres précédents peuvent étre exploitées dans ce contexte. La
seconde suggere I’utilisation de nouveaux outils de simulation, les simulateurs dits « mixtes », pour
étudier une chaine de communication UWB compleéte incluant le comportement des antennes. A
travers un exemple simple, nous montrons que (ici aussi) les approches de modélisation précédentes
sont adaptées a cet objectif.

5.2. Approches orientées co-design pour modéliser les antennes UWB

Dans les chapitres 3 et 4, nous avons fait référence a la méme publication [5.1] qui respectivement
proposait de modéliser I’impédance d’une antenne UWB par un circuit électrique équivalent
(constitué a base d’éléments passifs RLC) et son diagramme de rayonnement par une somme de
fonctions prototypes a paramétrer. Cette vision répond en partie a la problématique énoncée mais
présente I’inconvénient de proposer deux types de modélisation différents difficiles a utiliser
conjointement avec un méme outil de simulation.

Afin de faciliter le co-design de I’antenne et du circuit générant les impulsions, [5.2] présente une
méthode permettant de modéliser et de simuler une antenne de type dipéle linéaire adaptée aux
applications UWB. La méthodologie proposée s’articule de la fagcon suivante. La premiere étape
consiste a modéliser I’admittance de I’antenne par un circuit équivalent électrique (basée sur une
cellule de Foster) en utilisant la méthode « Vector Fitting » ; cette méthode fournit une fonction
rationnelle modélisant I’admittance de I’antenne (mesurée ou calculée) dans le domaine des
fréquences. Ainsi, le courant appelé dans I’antenne (courant entrant) peut étre calculé a partir d’un
simulateur de type circuit. Le champ rayonné par I’antenne peut alors étre déterminé a partir de
I’expression analytique le liant a ce courant par I’expression suivante :

E(tﬁ):ZOsinH 1 {i(t_k_r—Lcosej_i(t_Lﬂ (5.1)

dar cosf-1

Cette approche ne considére d’une part que I’émission, et est limitée d’autre part par la nécessité
que le champ rayonneé puisse étre calculé analytiquement. Elle sera donc difficile a appliquer en
considérant une antenne UWB quelconque dont I’expression du champ n’est pas forcément connue.
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Dans [5.3], la méthode proposée permet de déterminer la forme d’onde regue ainsi que la puissance
rayonnée. Dans une premiere phase, il s’agit de convertir la matrice S du réseau formé par le
systeme d’antennes en une matrice ABCD qui est alors décomposée en deux matrices ABCD en
cascade Fig. 5.1.

Systémes
d’antennes

I : L
— -
v T | [A By T‘- A,
1 i Aoad
1€ Dy G,

b) Modéle proposé pour le réseau d’antennes : mise en cascade de deux matrices ABCD

Fig. 5.1. lllustration de la méthode proposée par Demirkan-Spencer

Les parametres de la premiere cellule sont alors choisis de sorte a faire apparaitre les parametres de
rayonnement (Vyaq, 11) ce qui permet de calculer la puissance EIRP. Ces paramétres sont calculés en
utilisant la résistance de rayonnement Ryaq.iso de la source isotropique équivalente dont I’expression
en fonction de la longueur effective de I’antenne he(w) est démontrée et donnee par :

~ Zoa)2|he(a)]2 (52)

R
Anc?

radiso
ou Zo est I’'impédance du vide, o la pulsation et c la célérité de la lumiere. Il est a noter que cette
expression de la résistance de rayonnement est semblable a celle obtenue dans le cas d’un dipdle
élémentaire a un coefficient réel pres [5.4].

Enfin, une modélisation compléte « circuit» est présentée dans [5.5]. Le schéma électrique
émetteur/récepteur du lien radio incluant les antennes est donné ci-dessous (Fig. 5.2).

-

-

Cit Lt Emetteur " Récepteur
I",
l. -
Porti G‘ﬂT L2t S Rrac Vrader 2 " Q "
. n=
-
=
. - 1 M= Mo
o -, Il
o ¥ PRradi AJfRradz ' O-$)o20 HVrad(t-ric)
’/
"”' ""'
- Cir  LAr Rrad?
-
- E m
o + Lar
R O R TVor oo I Port2
< Czr| L2r|Rrag] = C2r
e

Fig. 5.2. Modele d’antenne complet émetteur/récepteur (extrait de [5.5])

La modélisation proposée suppose que les antennes sont de petite taille et omnidirectionnelles. De
plus, elle se limite a des fréquences autour (ou inférieure) de la premiére fréquence de résonance de
I’antenne : les formes d’onde émises sont alors supposées indépendantes de la direction.
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Ainsi, s’il est possible de modéliser le comportement complet des antennes en réalisant des co-
simulations électromagnétique/circuit, les études ci-dessus montrent qu’il semble pertinent de
rechercher d’autres solutions (a priori) plus simples et moins consommatrices en temps.

5.3. Modélisation de I'impédance par circuit électrique equivalent
5.3.1. Introduction

A I’exception des antennes canoniques simples, le calcul de I’impédance d’une antenne est délicat
et I’impédance est alors plutdt obtenue par simulation électromagnétique. L’approche couramment
pratiquée est donc de determiner un circuit équivalent électrique modélisant cette impédance.
Cependant comme nous I’avons vu, en UWB il est difficile d’obtenir une telle modélisation pour
une antenne adaptée a la bande [3,1-10,6 GHz].

Dans cette partie, nous allons montrer qu’une approche utilisant la modélisation paramétrique
présentée dans le chapitre 4 peut apporter un élément de réponse a ce probléme.

5.3.2. Rappels sur les méthodes de synthese de Foster

Dans les méthodes de Foster de synthese des filtres passifs, I’impédance Z(p) a synthétiser est mise
sous la forme suivante en séparant les poles réels et complexes :

_ A B, 5.3

TPt 5 p2+205jp+a)j2

Chacun des termes de (5.3) correspond a un ou plusieurs eéléments passifs associes. Le premier
terme correspond a une self de valeur a; et le deuxieme a une résistance ap. Le troisiéme terme
représente |’association en serie de plusieurs blocs RC en parallele (résistance R/, et

condensateur 1/ R;). Enfin, le quatrieme terme construit a partir des poles complexes conjugués est
plus complexe et difficile & identifier. 1l est obtenu en placant trois branches en parallele composées
d’un condensateur 1/ A; d’une résistance donnée par A /(2ajAj - Bj) et d’un ensemble constitué
par une self A;/ M; en série avec une résistance B; /M, ou le coefficient M; est donné par :

2
B. 200.B.
A A

] ]

(5.4)

Ainsi, une cellule élémentaire série de Foster (sous sa forme générale) est équivalent au circuit
électrique suivant (Fig. 5.3) :

1/A
1/R; | ]
i |
ai do Aj2/(2a-A- - Bj)
L1 | Rilw —
, AjJM  Bj/M
_NV\_:}_

Fig. 5.3. Association série de Foster
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La méthode de Foster s’applique également en considérant des éléments en paralléle en utilisant un
développement sur les zéros. Ainsi, I’admittance est donnée par :

V(o) =Dt ppet oy sy AP 55)

N(p) = p+o, T pP+2a,p+al

Ce qui correspond a I’association en paralléle (Fig. 5.4)
- d’un condensateur by,
- d’une résistance 1/b,™,
- d’uneself 1/ R, en série avec une résistance o, / R,
- d’une self 1/ A, en série avec une résistance (2, A, —B,)/A?, le tout en série avec

un groupe composé d’une résistance N /B, et d’un condensateur A, /N en
parallele ; le coefficient N étant défini par la méme expression que le M ci-dessus.

i L

1/Rk§ AN
7 (]
! 1/A,

a)k/Rk
QaA, - B/)/A/Z
[ 2

Fig. 5.4. Association paralléle de Foster

N/B,

5.3.3. Détermination d’un circuit électrique équivalent de I’impédance

Il est intéressant de remarquer que les structures de Foster font apparaitre des cellules du premier et
du second ordre équivalentes a celles données par les modélisations paramétriques de Prony et de
Matrix Pencil. Ainsi en appliquant la méthode présentée dans le chapitre 4 sur I’impédance, il est
possible de déterminer une modélisation paramétrique de I’impédance d’une antenne UWB et d’en
déduire alors un schéma électrique équivalent. Nous allons présenter cette méthode en I’illustrant
avec I’antenne « Choi_U » (antenne présentée dans le chapitre 3).

La premiére étape consiste a obtenir la caractéristique de I’impédance Z, d’une antenne quelconque.
Elle s’obtient facilement a partir du paramétre de réflexion 7~ (mesuré ou simulé) par la relation
suivante :

_1+r (5.6)
Aa-r

ou Rg est une impédance de référence choisie genéralement égale a 50 2.

Ro

Ensuite a partir de cette caractéristique obtenue dans le domaine des fréquences, il est possible de
déterminer un modele paramétrique par polles et résidus en appliquant I’une des méthodes
présentées dans le chapitre 4. Les parties réelle et imaginaire de I’impédance de I’antenne
« Choi_U » mesurée et modélisée sont représentées Fig. 5.5. Les parties résistives et inductives de
I’impédance montre des extremum dans la bande rejetée puisque a ces fréquences I’énergie est peu

@ |es deux coefficients b, et b; n’existent que si le degré du numérateur de Y est supérieur & celui de son dénominateur.
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rayonnée. Le modele paramétrique de I’impédance présente des caractéristiques proches de celles
mesurées. Plus precisement, il a été établi en fixant un rapport signal sur bruit supérieur a 20 dB. Ce

modele Z,(p)présente un ordre N égal & 24 et s’écrit d’une fagon générale sous la forme suivante :

~ N Rn (57)
Z A( p) = z
n=1 p - Sn

= 200 T T . .

<} ! ! —— Za mesurée

% 100 ------ - ji/ 1 == Modele paramétrique
E Y i
) i I | |

E | | | |

L oo o oo R
© | | | |

N | | | |

2002 4 6 8 10 12

S 200

o

_g 100

&
g 0
£ -100 ‘ ‘ ‘

0([_5 | | |

o | | L

N 200, 4 6 8 10 12

Fig. 5.5. Allure des parties réelle et imaginaire de I’impédance de I’antenne « Choi_U » - Comparaison entre
impédance mesurée et son modele paramétrique

De facon a identifier cette fonction de transfert avec I’impédance de Foster, il est nécessaire de
regrouper les poles complexes conjugués et ainsi faire apparaitre des cellules du premier et du
second ordre a coefficients réels. Dans notre cas particulier, tous les pbles sont complexes
conjugués et nous obtenons alors la fonction de transfert de I’impédance sous la forme de 12
cellules élémentaires du second ordre associée en série. La forme générale (5.7) s’écrit alors sous la
forme suivante

R NJ2 _ * 5.8
ZA(p):ZZRe(Rn)p 2Re(RnSn) ( )

Le schéma électrique équivalent a I’impédance est alors le suivant :

{t 1 {
2 2 2
Ay /(ZalAl_Bl) Ao /(2“2A2_52) Al /(20‘12A1_B12)
[ | ] I ] - I I

| M) ] T

Ai/M Bi/M A,IM B,/M A1/M B1./M
_fYY\_:}_ _NY\_:}_

@

Fig. 5.6. Modele électrique équivalent de I’'impédance de I’antenne

A partir des expressions présentées dans le paragraphe précédent, les parametres (et donc les
composants) de chaque cellule se déduisent facilement. Tab. 5.1 présente les résultats obtenus, pour
le modeéle paramétrique (pdles et résidus sont a associer avec leurs complexes conjugués) et le
circuit électrique équivalent pour chaque cellule. Les composants passifs du circuit sont identifiés
en utilisant les notations les suivantes :

. 2 . .
C,=1/A ; R, =A?/(2¢,A,-B,); L,=A /M, ; R, =B, /M, .
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Il faut remarquer que la modélisation proposée fait apparaitre des composants a valeurs négatives
(en particulier certaines résistances) qui n’ont donc pas de sens physique. Cependant, le
comportement global de I’impédance reste correct et cela n’est en conséquence pas génant dans
notre optique [5.2]. Par ailleurs, il faut noter que les logiciels de simulation « circuit » permettent,
en général, de simuler de tels composants et rendent donc une telle approche possible.

Cellule Modele paramétrique Paramétres du circuit électrique équivalent
sn (x 1°9) Ry (x 1°9) Cy [nF] R[] Lz[pHI] R, [Q]
1 -0,349-12,189] - 0,0209 - 0,0108] 2,387 -0,007 0,223 0,00148
2 -0,192 + 88,001  -0,0794 - 0,155 6,298 0,000924  0,00427  -0,000732
3 -1,666-87,217] - 0,286 + 1,064j 1,751 0,00175 0,00504 -0,00163
4 - 0,640 - 34,587 1,341 + 1,968 0,3728 -0,0535 0,711 0,0365
5 -5,585-50,245] 2,881+ 1,968 0,174 -0,508 2,05 0,0462
6 - 6,306 + 75,9j 1,866 + 2,761 0,268 0,0315 0,203 -0,0215
7 -3,154-84,348] 3,361+ 1,237 0,149 -0,241 0,832 0,0285
8 - 5,889 - 66,39 3,911 - 0,834 0,128 0,390 1.697 -0,014
9 -6,408 +18,657j - 3,528 +2,376j 0,142 -1,147 13,95 0,265
10 - 14,541 +56,724]  -5,077 - 0,770 0,0985 0,439 3.085 0,0183
11 -4,955+22,858] 5,226 - 1,548] 0,0957 -5,751 18,389 0,216
12 - 4,849 - 39,403] 5,826 - 3,28] 0,0858 0,431 5,702 -0,0988

Tab.5.1.  Péles et résidus des fonctions de transfert du modéle paramétrique et valeurs
des parametres des circuits électriques équivalents associés

Pour valider la modélisation de I’impédance de I’antenne par le circuit électrique équivalent
présenté Fig. 5.6, nous avons simulé ce circuit en utilisant le logiciel OrCAD. Les caractéristiques
réelle et imaginaire de ce modéle « circuit» de I’impédance sont représentées Fig. 5.7. En les
comparant a celles de I’impédance mesurée et du modéle paramétrique, il apparait une allure
générale de ces deux caractéristiques relativement proche du résultat souhaité. Les différences
proviennent des approximations faites sur les valeurs des coefficients qui ont été arrondies aux
valeurs présentées (Tab. 5.1) et les résultats pourraient facilement étre améliorés en attribuant aux
composants leurs valeurs réellement calculées.

g 200
2 100
[ -
\9 "
s 0 i ‘ i
=1 | | | A
s 100k - - - - - L L | — Za mesuree N
a : : ] E— Modéle paramétrique
S | Modéle Circuit
N _ | | L
200, 4 6 8 10 2
S 200
Q
_g 100
g
g 0
£ -100 ‘ ‘ |
5 | | ‘
[ | | L
& 200, 4 6 8 10 12

f [GHZ]
Fig. 5.7. Parties réelle et imaginaire de I’impédance du circuit électrique équivalent
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5.3.4. Eléments de conclusion

Dans ce paragraphe, nous avons montré qu’il est possible de simuler le comportement de
I’impédance d’une antenne UWB par un circuit électrique équivalent. La méthode proposée
s’appuie sur la recherche d’un modele paramétrique obtenue par I’'une des méthodes du chapitre 4,
qui est ensuite exploitée pour le schéma de Foster correspondant et les valeurs des composants
associes. Enfin, il faut noter que cette méthode reste valable pour tout types d’antennes.

5.4. Simulation VHDL-AMS d’un systeme UWB incluant les antennes
5.4.1. Présentation générale

Avec I’avénement et le développement des technologies de communication sans fil, la partie RF des
circuits de réception est devenue trés complexe : signaux a plusieurs giga-Hertz, modulations tres
sophistiquées, contraintes en terme de taille et de consommation pour le circuit, intégration au sein
d’un composant type SoC (System-On-Chip) impliquant la cohabitation avec la partie numérique du
systeme. Ainsi, la partie RF ne peut plus étre considérée comme une entité a part et congue
indépendamment des autres éléments de la chaine de communication. Les frontiéres entre les
différentes catégories de circuits, et donc les méthodes a utiliser pour les concevoir, sont en
consequence devenues plus floues que par le passe.

Pour des simulations « haut niveau », Matlab est traditionnellement I’outil utilisé mais il se limite a
des analyses fonctionnelles. Lorsqu’un niveau de simulation « circuit» est nécessaire, chaque
« communauté » de designers utilise son propre outil : simulateurs événementiels (ou logiques) pour
la conception numérique, simulateurs électriques comme SPICE (Simulation Program with
Integrated Circuit Emphasis) pour la conception analogique et aussi des outils d’analyse dans les
domaines temps/fréquence dédiés a la RFIC (Radio Frequency Integrated Circuits). Dans ce
nouveau contexte, ce grand nombre de simulateurs entraine un temps de conception important mais
aussi beaucoup de problémes de compatibilité. Le développement de tels systemes nécessite donc
idéalement un environnement de simulation qui soit capable de réaliser des simulations RF,
analogiques et numériques.

Pour réduire le plus possible le temps de développement tout en garantissant une fiabilité optimale,
les méthodes actuelles de conception s’appuient sur la notion de flot de conception et utilisent des
simulateurs mixtes. Le flot de conception introduit une hiérarchie dans le systeme, d’un niveau
d’abstraction éleve jusqu’au niveau structurel. Son principe est schématiquement représenté Fig.
5.8. Il présente I’avantage de permettre une vérification a chaque étape de la conception pour
détecter les éventuels problémes le plus t6t possible. De plus, les simulateurs mixtes sont des
simulateurs multidisciplinaires (RF, analogique et numeérique) et multi-abstraction (décomposition
par niveaux hiérarchiques) qui permettent de n’utiliser qu’un seul environnement pour la simulation
de systemes mixtes.

@\‘ Systéme
Schéma A cojyles
fonctionnel Schéma [ A  Gircuit
niveau Schéma [ & | avout
macro niveau Schéma
transistor des pistes

Fig. 5.8. Décomposition hiérarchique du probléme
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Deux environnements de simulation répondent aujourd’hui a ce besoin en fournissant un outil de
simulation mixte, a niveaux multiples et a langages multiples : le flot RFDE de [I’alliance
Cadence/Agilent, et ADMS (ADvance MS) de Mentor Graphics [5.6]. Dans les exemples que nous
proposerons, les simulations ont été réalisées avec ADMS qui combine trois moteurs de
simulations : Eldo pour la simulation analogique, ModelSim pour la simulation numérique et Mach
pour la simulation au niveau transistor. Il comprend également plusieurs langages de description et
de programmation : VHDL (Very High speed integrated circuit hardware Description Language),
VHDL-AMS (VHDL- Analog and Mixed-Signal extensions), Verilog, Verilog-AMS, SPICE et le
langage C. En particulier, le VHDL-AMS, extension du langage VHDL, est un outil performant
dans le flot de conception d’un circuit intégré mixte parce qu’il permet de simuler les modéles a
tous les niveaux décrits.

Dans la littérature, plusieurs travaux montrent I’utilité d’une telle approche pour la conception de
systemes de communication complexes manipulant des signaux mixtes. Par exemple, [5.7] propose
le design d’un émetteur/récepteur Bluetooth décrit en VHDL-AMS. Dans [5.8], un systéme de
communication émetteur/récepteur basé sur la modulation BPSK est développé. Dans le contexte de
la technologie UWB, la seule référence que nous ayons trouvée est [5.9]. Dans cet article, un
systeme UWB dont le récepteur est a détection d’énergie est développé en VHDL-AMS a un niveau
fonctionnel. Par ailleurs, il est intéressant de noter qu’aucun de ces travaux n’a inclus les antennes
dans les divers modéles proposés, que ce soit a I’émission ou a la réception. Dans ce sens, des
travaux récents publiés par notre équipe dans [5.10], présentent le modéle VHDL-AMS d’un lien
radio RF pour un systeme RFID (Radio Frequency IDentification). L approche proposée dans cette
étude n’est cependant pas adaptable aux applications UWB.

Dans cette partie, nous nous proposons donc d’inclure les antennes dans une chaine de
communication UWB simulée en VHDL-AMS. Dans cet objectif, nous allons montrer que la
modélisation proposée dans le chapitre 4 est intéressante parce qu’elle peut étre intégrée facilement
dans un tel outil de simulation mixte.

5.4.2. Modélisation paramétrigue et description VHDL-AMS

Le VHDL-AMS est une extension du VHDL pour les circuits analogiques et mixtes. En plus, des
possibilités du VHDL, cette extension permet de décrire des comportements continus : « VHDL-
AMS ajoute (au VHDL) les instructions simultanées permettant de manipuler des valeurs a temps
continu stockées dans des QUANTITY et un mécanisme de synchronisation des noyaux de
simulation numériques et analogiques. » [5.11]. De plus, pour chacune des quantités, les dérivées et
les intégrales peuvent étre calculées. Ainsi, les quantités peuvent étre liées entre elles par des
équations différentielles, et cela sous la forme d’instructions concurrentielles, simultanées ou
concurrentes. Ce langage inclut également la notion de « TERMINAL » pour la conservation de
I’énergie. En électronique, les terminaux correspondent aux nceuds des équations de circuits, ils
obéissent aux lois de Kirchhoff par lesquels transitent des quantités comme le courant et la tension.
Il est bien shr possible de décrire des systéemes autres que les systémes électriques, comme les
systemes mécaniques, thermiques ou hydrauliques. Cela implique la manipulation de quantités
différentes comme, par exemple, la vitesse et la force, en mécanique, au lieu du courant et de la
tension.

En particulier la possibilit¢ de description par des equations différentielles nous intéresse
puisqu’elle est implicitement contenue dans le modéle paramétrique que nous avons proposé dans le
chapitre précédent. En effet une fonction de transfert H(p) définie par exemple comme une

fraction rationnelle de polynémes telle que :
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H(p)= S(p) _by+bp+..+b;p’ (5.9)
E(p) &+ap+..+ap

permet d’écrire dans I’espace des temps la relation suivante entre s(t) et e(t) :
ds d's de dle (5.10)
s(t)+a,—+...+a,—=heelt)+b,—+..+b —
aO()+ldt+ +Idt| 0()+ldt+ +|dtJ

5.4.3. Modélisation en VHDL-AMS du lien radio RF

Pour valider cette approche, nous avons choisi de modéliser le lien radio idéal d’un systeme UWB
incluant les antennes. Celui-ci est donné directement par le coefficient de transmission S;; comme le

montre la relation suivante :
S21(p): HTX(p)HCH(p)HRX(p) (5'11)

ol H,, (p) est la fonction de transfert du canal espace libre et ot H., (p) et Ho, (p) correspondent
respectivement aux fonctions de transfert des antennes d’émission et de réception.

Ainsi a partir de la simulation ou de la mesure du paramétre 821(p), nous déduisons la
caractéristique en temps 321(t) correspondante que nous modelisons alors par le modéle

paramétrique suivant :
. N 5.12
SZl(t) = Z Rnesnt ( )
n=1
Cette description par résidus et poles permet de deduire immédiatement, la fonction de transfert
analytique du modéle de SZl(p) que nous obtenons sous la forme :

TR, 0]=8.(p)= 3 (5.13)

n=1 p - Sn

La nécessité d’obtenir des coefficients réels, impose alors de regrouper deux a deux les fonctions de
transfert élémentaires du premier ordre possédant des résidus et des pdles complexes conjugués.

A

Ainsi des fonctions élémentaires du second ordre & coefficients réels apparaissent et S,,(p)
s’écrit finalement sous la forme suivante :
N/22Re(Rn)p_2Re(RnS:) (514)

éZl(p): Z

1 p? —2Re(sn)+

2
Sn

dans le cas ou tous les résidus et les poles sont des complexes et ou I’ordre du modele N est pair.
Sinon, S,,(p) s’écrit comme une somme de fonctions de premier et de second ordre & coefficients
réels.

Le gain et la phase du paramétre S;; sont représentés Fig. 5.9 en faisant apparaitre les
caractéristiques mesurées et celles obtenues a partir de la modélisation VHDL-AMS. Il apparait
clairement que le systeme modélisé présente des caractéristiques semblables au paramétre de
transmission mesuré. Enfin, il faut noter que pour cette illustration I’ordre du modéle a été choisi
suffisamment grand (N = 24) pour obtenir une excellente précision.
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5.4.4. Simulation fonctionnelle d’un systeme UWB simplifié a détecteur d’énergie

Afin d’étendre notre approche a une problématique plus proche de celle évoguée dans I’introduction
de cette partie, nous avons simulé de facon fonctionnelle un systeme complet UWB simple basé une
technique de réception non cohérente (présentée dans le chapitre 2). La chaine de communication
modélisée est illustrée sur Fig. 5.10. En émission, un générateur d’impulsions de Rayleigh contrdlé
par une horloge est utilisé. Les données d’informations sont alors simplement modulées en OOK.
La reception consiste en une déetection d’énergie du signal qui est accomplie en faisant passer le
signal a travers un dispositif a loi carré (une diode Schottky par exemple), suivi d’un comparateur et
d’un monostable.

Données )
—»| Modulateur -DI>-Y {.I>_, (.7 *H *Jl*lizgzgss

Générateur
d’impulsions

Horloge |—p

Fig. 5.10. Chaine de communication UWB a détection d’énergie

Les résultats obtenus sont illustrés sur Fig. 5.11 dont un zoom est présenté en Fig. 5.12 pour un seul
symbole. Sur Fig. 5.11, la courbe a) illustre un flot aléatoire de données numériques qui représente
I’information envoyée. La courbe b) correspond au signal IR modulé en OOK dont les impulsions
sont simulées facilement en VHDL-AMS par leur expression analytique. Aprés propagation dans
I’espace libre, la courbe ¢) montre le signal recu qui est retardé et dont la forme fait apparaitre les
effets du filtrage des antennes et I’atténuation liée a la propagation. En particulier, I’apparence de
ces effets est plus claire sur Fig. 5.12. Enfin, les courbes d) et e) représentent, respectivement,
I’énergie extraite et les données détectées.
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Fig. 5.11. Chronogramme de la transmission UWB
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Fig. 5.12. Zoom du chronogramme de la transmission

Dans cette étude, la modélisation du lien radio est seulement fonctionnelle. Les interactions entre
les antennes et les circuits qui y sont connectés n’interviennent pas et il n’y a donc pas de problémes
d’adaptation : la tension recue est directement liée a la tension du générateur idéal par le coefficient
de transmission Sy;.

L avantage d’utiliser un simulateur mixte est qu’il est alors possible de remplacer chacun des blocs
constituant les circuits émetteurs et récepteurs par le circuit correspondant (RF, analogique ou
numérique). Nous avons validé cette approche en remplacant le générateur d’impulsions
« mathématique » initial par un générateur réel d’impulsions UWB développé sous OrCAD. Notons
que ce générateur a éte developpé au LCIS et a fait I’objet d’une publication ou il est présenté en
détail [5.12]. Les résultats obtenus sont semblables aux précédents. La seule différence réside dans
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I’allure des impulsions générées qui approchent la forme de Rayleigh avec une inversion de signe
comme le montre Fig. 5.13a). Le module du spectre de ces impulsions est représenté Fig. 5.13b) et
montre la largeur de bande de fréquence qu’elles occupent. Aprés la génération d’impulsions,
chaque étape se réalise donc comme précédemment. Les caractéristiques obtenues sont du méme
type que celles illustrées précédemment (Fig. 5.11 et Fig. 5.12).

1.50

-20.00

1.00

0. I
05 /

Vout [V]
dE{\ out)
&
(=]
=
[=]
| -

0.00 .

| .

-1.00 -100.00

0.00 2.00 4.00 6.00 2.00 10.00
4.00 5.00 .00 Tim7éc[gsec] 8.00 9.00 10.00 Snectrum [GHz]
3.5 GHz
(@) Allure temporelle (b) Module du spectre en dB

Fig. 5.13. Caractéristique des impulsions générées

Enfin dans I’objectif d’un co-design, il reste a introduire dans la modélisation radio, en plus du
comportement « systeme », le comportement électrique, c’est-a-dire les impédances des antennes.

5.4.5. Modélisation comportementale des antennes UWB

Pour tenir compte a la fois du comportement électrique et « systéme » des antennes, la solution
envisagée est basée sur la représentation électrique illustrée ci-dessous (Fig. 5.14) : la tension V;
correspond a la tension réellement vue par I’antenne d’émission (le courant appelé par I’antenne
dépend ainsi des caractéristiques de I’antenne) ; la tension Voc donne une image de I’énergie regue
et elle est fonction de la tension Vi, du paramétre de transmission S;; et des impédances des
antennes (les calculs sont présentés ci-apres); enfin la tension V_ aux bornes de la charge
correspond a la tension regue au niveau du circuit de réception.

Générateur |V, Lien RF idéal v.| | Charge

a) Modele fonctionnel

Ve 2T

1
1
1
:
1
Voc P VL
1
1
:
1

S e e e e e e e e e — s —_————

b) Modéle comportemental
Fig. 5.14. Modélisation électrique et « systéme » du lien RF idéal en espace libre
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A I’émission, la modélisation de I’impédance de I’antenne permet d’obtenir une image de la tension
V1 aux bornes de I’antenne (ou du courant y entrant). L’ impédance Z,* peut étre modélisée soit par

la fonction de transfert analytique équivalente soit par le circuit électrique qui lui est associé. En
réception pour obtenir la tension V, il faut considérer I’antenne comme un générateur de Thévenin

constitué par une impédance Z7* modélisée de la méme facon que Z;* et la tension de circuit
ouvert Voc qui s’exprime en fonction de V; par I’expression suivante :
Voo S, (2 +RJZF +R,) (5.15)
v, 2 7R,

K

(5.15) fait intervenir le coefficient de transmission Sy; et un coefficient Kiyp tenant compte des
impédances des antennes. Cette équation se détermine a partir des relations établies dans le
chapitre 3. En effet, en utilisant les mémes notations, les tensions V. et Vg sont reliées d’une fagon
générale par la relation :
iod (5.16)
V., o Z, e c . -

A Rl h. h
V, I (2 +z )z +24) 4nd xR

et dans I’hypothése de lignes adaptées le rapport de ces tensions s’exprime en fonction de S; :

ot (5.17)
V, .o R e ° - - S,

~ Lo i RX heTX heRX
Vo ¢ C(ZFHR JZ¥ +R,) 4md 2
Ainsi en considérant (5.16) et (5.17), dans le cas genéral, ce rapport s’écrit en fonction des
impédances et du paramétre S,; par :

V. Sy z, (zX +R Nz +R,) (5.18)

Vo 2 (2P+z )z +24) R,

Enfin, (5.15) s’établit en considerant la relation entre d’une part les tensions V; et Vg et d’autre part
VocetV,:

zx (5.19)
bzxyz, °
%4z, (5.20)
Voc :Z—VL
L

5.4.5.1. Eléments de conclusion

Ces premiéres études ont montré la faisabilité et I’intérét d’utiliser un simulateur mixte pour
concevoir et développer une chaine de communication complete UWB. Nous avons présenté une
méthode permettant de modéliser un lien radio UWB incluant les antennes en VHDL-AMS. Ce
modele a été utilisé et validé pour simuler une chaine de communication UWB simple.

Il reste cependant a améliorer la modélisation pour tenir compte notamment de la propagation par
trajets multiples mais aussi des angles d’émission et de réception des ondes (si les antennes ne sont
pas omnidirectionnelles). Une premiére solution pourrait étre de mesurer le coefficient de
transmission Sp; pour un environnement donné et d’appliquer alors la méthode d’écrite. D’autre
part, le modele du lien radio RF obtenu a partir de S,1, qui inclut les antennes et le canal, pourrait
également étre décomposé en la mise en cascade des modeéles correspondant a I’antenne d’émission,
le canal et I’antenne de réception. Pour cela, les antennes pourraient étre décrites chacune a partir de
leur impédance et de leur fonction de transfert analytique (obtenue comme dans le chapitre 4), et les
modeles de canaux IEEE pourraient étre utilisés comme dans [5.9].
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5.5. Conclusion

En contexte UWB pour concevoir et développer des systemes de communication, il est essentiel de
considérer la chaine de transmission dans son ensemble. Ainsi en particulier, les caractéristiques des
antennes doivent étre incluses dans les études des différents éléments sur lesquels elles peuvent
interagir. Dans cette optique pour le design des circuits, nous avons proposé une solution pour
obtenir un circuit équivalent a I’impédance d’une antenne UWB permettant de simuler son
comportement électrique. D’autre part, a travers un exemple volontairement simplifié pour une
premiére approche, nous avons montré qu’il est possible de simuler le comportement des antennes
UWB dans des outils de simulation mixte comme le VHDL-AMS. Cette potentialité apparait
intéressante pour envisager la simulation d’une chaine de transmission UWB complete a I’aide d’un
seul outil de développement qui permet de plus une description sur plusieurs niveaux d’abstraction.

Par ailleurs, notre problématique (définie dans le chapitre 2) qui consistait a rechercher des modeles
d’antennes UWB afin d’étudier les chaines de communication de fagon globale a été confirmée (a
posteriori par rapport a nos travaux) par des publications récentes. Dans [5.13], un systeme UWB
basé sur un schéma a modulation BPSK et a séquence directe est étudié en incluant les effets des
antennes. L’étude considére une propagation a trajets multiples, prend en compte les effets
directionnels et considérent des antennes “discones®. Malgré un gain satisfaisant, il apparait que les
effets dispersifs des antennes dominent et dégradent le BER. L’approche présentée dans [5.14] et
[5.15] est complémentaire a la précédente, dans le sens ou initialement I’objectif est plutdt de juger
de la performance des antennes. Dans ce but, il est montré qu’il est indispensable de tenir compte de
I’environnement, c’est-a-dire du canal et des architectures d’émission et de réception. Ainsi c’est
aussi un systeme complet qui est étudié, basé sur la radio impulsionnelle, incluant les effets de
plusieurs types d’antennes et envisageant différents canaux de propagation (notamment plus ou
moins denses). Les résultats obtenus montrent que les effets des antennes ont une influence sur la
qualité des signaux recus qui dépend du contexte. Ainsi, les distorsions engendrées par les antennes
apparaissent néfastes lorsque les récepteurs sont a détection cohérente et les canaux LOS ou a
trajets multiples peu denses ; mais ce n’est plus vrai en détection non cohérente et pour des canaux
trés denses. Bien que des effets directionnels soient pris en compte dans ces différents travaux, il se
pose le probleme de disposer de modeles de canaux standards tenant compte des angles de départ et
d’arrivée des ondes pour refléter les phénomeénes spatiaux. 1l faut aussi remarquer que les études
proposées sont fonctionnelles et que les antennes sont donc modélisées a un niveau systéme par leur
fonction de transfert ou leur réponse impulsionnelle. Dans la continuité de notre travail, il pourrait
étre intéressant d’adopter une approche comparable a ces études pour non seulement évaluer la
performance des transmissions UWB en tenant compte des antennes, mais aussi améliorer les
architectures existantes (voire en développer d’autres) en fonction des effets des antennes : par
exemple, adapter les fonctions de transfert des circuits pour optimiser les densités spectrales de
puissance des ondes rayonnées, distordre volontairement les impulsions en émission pour
compenser les distorsions des antennes de sorte a recevoir des impulsions de formes plus
« idéales », associer des antennes ayant des caractéristigues complémentaires, etc. Cette
problématique générale pourrait également s’étendre aux systemes UWB MIMO qui vont étre
certainement de plus en plus développés et pour lesquels il faudra caractériser le comportement de
plusieurs antennes placées de fagcon relativement proches les unes des autres et donc interagissant
entre elles.

2 Antenne discone : antenne composée d’un disque et d’un cone.
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Le chemin est long du projet d la chose
Moliére

Conclusion et perspectives W

ES travaux présentés dans ce manuscrit de thése s’inscrivent dans le cadre genéral des systemes

de transmission UWB (ou ULB, Ultra Large Bande). Dans ce contexte général, notre regard
s’est porté plus particulierement sur la caractérisation et la modélisation des antennes utilisées dans
ces systémes principalement pour les raisons suivantes : besoin de nouveaux outils pour représenter
les caractéristiques spécifiques des antennes UWB, forte influence de ces antennes sur les
performances des liaisons radio et donc nécessité de les prendre en compte pour analyser les
phénomenes et concevoir des systemes.

Plus précisément, avec cette these coincidait le demarrage d’une nouvelle activité pour notre equipe
de recherche concernant la technologie Ultra Large Bande. Les deux premiers chapitres de notre
manuscrit ont donc été consacrés a une étude bibliographique étendue sur le sujet. Le premier a
concerné plus spécifiguement la naissance de cette technologie (applications visées, réglementation,
normalisation et principales techniques envisagées) et son positionnement en regard des autres
techniques existantes de transmission sans fil sur courtes distances (Bluetooth, Zigbee, WiFi). Le
second a été consacré a la modélisation du canal et a la radio par impulsions. Nous y avons en
particulier présente les canaux IEEE qui sont généralement utilisés afin de confronter les
architectures émetteur/récepteur. Ensuite nous avons étudié I’émission et la réception des systemes
utilisant la radio impulsionnelle en présentant un apercu synthétique des tres nombreuses options et
techniques envisagées dans la littérature (formes des impulsions, types de modulations, étalement
par saut de temps ou séquence directe, récepteurs cohérents ou non, nombre de branches des
récepteurs RAKE et sélection, détection « hard » ou « soft », stratégies d’exploitation de la diversité
(SD, EGC et MCR), etc.). La principale contribution de cette premiere partie a donc éte de réaliser
un état de I’art tres général mais relativement complet sur le sujet permettant une vision globale.

La suite du travail s’est alors orientée plus en relation avec I’activité principale de notre équipe de
recherche et nous avons alors considéré plus particulierement I’étude des antennes UWB et leur
modélisation (notons que les aspects liés a la conception n’ont pas été abordés ici).

La nécessité de compléter les méthodes « classiques » de caractérisation des antennes a bande
étroite ou modérée, a motivé le chapitre 3. Une approche généralisée de la formule de transmission
de Friis a été dégagée avec I’objectif de prendre en compte a la fois la dépendance fréquentielle, les
orientations et le comportement dispersif des antennes. La formulation fait alors intervenir des
grandeurs complexes (non seulement des gains mais aussi des phases) vectorielles. Ainsi, elle rend
compte notamment des phénomeénes de distorsion généralement non considérés par I’équation de
Friis. Ensuite, nous proposons une réflexion théorique sur les définitions des fonctions de transfert
modélisant les antennes en émission et en réception en montrant que plusieurs solutions peuvent
étre envisageées. Les études théoriques sont alors illustrées par la caractérisation expérimentale de
trois antennes UWB en considérant les parametres classiques (taux d’onde stationnaire, impédance,
gain, etc.) mais aussi le comportement « systeme » des antennes. En particulier, nous décrivons une
méthodologie pour obtenir la fonction de transfert et la réponse impulsionnelle des antennes. Nous
montrons qu’une telle description est trés compléte et offre par exemple la possibilité de déterminer
les densités spectrales des ondes rayonneées et les formes d’onde émises ou regues.
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Dans le quatrieme chapitre, nous montrons qu’il est possible de déterminer des expressions
analytiques des réponses impulsionnelles (ou des fonctions de transfert) caractérisant les antennes
(ou les systemes d’antennes) alors considérés comme des systémes linéaires multidimensionnels.
L approche proposée s’appuie sur des méthodes paramétriques et permet d’obtenir des modeéles
« temps-fréquence » compressés (c’est-a-dire réduisant le nombre de données requis). Ces
méthodes paramétriques sont présentées, comparées et illustrées a travers un exemple particulier,
avant d’étre appliquées sur les resultats de caractérisation « systéme » des trois antennes étudiées
dans le chapitre 3. Nous observons que les modeles paramétriques obtenus sont d’autant plus
compacts que la bande de fréquences utile des antennes est large (réponses impulsionnelles étroites)
et qu’il est aussi possible d’exploiter la redondance des p6les dans les modéles directionnels pour
réduire encore la complexité du modele global.

Partant du constat que les antennes ont un plus fort impact en UWB qu’en bande étroite (ou
modérée) et qu’elles interagissent sensiblement a la fois avec le canal et avec les circuits qui leur
sont liés, le chapitre 5 s’intéresse a la prise en compte des antennes lors des études des autres
éléments de la chaine de communication UWB. En particulier, nous suggérons une méthode pour
déterminer un schéma électrique équivalent de I’impédance des antennes UWB afin par exemple de
simuler leur comportement électrique lors du développement des amplificateurs radiofrégquences.
Cette methode présente la particularité d’exploiter les techniques utilisées pour determiner les
modeles paramétriques des réponses impulsionnelles (ou des fonctions de transfert). D’autre part,
nous montrons que la modélisation paramétrique proposée dans le chapitre 4 est adaptée a
I’utilisation d’un simulateur « mixte » (comme le VHDL-AMS). Ainsi, il est possible de simuler un
systeme complet UWB de I’émetteur au récepteur en incluant notamment les différents effets des
antennes. Cette alternative est intéressante parce qu’elle permettrait d’avoir une vision globale
tenant compte de I’ensemble des éléments constitutifs de la chaine de communication qui de plus
peuvent étre décrits sur plusieurs niveaux d’abstraction. Pour une premiére approche, I’exemple que
nous avons traité est volontairement tres simple, étude fonctionnelle d’un systéeme UWB a détecteur
d’énergie et propagation en espace libre, mais semble prometteur.

Dans la continuité des travaux présentés, plusieurs prolongements possibles ont été identifiés.

Afin d’obtenir une caractérisation encore plus fine des antennes, la modélisation « systéeme »
proposée doit étre appliquée en considérant davantage de mesures pour prendre en compte les
orientations des antennes dans I’ensemble de I’espace (caractérisation 3D) et éventuellement
déterminer aussi un pas d’échantillonnage spatial adapté aux caractéristiques de rayonnement de
I’antenne. Par ailleurs, une analyse statistique des modéles paramétriques des caractéristiques des
antennes UWB en fonction de leurs propriétés physiques (dimensions, formes, structures, etc.)
pourrait conduire a I’obtention de modeéles simplifiés génériques de familles d’antennes. Par
exemple, cela consisterait pour I’antenne « Choi_U » & chercher une relation entre la bande de
fréquences rejetée, les dimensions physiques de la fente et un modele parametrique. Ainsi comme il
existe des modeles standards de canaux, il serait intéressant de disposer de modéles standards
d’antennes ou de familles d’antennes permettant d’évaluer les performances des transmissions.
Notons gu’idéalement, les modeles de canaux devront aussi étre améliorés en y intégrant les effets
directionnels des ondes électromagnétiques (c’est-a-dire les directions de départ et les directions
d’arrivée des ondes)

L’utilisation de simulateurs mixtes pour concevoir ou développer les systtmes UWB de facon
globale et tres compléte semble aussi trés intéressante. Une extension du travail déja réalisé pourrait
étre d’affiner la modélisation de I’antenne en prenant en compte a la fois son comportement
électrique et son comportement fonctionnel (comme le suggere I’approche théorique proposée),
mais aussi de considérer un canal a trajets multiples, d’envisager diverses architectures de systemes
UWAB, d’étudier I’interdépendance des antennes, du canal, de la couche physique, des circuits, etc.
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D’autre part, en remarquant que les modeles paramétriques des antennes proposés permettent de
déduire facilement une description par représentation d’état, il pourrait étre intéressant d’explorer la
pertinence d’une approche par espace d’état pour étudier les systemes UWB et ainsi par exemple
envisager la mise en place de techniques d’adaptations évolutives en fonction de I’environnement.

Enfin pour conclure ce travail, soulignons que nous avons particuliérement apprécié de suivre la
naissance d’une nouvelle technologie, d’en appreécier I’étendue des difficultés (de la réglementation
a la technique), d’y participer trés modestement et que nous mesurons I’étendue des pistes qu’il
reste a explorer et tout I’intérét que cela comporte.
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Chague connaissance nouvelle,
ouvre devant moi un champ d‘ignorance a conguerir.
Proverbe arabe
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Annexe A. Tableau comparatif des technologies sans fil « courtes distances »

Bluetooth WiFi uwB
Standard / V1.1-IEEE V1.2 - IEEE V1.2 - IEEE IEEE IEEE IEEE IEEE IEEE IEEE 802.15.3a IEEE
Statut 802.15.1 802.15.1a 802.15.3 802.15.4 802.11b 802.11g 802.11a 802.11n DS-CDMA MB-OEDM 802.15.4a
Débits 1 Mbit/s 64 a 864 kbit/'s 3a10 Mbit/s 250 kbit/s ; 11 Mbit/s 54 Mbit/s 24 Mbit/s 100 & 500 Norme : 110 Mbit/sa10m;
40 kbit/s ; 54 Mbit/s Mbit/s 200 Mbit/sa 4 m
20 kbit/s 480 Mbit/s optionnel ~ 10 Mbit/s
Théorie : 1,3 Ghit/s 480 Mbit/s
Validé : 667 Mbit/s 480 Mbit/s
Portée 10 m 102100 m 104100 m 30m 5024200 m 27ma7sm 20m <10m <10m ~100m
Fréguences 2,4 GHz (1ISm) 2,4GHz (IsSM) 2,4 GHz (1ISM) 868-868 MHz | 2,4-2,4835 GHz 2,4-2,4835 GHz 5GHz UNIl  2,4-2,4835 3.1-10.6 GHz 3.1-10.6 GHz 3.1-10.6 GHz
allouées (ISM EU) ; (515-525GHz  GHz 2 bandes :
902-928 MHz et 5,725-5,825 3,2-5,15 GHz
(ISMUS) ; GHz) 5,85-10,6 GHz
2400-2483,5 MH:
(ISM)
Largeur des 1 MHz 1 MHz 1 MHz 0,3MHz; 25 MHz 25 MHz 20 MHz 20240 MHz | 1,368 GHz 528 MHz N.C.
canaux 0,6 MHz ; 2,736 GHz
2 MHz
Nombre de 79 23a79 23a79 1;10; 16 & & 4212 2 3 1
canaux (10 optionnelles)
Modulation GFSK GFSK GFSK BPSK ; BPSK ;| QPSK OFDM 64+CCK COFDM OFDM + BPSK, QPSK, OFDM 128, IR
OQPSK (QPSK - QAM) BPSK, QPSK, MIMO MBOK TFI, QPSK
QAM
Etalement DS-FH AFH-SS AFH-SS DS-SS CCK OFDM OFDM N.C. DS-SS MB-OFDM TH
Puissance 0420dBm 0a20dBm 6 dBm 26dBm (EU ]10dBm(Jap)a 10dBm(Jap)a 34dBma N.C. -41,3dBm/MHz  -41,3dBm/MHz - 41,3 dBm/MH4
maximum 2,4GHz) a 30dBm (US) 30 dBm (US) 60 dBm
60 dBm (US)
Sensibilité du |- 70 dBm N.C. -82dBm -85dBm - 76 dBm -74a-76 dBm -65a-82dBnm N.C. N.C. N.C. N.C.
récepteur BER < 0.1% BER < 0.1% PER < 1% BER <0.001% BER<0.001% BER <0.001%
Capacité 22 kbit/s/m? N.C. N.C. N.C. 1 kbit/s/m? 83 kbit/s/m? 515 kbit/s/m*>  N.C. > 1000 kbit/s/m®* > 1000 kbit/s/m?> N.C.
spatiale
(S)ualité de QoS QoSsi802.11e QoSsi802.11e QoSsi802.111 QoS QoS QoS
Service (QoS)
Sécurité Inhérente au Inhérente au Inhérente au
systeme (CDMA) systéme (OFDM) systeme (TH)
Puissance ~ 40-100 mW N.C. N.C. <BT ~4 BT ~4BT ~6BT N.C. ~2-3BT ~2-3BT <2-3BT
consommeée (+) | (BT)
Prix (») ~ 5% (BT) N.C. ~05BT ~05BT ~4BT ~4BT ~6BT N.C. ~1-2BT ~1-2BT <1-2BT
Applications Applications bas débit + miniatures Réseaux sans fil Applications haut débit Applications
Communications entre appareils multimédias badges, jouets En milieu industriel, dans les lieux publics et domestiques bas débit avec
comme les téléphones sans fil, interphones, capteurs, fonctionnalité
oreillettes, imprimantes, ... domotiques, de localisation

BT : dispositif Bluetooth de référence ; N.C. : non déterminé.
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Annexe B1. Modéle de canal IEEE 802.15.3a

B1.1. Modele de I’atténuation — Bilan de liaison

Le tableau permet d’établir le bilan de liaison du systéeme complet. Les paramétres en italique et en
gras sont & compléter en fonction du systeme tandis que les autres sont soient des constantes, soient
déduits des précédents pour faire apparaitre les caractéristiques importantes du bilan de liaison.

Parametre Valeur Valeur
Débit binaire (Ry) > 110 Mbps > 220 Mbps
Puissance moyenne transmise (Pr) dBm dBm

Gain de I’antenne d’émission (Gr) 0 dBi 0 dBi
Fréquence centrale géométrique de I’onde Hz Hz
(fc = fmin fmax)

fmin €t fmax fréquences correspondant a une atténuation de

10 dB

Atténuation a un metre dB dB
[Ll = 20Ioglo[%j, c=3-10° m/ sj

Atténuation a une distance d (L, = 20log,,(d)) 20dBad=10m | 12dBad=4m

Gain de I’antenne de reception (Gg) 0 dBi 0 dBi

Puissance recue (Pr=Pr+ G+ Gg— L1 - L) dBm dBm
Largeur de bande du bruit (W) Hz Hz

Puissance moyenne du bruit par bit dBm dBm
(N =-174 +10log,,(W))

Figure de bruit en réception (Ng) 7dB 7dB

Puissance du bruit en réception (Py = N + Ng) dBm dBm

Rapport signal sur bruit minimum (S = E, / Np) dB dB

Pertes liées a I'implémentation® (1) dB dB

Marge du bilan de liaison (M =P, -Py-S-1) dB dB

Niveau de sensibilité minimum requis en réception” dBm dBm

(@) Ces pertes sont définies pour un canal AWGN seulement et comprennent par exemple la
distorsion d’un filtre, le bruit de phase, des erreurs de fréquence ...

(b) Le niveau de sensibilité minimum est defini comme la puissance moyenne minimale requise
pour un symbole dans un canal AWGN (codage et modulation inclus)

Il faut remarquer qu’idéalement, la marge de liaison finale nécessiterait en plus de prendre en
compte des pertes additionnelles dues aux trajets multiples: pertes d’implémentation et
d’atténuation supplémentaires, distorsion des formes d’ondes, capture imparfaite de I’énergie,
fading ...
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B1.2. Compléments théoriques

a) Loi de Poisson et Loi exponentielle

Il faut souligner que si les temps d’arrivée d’un processus aléatoire résultent d’une loi de Poisson,
alors I’écart entre deux arrivées consécutives obéit a une loi exponentielle d’ou les relations
mentionnées.

Démonstration

Considérons que le nombre d’évenements X; qui surviennent pendant I’intervalle ]0, t] suit une loi
de Poisson de densité A (4 > 0), alors la probabilité d’obtenir n événements s’écrit de la fagon
suivante

(ﬂt)” _M (B1.1)
n! °

vn>0, P(X,=n)=p,(t)=

D’autre part, soit un instant t, supposé origine des temps et soit T le temps d’attente jusqu’a
I’arrivée du prochain événement, la probabilité pour que T soit supérieure a un temps t est donnée
par I’équation suivante

P(T >t)=P(X,, X, =0)=P(X, =0)=p,(t)=€™ (B1.2)
d’apres I’hypothese d’indépendance temporelle.
Ainsi, la loi de probabilité de T est indépendante de t et telle que

P(T>t)=e™* (B1.3)
P(T<t)=1-e™

Elle suit donc une loi exponentielle de paramétre A. En effet, la densité de probabilité d’une loi de
Poisson est definie par

A6 x>0 (B1.4)

X)=
P(x) 0,x<0

et la probabilité pour que T soit supérieure a un temps t est donnée par

P(T>t)= T/iel”du — [_ g~ ];“‘O e (B1.5)
t

b) Principe du calcul de la modélisation des amplitudes des trajets multiples

L’amplitude des composantes multi-trajets obéit a une loi log-normale caractérisée par une
moyenne |, et une variance o} +o7 tenant compte des deux fadings indépendants, un fading

, . oy . . . _ ., ! N
grande échelle et un fading petite échelle. Pour que la puissance suive une loi en ©2,e™"'"e ™ '" ou

les coefficients 7 et y caractérisent les décroissances exponentielles, il est possible de déterminer
M, , en fonction des autres parametres.

Pour le prouver, nous utiliserons les résultats de la théorie des probabilités suivants.

Une variable aléatoire x a valeurs dans /" suit une loi log-normale de paramétres N(m, o) si,
y = In(x) suit la loi N(m, o). La densité de probabilité de x est alors
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+0 . (B1.6)
P(T >t)= J‘/le‘l“du = [—e"l“]f =e™
t

1 1 _{Inx mj (Bl?)

——=e® 7/ six>0

P(X) = |02z X -
0 six<0
et ses moments d’ordre 1 et 2 sont donnés par les expressions suivantes
mZ (B1.8)
E[x]=e 2

E[X2]= ez(m+az) (Blg)

En considérant que dans la modélisation proposée, c’est la fonction logarithme décimal qui
intervient dans les calculs, la moyenne b, , doit étre telle que

z[lnlouk( [mzéo] (0'12‘*'0'22)] (B1.10)

elles |- e e -

En developpant cette équation, p, , s’exprime comme mentionné dans la modélisation. En effet,

2
In(QOe‘T”Fe‘”"”) [Inzéo vy +(Inz%j (012 +azz)j

2
Cm, g ) (o
20 "¢ T2 r vy 20
10InQ, -10T,/ I"-107, , | y ( ) 2)InlO
S = — = o
My, In10 H% 20

LCIS-INPG yd



Annexe B 188

B1.3. Caractéristiques des canaux a trajets multiples et parametres de
modélisation

Le tableau suivant présente les quatre caractéristiques retenues pour représenter les quatre canaux
indoor (CML1 a 4) pris en compte par le modele 3a, les paramétres des différents modéles et les
caractéristiques des modéles simulés permettant de comparer canaux mesurés et canaux modélisés.

Caractéristiques du canal cible® cM1®@ cmMm2® cm3® cm49
7 [NS] (retard moyen) 5,05 10,38 14,18

Trms [NS] (écart-type du retard) 5,28 8,03 14,28 25
NP10dB (nombre de trajets d’amplitude ayant subit 35

une atténuation d’au plus 10 dB par rapport au trajet

le plus fort)

NP(85%) (nombre de trajets représentant 85% de 24 36,1 61,54

I’énergie du canal)

Parametres du modéle

A [1/nsec] (taux d’arrivée du groupe) 0,0233 0,4 0,0667  0,0667
A [1/nsec] (taux d’arrivée de I’onde) 2,5 0,5 2,1 2,1
I (facteur d’atténuation du groupe) 7,1 55 2,1 2,1
y (facteur d’atténuation de I’onde) 4,3 6,7 7,9 12
o1 [dB] (déviation standard d’un paquet) 3,4 3,4 3,4 3,4
o, [dB] (déviation standard d’une onde) 3,4 3,4 3,4 3,4
oy [dB] (déviation standard du total des trajets) 3 3 3 3
Caractéristiques du modéle

m [NS] 50 9,9 15,9 30,1
Trms [NS] 5 8 15 25
NP10dB 12,5 15,3 24,9 41,2
NP (85%) 20,8 33,9 64,7 123,3
Moyenne de I’énergie du canal (dB) -0,4 -0,5 0,0 0,3
Déviation standard de I’énergie du canal (dB) 2,9 3,1 3,1 2,7

(a) Le modele est basé sur des mesures du canal en vue directe (0 a 4 metres)

(b) Le modele est basé sur des mesures du canal avec reflexions (0 a 4 métres)

(c) Le modele est basé sur des mesures du canal avec réflexions (4 a 10 metres)

(d) Le modele était générer pour obtenir un écart-type du retard représentant un canal multi-
trajets extréme avec réflexions (zrms = 25 ns)

(e) Ces caractéristiques sont basées sur une période d’échantillonnage égale a 167 ps

Il est important de noter que les valeurs des écart-types o1 et op sont égales pour la seule raison
qu’il n’est pas possible a partir des mesures de distinguer les deux types de fading auxquels ces
parameétres sont rattachés.
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B1.4. Programme « Matlab »

Le programme qui suit est le code Matlab proposé par J. Foerster et S. Schell pour modéliser des
canaux de transmission UWB pour le standard IEEE 802.15.3a. Il est composé d’un programme
principal et de trois fonctions. L’objectif de cette annexe est d’analyser I’algorithme proposé et de
souligner les points délicats. Des explications sont données au fil des lignes de codes, dont chaque
ligne originale est indiquée par un retrait et une mise en italique. Les commentaires originaux ont
été conservés pour plus de clarté. Pour des facilités de compréhension du programme, le tableau ci-
dessous indique les correspondances entre les différentes notations des caractéristiques et rappelle
leurs significations physiques.

Notations dans Notations dans la  Signification physique
le programme partie théorique

Lam A Taux d’arrivée d’un groupe

lambda A Taux d’arrivée d’une onde

Gam r Facteur de décroissance d’un paquet

gamma y Facteur de deécroissance de I’onde

std-Inl o1 Déviation standard d’un paquet

std-In2 o Déviation standard d’une onde

std-shdw Ox Déviation standard du total des trajets

Tc T, Temps d’arrivée du premier trajet du /™ paquet

Tr W, Retard de la k™™ composante des multi-trajets du ¢*™ paquet,

relatif au temps d’arrivée du premier trajet

Enfin un complément théorique concernant le calcul des temps d’arrivée des paquets et des ondes
est également donné parce que la solution proposée dans le programme n’est pas directe.

a) Codes commenteés
Programme principal

¢ Initialisation des variables principales du programme
% S-V channel model evaluation

clear;

no_output_files = 0; % non-zero: avoids writing output files of continuous-time responses
ts = 0.167; % sampling time (nsec)

num_channels = 100; % number of channel impulse responses to generate
randn(‘state’,12); % initialize state of function for repeatability

rand('state’,12); % initialize state of function for repeatability

cm_num =1; % channel model number from 1 to 4

O Attribution des parametres du canal parmi les 4 exemples standards par la fonction

«uwb_sv_params »
% get channel model params based on this channel model number
[Lam,lambda,Gam,gamma,std_In_1,std_In_2,nlos,std_shdw] = uwb_sv_params(cm_num );
fprintf(1,['Model Parameters\n' ' Lam = %.4f, lambda = %.4f, Gam = %.4f, gamma = %.4f\n" ' std_In_1 = %.4f, ...
std_In_2 = %.4f, NLOS flag = %d, std_shdw = %.4f\n"], Lam, lambda, Gam, gamma, std_In_1, std_In_2, nlos, std_shdw);

0 Calcul de la réponse impulsionnelle de 100 canaux par la fonction « uwb_sv_models »
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% get a bunch of realizations (impulse responses)
[h_ct,t_ct,t0O,np] = uwb_sv_model_ct( Lam, lambda, Gam, gamma, std_In_1, std_In_2, nlos, std_shdw, num_channels );

0 Conversion de la réponse impulsionnelle obtenue en temps continu et une réponse impulsionnelle

en temps discret pour chacun des canaux par la fonction « uwb_sv_cnvrt_ct »
% now reduce continuous-time result to a discrete-time result
[hN,N] = uwb_sv_cnvrt_ct( h_ct, t_ct, np, num_channels, ts );
O Possibilité maintenant d’appliquer un traitement aux réponses impulsionnelles, la fréquence

d’échantillonnage étant connue autrement les fonctions étant discrétisees en temps
% if we wanted complex baseband model or to impose some filtering function, this would be a good place to do it

¢ Décimation consistant a obtenir la réponse impulsionnelle
ifN>1,
h = resample(hN, 1, N); % decimate the columns of hN by factor N
else
h =hN;
end
% correct for 1/N scaling imposed by decimation
h=h*N;
La fonction « resample » est disponible dans le module « Signal Processing Toolbox ». Elle réalise
une décimation en re-échantillonnant « hN » a 1/N fois la fréquence d’échantillonnage initiale.
Cette opération permet d’obtenir finalement les réponses impulsionnelles échantillonnées a la
fréquence 1/ts.

0 Calcul de I’énergie de la réponse impulsionnelle pour chaque canal
% channel energy
channel_energy = sum(abs(h)."2);

La variable « channel_energy » est un vecteur.

0 Calcul des caractéristiques du modéle

e Initialisation du calcul
h_len = size(h,1);
t =[0:(h_len-1)] * ts; % for use in computing excess & RMS delays
excess_delay = zeros(1,num_channels);
RMS_delay = zeros(1,num_channels);
num_sig_paths = zeros(1,num_channels);
num_sig_e_paths = zeros(1,num_channels);

e Boucle du calcul pour chacun des canaux
for k=1:num_channels
% determine excess delay and RMS delay
sg_h = abs(h(:,k)).”2 / channel_energy(k);
t_norm =t -t0(k); % remove the randomized arrival time of first cluster
excess_delay(k) = t_norm * sg_h;
RMS_delay(k) = sqrt( ((t_norm-excess_delay(k))."2) * sq_h);
La formule de calcul est donnée par I’équation (2.11) et est utilisée ici en utilisant le produit d’une

matrice ligne par un vecteur colonne pour réaliser une somme de termes.

% determine number of significant paths (paths within 10 dB from peak)
threshold_dB =-10; % dB
temp_h = abs(h(:,k));
temp_thresh = 10”(threshold_dB/20) * max(temp_h);
num_sig_paths(k) = sum(temp_h > temp_thresh);
Le calcul est directement lié a la définition. Le raisonnement s’effectue sur les valeurs absolues des

coefficients et en utilisant un seuil linéaire et fonction du coefficient le plus grand.

% determine number of sig. paths (captures x % of energy in channel)
x = 0.85;
temp_sort = sort(temp_h.*2); % sorted in ascending order of energy
cum_energy = cumsum(temp_sort(end:-1:1)); % cumulative energy
index_e = min(find(cum_energy >= x * cum_energy(end)));
num_sig_e_paths(k) = index_e;
end
Le calcul est directement lié a la définition. La fonction « cumsum » réalise la fonction suivante.
Soit a = [u v w], alors cumsum(a) = [u u+v u+v+wl.
e Pour les 100 canaux, la moyenne des caractéristiques du canal est effectuée ainsi que I’écart-

type de I’énergie
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energy_mean = mean(10*log10(channel_energy));
energy_stddev = std(10*log10(channel_energy));
mean_excess_delay = mean(excess_delay);
mean_RMS_delay = mean(RMS_delay);
mean_sig_paths = mean(num_sig_paths);
mean_sig_e_paths = mean(num_sig_e_paths);

Ce calcul permet de comparer les résultats obtenus avec les caractéristiques du canal réel et ainsi
valider le modeéle par exemple.
e Mise en valeur des résultats : affichage des valeurs numériques et représentations graphiques

fprintf(1,'Model Characteristics\n’);

fprintf(1," Mean delays: excess (tau_m) = %.1f ns, RMS (tau_rms) = %1.f\n', mean_excess_delay, mean_RMS_delay);
fprintf(1," # paths: NP_10dB = %.1f, NP_85%% = %.1f\n', mean_sig_paths, mean_sig_e_paths);

fprintf(1," Channel energy: mean = %.1f dB, std deviation = %.1f dB\n', energy_mean, energy_stddev);

figure(1); clf; plot(t,h); grid on; title('Impulse response realizations'); xlabel('Time (nS)’)

figure(2); clf; plot([1:num_channels], excess_delay, 'b-', [1 num_channels], mean_excess_delay*[1 1], 'r--");
grid on; title("Excess delay (nS)"); xlabel(*Channel number’)

figure(3); clf; plot([1:num_channels], RMS_delay, 'b-', [1 hum_channels], mean_RMS_delay*[1 1], 'r--");

grid on; title('RMS delay (nS)"); xlabel("Channel number")

figure(4); clf; plot([1:num_channels], num_sig_paths, 'b-', [1 num_channels], mean_sig_paths*[1 1], 'r--");
grid on; title("Number of significant paths within 10 dB of peak'); xlabel(‘*Channel number")

figure(5); clf; plot([1:num_channels], num_sig_e_paths, 'b-', [1 num_channels], mean_sig_e_paths*[1 1], 'r--");
grid on; title(‘"Number of significant paths capturing > 85% energy'); xlabel("Channel number")

temp_average_power = sum(h'.*(h)")/num_channels;
temp_average_power = temp_average_power/max(temp_average_power);
average_decay_profile_dB = 10*log10(temp_average_power);
figure(6); clf; plot(t,average_decay_profile_dB); grid on
axis([0 t(end) -60 Q]); title('Average Power Decay Profile’); xlabel('Delay (nsec)’); ylabel(‘Average power (dB)")
figure(7); clf
figh = plot([1:num_channels],10*log10(channel_energy),'b-', [1 num_channels], energy_mean*[1 1], 'g--, ...
[1 num_channels], energy_mean+energy_stddev*[1 1], 'r:", [1 num_channels], energy_mean-energy_stddev*[1 1], 'r:");
xlabel(*Channel number'); ylabel(‘dB"); title("Channel Energy");
legend(figh, 'Per-channel energy', 'Mean’, \pm Std. deviation', 0)

¢ Sauvegarde des données calculées

e Pas de sauvegarde
if no_output_files,
return
end

e Sauvegarde en fonction de I’utilisateur a venir
%%% save continuous-time (time,value) pairs to files
save_fn = sprintf(‘cm%d_imr', cm_num);

% A complete self-contained file for Matlab users
save([save_fn "mat"], 't_ct', 'h_ct', 't0", 'np’, 'num_channels’, ‘cm_num’);

% Two comma-delimited text files for non-Matlab users:
% File #1: cmX_imr_np.csv lists the number of paths in each realization
dimwrite([save_fn'_np.csv'], np, ',"); % number of paths
% File #2: cmX_imr.csv can open with Excel
% n'th pair of columns contains the (time,value) pairs for the n'th realization
th_ct = zeros(size(t_ct,1),2*size(t_ct,2));
th_ct(:,1:2:end) = t_ct; % odd columns are time
th_ct(:,2:2:end) = h_ct; % even columns are values
fid = fopen([save_fn ".csv'], 'w');
if fid <0,
error(‘unable to write .csv file for impulse response, file may be open in another application’);
end
for k = 1:size(th_ct,1)
fprintf(fid,'%.4f,%.6f,", th_ct(k,1:end-2));
fprintf(fid,'%.4f,%.6A\r\n’, th_ct(k,end-1:end)); % \r\n for Windoze end-of-line
end
fclose(fid);
return
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Fonction « uwb_sv_params »
Selon la variable «cm_num », cette fonction affecte les différentes valeurs numériques aux

parameétres du canal choisi a partir du tableau donné en annexe 2A.3.
function [Lam,lambda,Gam,gamma,std_In_1,std_In_2,nlos,std_shdw] = uwb_sv_params(cm_num )
% Return S-V model parameters for standard UWB channel models

¢ Rappel de la définition des paramétres de sortie

% Lam Cluster arrival rate (clusters per nsec)

% lambda Ray arrival rate (rays per nsec)

% Gam Cluster decay factor (time constant, nsec)

% gamma Ray decay factor (time constant, nsec)

% std_In_1 Standard deviation of log-normal variable for cluster fading

% std_In_2 Standard deviation of log-normal variable for ray fading

% nlos Flag for non line of sight channel

% std_shdw Standard deviation of log-normal shadowing of entire impulse response
¢ Boucle « if elseif » pour attribuer les valeurs numériques aux différents paramétres selon le canal
choisi

ifcm_num==1, % based on TDC measurements for LOS 0-4m

Lam=0.0233; lambda=2.5; Gam=7.1; gamma=4.3; std_In_1=4.8/sqrt(2); std_In_2=4.8/sqrt(2);nlos=0; std_shdw=3;
elseif cm_num == 2, % based on TDC measurements for NLOS 0-4m
Lam=0.4; lambda=0.5; Gam=5.5; gamma=6.7; std_In_1=4.8/sqrt(2); std_In_2=4.8/sqrt(2); nlos=1; std_shdw=3;

elseif cm_num == 3, % based on TDC measurements for NLOS 4-10m

Lam=0.0667; lambda=2.1; Gam=14; gamma=7.9; std_In_1=4.8/sqrt(2); std_In_2=4.8/sqrt(2); nlos=1; std_shdw=3;
elseif cm_num ==4, % 25 nsec RMS delay spread bad multipath channel

Lam=0.0667; lambda=2.1; Gam=24; gamma=12; std_In_1=4.8/sqrt(2); std_In_2=4.8/sqrt(2); nlos = 1;std_shdw=3;
end
return

Fonction « uwb_sv_model »
Cette fonction renvoie la réponse impulsionnelle de 100 canaux. Pour chaque canal, il s’agit de
calculer les paramétres T, etr, , représentant les temps d’arrivée des paquets et des ondes, puis de

déterminer les coefficients o, , de la réponse impulsionnelle correspondant.

function [h,t,t0,np] = uwb_sv_model_ct(Lam, lambda, Gam, gamma, std_In_1, std_In_2, nlos, std_shdw, num_channels)
% IEEE 802.15.3a UWB channel model for PHY proposal evaluation
% continuous-time realization of modified S-V channel model
¢ Rappel de la définition des parameétres d’entrée et de sortie
% Input parameters:

% Lam Cluster arrival rate in GHz (avg # of clusters per nsec)

% lambda Ray arrival rate in GHz (avg # of rays per nsec)

% Gam Cluster decay factor (time constant, nsec)

% gamma Ray decay factor (time constant, nsec)

% std_In_1 Standard deviation of log-normal variable for cluster fading

% std_In_2 Standard deviation of log-normal variable for ray fading

% nlos Flag to specify generation of Non Line Of Sight channels

% std_shdw Standard deviation of log-normal shadowing of entire impulse response
% num_channels Number of random realizations to generate

% Outputs

% hisreturned as a matrix with num_channels columns, each column

% holding a random realization of the channel model (an impulse response)

% tisorganized as h, but holds the time instances (in nsec) of the paths whose signed amplitudes are stored in h
% 10 is the arrival time of the first cluster for each realization

% np is the number of paths for each realization.

% Thus, the k'th realization of the channel impulse response is the sequence

% of (time,value) pairs given by (t(1:np(k),k), h(1:np(k),k))

¢ Calculs intermédiaires utilisés par la suite et initialisation des grandeurs de sortie
% initialize and precompute some things

std_L = 1/sqrt(2*Lam); % std dev (nsec) of cluster arrival spacing

std_lam = 1/sqrt(2*lambda); % std dev (nsec) of ray arrival spacing

mu_const = (std_In_12+std_In_2"2)*log(10)/20; % pre-compute for later

h_len = 1000; % there must be a better estimate of # of paths than this
ngrow = 1000; % amount to grow data structure if more paths are needed

h = zeros(h_len,num_channels);
t = zeros(h_len,num_channels);
t0 = zeros(1,num_channels);
np = zeros(1,num_channels);
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¢ Boucle « for » calculant la réponse impulsionnelle pour chacun des canaux
for k = 1:num_channels % loop over number of channels

e Création de variables temporaires pour «h» et «t» (caractéristiques de la réponse
impulsionnelle)
tmp_h = zeros(size(h,1),1);
tmp_t = zeros(size(h,1),1);
e Prise en compte ou non de trajets non directs

if nlos,
Tc = (std_L*randn)"2 + (std_L*randn)"2; % First cluster random arrival
else
Tc=0; % First cluster arrival occurs at time 0
end
to(k) = Tc;

« Tc » représente le temps d’arrivée d’un paquet. D’aprés la modélisation, cette variable suit une loi
de Poisson. La valeur attribuée ici n’est pas évidente et fait I’objet d’une explication détaillée ci-

dessous. Ce méme principe de calcul est également utilisé pour déterminer I’arrivée des ondes de
chaque paquet.

e Allusion a une erreur d’une version antérieure
%6%%%%%%%%%%%%%%%%%% The following line in rev. 0.0 was in error
% In_xi = std_In_1*randn; % set cluster fading
%%%%%%%% %% %% %% %% %% %
e Compteur des trajets
path_ix = 0;

e Double boucle « while » permettant le calcul des caractéristiques de chaque trajet pour un
paquet donné

Les deux boucles s’arrétent lorsque I’amplitude d’un trajet devient négligeable. La décroissance
générale et de chaque paquet étant exponentielle, lorsqu’un trajet apparait avec un temps supeérieur
ou égal a dix fois la constante de temps de I’exponentielle correspondante, il n’est pas pris en
compte.
while (Tc < 10*Gam)
% Determine Ray arrivals for each cluster
Tr=0;
In_xi = std_In_1*randn;
while (Tr < 10*gamma)
t val = (Tc+Tr);
mu = (-10*Tc/Gam-10*Tr/gamma)/log(10) - mu_const;
In_beta = mu + std_In_2*randn;
pk = 2*round(rand)-1;
h_val = pk * 10”((In_xi+In_beta)/20); % signed amplitude of this ray
path_ix = path_ix + 1; % row index of this ray
Si la longueur de la réponse impulsionnelle n’a pas été initialisé suffisamment longue (plus de 1000
coefficients), elle est rallongée de 1000 coefficients
if path_ix > h_len,
% grow the output structures to handle more paths as needed
% fprintf(1,'Growing CIR length from %d paths to %d\n’, length(tmp_h)+[0 ngrow]);
tmp_h = [tmp_h; zeros(ngrow,1)];
tmp_t = [tmp_t; zeros(ngrow,1)];
h = [h; zeros(ngrow,num_channels)];
t = [t; zeros(ngrow,num_channels)];
h_len = h_len + ngrow;
end
tmp_h(path_ix) = h_val;
tmp_t(path_ix) =t val;
Tr = Tr + (std_lam*randn)*2 + (std_lam*randn)"2;
end
Tc = Tc + (std_L*randn)"2 + (std_L*randn)"2;
end

e Mise en forme des calculs

Les différents trajets ayant été caractérisés par un coefficient et un temps d’arrivée, ces trajets sont
réorganisés dans I’ordre croissant de leur arrivée.

np(k) = path_ix; % number of rays (or paths) for this realization
[sort_tmp_t,sort_ix] = sort(tmp_t(1:np(k))); % sort in ascending time order

% first ray arrival defined to be time O relative to cluster
% set cluster fading (new line added in rev. 1)

% time of arrival of this ray
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t(1:np(k),k) = sort_tmp_t;
h(1:np(k),k) = tmp_h(sort_ix(1:np(k)));
e Application de I’effet shadowing a I’ensemble de la réponse impulsionnelle

% now impose a log-normal shadowing on this realization
fac = 107(std_shdw*randn/20) / sqrt( h(1:np(k),k)' * h(1:np(k),k) );
h(1:np(k),k) = h(1:np(k),k) * fac;

end

return

Fonction « uwb_sv_cnvrt_ct »

Cette fonction convertit le modéle temps continu
function [hN,N] = uwb_sv_cnvrt_ct( h_ct, t, np, num_channels, ts)
% convert continuous-time channel model h_ct to N-times oversampled discrete-time samples

O Rappel de la définition des parameétres d’entrée et de sortie
% h_ct, t, np, and num_channels are as specified in uwb_sv_model
% ts is the desired time resolution
% hN will be produced with time resolution ts/ N.
% It is up to the user to then apply any filtering and/or complex downconversion and then
% decimate by N to finally obtain an impulse response at time resolution ts.

0 Détermination des paramétres de la réponse impulsionnelle a temps discret

min_Nfs = 100; % GHz
N = max( 1, ceil(min_Nfs*ts) ); % N*fs = N/ts is the intermediate sampling frequency before decimation
N = 2"nextpow2(N); % make N a power of 2 to facilitate efficient multi-stage decimation

% NOTE: if we force N = 1 and ts = 0.167, the resulting channel hN will be identical to
% the results from earlier versions that did not use continuous-time.

Nfs = N/ ts;
t_max = max(t(:)); % maximum time value across all channels
h_len =1 + floor(t_max * Nfs); % number of time samples at resolution ts / N

hN = zeros(h_len,num_channels);
La fonction « ceil » est une quantification par arrondi, la fonction « floor » par troncature (vers le
bas). La fonction « nextpow2 » détermine le prochain entier pouvant se mettre sous la forme d’une
puissance de 2.

¢ Calcul de la réponse impulsionnelle a temps discret pour I’ensemble des canaux
for k = 1:num_channels
np_k = np(k); % number of paths in this channel
t_Nfs =1 + floor(t(1:np_k,k) * Nfs); % vector of quantized time indices for this channel
forn=1:np_k
hN(t_Nfs(n),k) = hN(t_Nfs(n),k) + h_ct(n,k);
end
end

Le temps ayant été discrétisé, la réponse impulsionnelle « hN » étant initialisée comme un vecteur
nul, les valeurs de « h_ct » sont attribuées aux instants quantifiés correspondants.

b) Calcul des temps d’arrivée des paquets et des ondes

Le calcul des temps d’arrivé des paquets et des ondes est basé sur la propriété suivante : une loi
exponentielle de paramétre 4 = % est équivalente & une loi du Khi-deux & deux degrés de liberté.
Ainsi dans la modélisation, un nouveau temps d’arrivée T; est déterminé de la facon suivante

1, - , (B1.11)
T =T, +§(X1W +X,0)
Plutdt que d’effectuer un tirage aléatoire de la loi exponentielle, on a préféré dans le programme

utiliser la fonction matlab « randn » qui correspond a une loi normale. Justifions la validité de cette
approche a priori peu évidente.

Une variable aléatoire Khi-deux a n degrés de liberté x> est définie comme une variable aléatoire
somme des carres de n variables aléatoires normales centrées réduites indépendantes X;.

;(rf-:zn:xf, X, cN(01) Viell,.,n} (B1.12)
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A partir de cette définition, démontrons I’équivalence loi exponentielle et loi du khi-deux en
calculant la méme probabilité a partir des deux lois.

— Soit T une variable aléatoire veérifiant une loi exponentielle de paramétre % :
1 (B1.13)
T oC EXp E

Calculons la probabilité d’obtenir T supérieure ou égal a un temps t

P(T 2t)= [ze*du=[-e®]" e = S (BL.14)
t

— Soit T une variable aléatoire vérifiant une loi du Khi-deux a 2 degrés de liberté. Effectuons le
méme calcul que précédemment.

X, € % (B1.15)
P(T 2t)=P(X2+ X2 >t)=P((X,,X,)e A)avec A={ x, R
X, + X2 >t
En utilisant les lois normales réduites, cela revient a écrire
e B 1, ) (B1.16)
P(T>t)= e 2 e 2 |dx,dx, =—|e 2 dx,dx
(){(m }[m}znj 1%,

Il reste alors a calculer I’intégrale

*(X12+X§’ 27 +o i
iJ'e 2 dxldxzzij' IledrdH I x,=rcosf@etx,=rsing
27y Ty &

_r2 +00 ~t
Jt

La probabilité obtenue est bien identique dans les deux cas de figure: loi exponentielle de
parameétre ¥ et loi du Khi-deux a 2 degres de liberte.

Justifions le calcul des temps d’arrivée.

Soit T une variable aléatoire vérifiant une loi exponentielle de parameétre A telle que
T o Exp(4) (B1.17)

Alors la variable aléatoire aT (a > 0) suit également une loi exponentielle telle que

B1.18
ovr {2 6119
a
En effet,
X +00 i ﬂ, +00 713 —AX
P@aT>x)=P|T>=|= J'/Ie dt:—je ddu=e?® /a>0 et u=at
a x/a a X
Ainsi, pour a = 24 on obtient
(B1.19)

2T o Exp(%]ocﬂ\fz(o,l)—i-ﬂ\fz(o,l)
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Et en conséquence,

T oci{wz(o,lhyw(o,l)} (B1.20)

ce qui permet de déduire facilement la méthode d’obtention des temps d’arrivée des paquets et des
ondes.
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B1.5. lllustration des caractéristiques du canal

Les figures suivantes sont extraites du programme de simulation du modéle de canal IEEE
802.15.3a. Elles illustrent les caracteéristiques du modele CM2 (NLOS pour une distance de 0 a 4 m)
obtenues en moyennant les résultats pour 100 réalisations de canaux. Seulement 10 réalisations de
la réponse impulsionnelle sont représentées.
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Annexe B2. Modéle de canal IEEE 802.15.4a HF

Le code Matlab proposé par S. Xu, K.C. Wee, B. Kannan et F. Chin pour modéliser des canaux de
transmission UWB pour le standard 802.15.4a HF est donné et commenté ci-dessous. Le tableau qui
suit rappelle les notations et le sens des divers parametres et variables mis en jeu.

Notations dans Notations dans la  Signification physique

le programme

partie théorique

Lmean L Nombre moyen de paquets

Lam A Taux d’arrivée d’un paquet

lambda_1 N Taux d’arrivée 1 des rayons

lambda_2 A Taux d’arrivée 2 des rayons

beta B Parametre de mixage du processus mixte d’arrivée des rayons

Gam r Facteur de décroissance d’un paquet

Gamma_0 7% Parameétre de décroissance a I’intérieur d’un paquet

Kgamma ky Parametre de décroissance a I’intérieur d’un paquet

mO0 Mo Facteur permettant le calcul de la moyenne du paramétre m de
la loi de Nakagami

Km Km Facteur permettant le calcul de la moyenne du paramétre m de
la loi de Nakagami

sigma_mO0 m, Facteur permettant le calcul de la variance du paramétre m de
la loi de Nakagami

sigma_Km Qm Facteur permettant le calcul de la variance du paramétre m de
la loi de Nakagami

mO0_sp M, Parameétre m pour la premiére composante (plus importante)

gamma_rise Yrise Parametre pour le profil de puissance alternatif

gamma_| 7, Parameétre pour le profil de puissance alternatif

chi ¥ Parametre pour le profil de puissance alternatif

std_shdw ox Parametre du shadowing global (option possible)

kappa K Parametre (positif ou négatif) de la prise en compte de
I”influence des fréquences
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Programme principal
¢ Initialisation des variables principales du programme
% modified S-V channel model evaluation
clear;
no_output_files = 1; % non-zero: avoids writing output files of continuous-time responses
num_channels = 100; % number of channel impulse responses to generate
randn(‘state’,12); % initialize state of function for repeatability
rand('state’,12); % initialize state of function for repeatability
cm_num = 4; % channel model number from 1 to 8
¢ Attribution des parametres du canal parmi 9 exemples standards par la fonction

«uwb_sv_params_15 4a»
% get channel model params based on this channel model number
[Lam,lambda,Lmean,lambda_mode,lambda_1,lambda_2,beta, Gam,gamma_0,Kgamma, ...
sigma_cluster,nlos,gamma_rise,gamma_1,chi,m0,Km,sigma_m0,sigma_Km, ...
sfading_mode,m0_sp,std_shdw,kappa,fc,fs] = uwb_sv_params_15_4a( cm_num);
fprintf(1,['Model Parameters\n’ ...
' Lam = %.4f, lambda = %.4f, Lmean = %.4f, lambda_mode(FLAG) = %d\n" ...
' lambda_1 = %.4f, lambda_2 = %.4f, beta = %.4f\n" ...
' Gam = %.4f, gamma0 = %.4f, Kgamma = %.4f, sigma_cluster = %.4f\n" ...
" nlos(FLAG) = %d, gamma_rise = %.4f, gamma_1 = %.4f, chi = %.4f\n" ...
" 'm0 = %.4f, Km = %.4f, sigma_m0 = %.4f, sigma_Km = %.4f\n" ...
' sfading_mode(FLAG) = %d, m0_sp = %.4f, std_shdw = %.4f\n’, ...
' kappa = %.4f, fc = %.4fGHz, fs = %.4fGHz\n'], ...
Lam,lambda,Lmean,lambda_mode,lambda_1,lambda_2,beta, Gam,gamma_0,Kgamma, ...
sigma_cluster,nlos,gamma_rise,gamma_1,chi,m0,Km,sigma_mO0,sigma_Km,...
sfading_mode,m0_sp,std_shdw,kappa,fc,fs);

¢ Calcul de la réponse impulsionnelle de 100 canaux par la fonction « uwb_sv_models »
ts = 1/fs; % sampling frequency
% get a bunch of realizations (impulse responses)
[h_ctt_ct,t0O,np] = uwb_sv_model_ct 15 4a(Lam,lambda,Lmean,lambda_mode,lambda_1, ...
lambda_2,beta,Gam,gamma_0,Kgamma,sigma_cluster,nlos,gamma_rise,gamma_1, ...
chi,m0,Km,sigma_mO0,sigma_Km,sfading_mode,m0_sp,std_shdw,num_channels,ts);

¢ Conversion de la réponse impulsionnelle obtenue en temps continu et une réponse impulsionnelle

en temps discret pour chacun des canaux par la fonction « uwb_sv_cnvrt_ct »
% now reduce continuous-time result to a discrete-time result
[hN,N] = uwb_sv_cnvrt_ct_15_4a( h_ct, t_ct, np, num_channels, ts );
¢ Décimation consistant a obtenir la réponse impulsionnelle
ifN>1,
h = resample(hN, 1, N); % decimate the columns of hN by factor N
else
h=hN;
end
% correct for 1/N scaling imposed by decimation
% h =h*N; % normalized below.

¢ Prise en compte de I’influence de la fréquence par la fonction « uwb_sv_freq_depend_ct_15_4a »

% prepare to add the frequency dependency
K=1; % K = Ko*Co"2/(4*pi)*2/d"n
% since the K is a constant, and the effect will be removed after normalization, so the K is set to be 1

h_len = length(h(:,1));
if (cm_num == 1|cm_num == 2| cm_num == 7|cm_num == 8|cm_num ==9)

[h]= uwb_sv_freq_depend_ct_15 4a(h,fc,fs,num_channels,kappa);
else

[h]= uwb_sv_freq_depend_ct_15 4a(h,fc,fs,num_channels,0);
end

¢ Calcul, affichage et enregistrement des principales caractéristiques du canal
%
% Testing and plotting
% * * * * *
% channel energy
channel_energy = sum(abs(h)."2);

* * * * * * * * * * * *

t=[0:(h_len-1)] * ts; % for use in computing excess & RMS delays
excess_delay = zeros(1,num_channels);

RMS_delay = zeros(1,num_channels);

num_sig_paths = zeros(1,num_channels);

num_sig_e_paths = zeros(1,num_channels);
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for k=1:num_channels
% determine excess delay and RMS delay
sq_h = abs(h(:,k)).2 / channel_energy(k);
t_norm =t - tO(k); % remove the randomized arrival time of first cluster
excess_delay(k) = t_norm * sq_h;
RMS_delay(k) = sqrt( ((t_norm-excess_delay(k))."2) * sq_h );

% determine number of significant paths (paths within 10 dB from peak)
threshold_dB = -10; % dB

temp_h = abs(h(:,k));

temp_thresh = 10”(threshold_dB/20) * max(temp_h);

num_sig_paths(k) = sum(temp_h > temp_thresh);

% determine number of sig. paths (captures x % of energy in channel)
x =0.85;
temp_sort = sort(temp_h."2); % sorted in ascending order of energy
cum_energy = cumsum(temp_sort(end:-1:1)); % cumulative energy
index_e = min(find(cum_energy >= x * cum_energy(end)));
num_sig_e_paths(k) = index_e;

end

energy_mean = mean(10*log10(channel_energy));

energy_stddev = std(10*log10(channel_energy));

mean_excess_delay = mean(excess_delay);

mean_RMS_delay = mean(RMS_delay);

mean_sig_paths = mean(num_sig_paths);

mean_sig_e_paths = mean(num_sig_e_paths);

fprintf(1,'Model Characteristics\n');

fprintf(1," Mean delays: excess (tau_m) = %.1f ns, RMS (tau_rms) = %1.f\n', mean_excess_delay, mean_RMS_delay);
fprintf(1," # paths: NP_10dB = %.1f, NP_85%% = %.1f\n', mean_sig_paths, mean_sig_e_paths);

fprintf(1," Channel energy: mean = %.1f dB, std deviation = %.1f dB\n', energy_mean, energy_stddev);

figure(1); clf; plot(t, abs(h)); grid on; title('Impulse response realizations'); xlabel('Time (nS)’)

figure(2); clf; plot([1:num_channels], excess_delay, 'b-', [1 num_channels], mean_excess_delay*[1 1], 'r--");
grid on; title("Excess delay (nS)"); xlabel(*Channel number’)

figure(3); clf; plot([1:num_channels], RMS_delay, 'b-', [1 num_channels], mean_RMS_delay*[1 1], 'r--");

grid on; title('RMS delay (nS)"); xlabel("Channel number")

figure(4); clf; plot([1:num_channels], num_sig_paths, 'b-', [1 num_channels], mean_sig_paths*[1 1], 'r--");
grid on; title("Number of significant paths within 10 dB of peak'); xlabel(‘*Channel number")

figure(5); clf; plot([1:num_channels], num_sig_e_paths, 'b-', [1 num_channels], mean_sig_e_paths*[1 1], 'r--");
grid on; title(‘"Number of significant paths capturing > 85% energy"); xlabel('Channel number")

temp_average_power = sum((abs(h))'.*(abs(h))")/num_channels;

temp_average_power = temp_average_power/max(temp_average_power);

average_decay_profile_dB = 10*log10(temp_average_power);

figure(6); clf; plot(t,average_decay_profile_dB); grid on

axis([0 t(end) -60 0]); title(‘Average Power Decay Profile'); xlabel('Delay (nsec)'); ylabel('Average power (dB)")

if 0
figure(7); clf
figh = plot([1:num_channels],10*log10(channel_energy),'b-', [1 num_channels], energy_mean*[1 1], 'g--', ...
[1 num_channels], energy_mean+energy_stddev*[1 1], 'r:", [1 num_channels], energy_mean-energy_stddev*[1 1], 'r:");
xlabel("Channel number"); ylabel('dB"); title(‘Channel Energy');
legend(figh, 'Per-channel energy’, 'Mean', \pm Std. deviation', 0)
end

if no_output_files,
return
end

%
%removing the freq dependency of the antenna for cm_num=3,4,5&6
%
if (cm_num == 3|cm_num == 4| cm_num == 5|cm_num == 6)

[h]= uwb_sv_freq_depend_ct_15_ 4a(h,fc,fs,num_channels,-0.82);
end
%**************************************************************************
%Saving the data
%
%%% save continuous-time (time,value) pairs to files
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save_fn = sprintf(‘cm%d_imr', cm_num);

% A complete self-contained file for Matlab users
save([save_fn "mat"], 't_ct', 'h_ct', 't0", 'np’, 'num_channels', ‘cm_num’);
% Two comma-delimited text files for non-Matlab users:
% File #1: cmX_imr_np.csv lists the number of paths in each realization
dimwrite([save_fn'_np.csv'], np, ',");

% File #2: cmX_imr.csv can open with Excel

% n'th pair of columns contains the (time,value) pairs for the n'th realization

th_ct = zeros(size(t_ct,1),2*size(t_ct,2));
th_ct(:,1:2:end) =t_ct;

th_ct(:,2:2:end) = h_ct;

fid = fopen([save_fn ".csv'], 'w');

if fid <0,

error(‘unable to write .csv file for impulse response, file may be open in another application’);

end

for k = 1:size(th_ct,1)
fprintf(fid,'%.4f,%.6f,", th_ct(k,1:end-2));
fprintf(fid,'%.4f,%.6A\r\n", th_ct(k,end-1:end));

end
fclose(fid);

return;

Fonction « uwb_sv_params_15 4a »
Selon la variable «cm_num », cette fonction affecte les différentes valeurs numériques aux
parameétres du canal choisi

¢ Liste des différentes variables paramétrées pour le canal considéré

function [Lam,lambda,Lmean,lambda_mode,lambda_1,lambda_2,beta,Gam,gamma_0,Kgamma, ...
sigma_cluster,nlos,gamma_rise,gamma_1,chi,m0,Km,sigma_mO0,sigma_Km, ...
sfading_mode,m0_sp,std_shdw,kappa,fc,fs] = uwb_sv_params_15_4a( cm_num)

% number of paths

% odd columns are time
% even columns are values

% \r\n for Windoze end-of-line

% end of program

% Return modified S-V model parameters for standard UWB channel models

% Lam

% lambda

% Lmean

% lambda_mode
%

%

%

% lambda_1

% lambda_2

% beta

%

Cluster arrival rate (clusters per nsec)
Ray arrival rate (rays per nsec)
Mean number of Clusters

Flag for Mixture of poisson processes for ray arrival times

0 -> Poisson process for the ray arrival times

1 -> Mixture of poisson processes for the ray arrival times

2 -> tapped delay line model

Ray arrival rate for Mixture of poisson processes (rays per nsec)
Ray arrival rate for Mixture of poisson processes (rays per nsec)

Mixture probability

% Gam

% gamma0

% Kgamma

% sigma_cluster
% nlos

%

%

%

% gamma_rise
% gamma_1

% chi

%

Cluster decay factor (time constant, nsec)

Ray decay factor (time constant, nsec)
Time dependence of ray decay factor

Standard deviation of normally distributed variable for cluster energy

Flag for non line of sight channel
0->LO0S

1 -> NLOS with first arrival path starting att ~=0

2 -> NLOS with first arrival path starting at t = 0 and diffused first cluster
Ray decay factor of diffused first cluster (time constant, nsec)
Ray decay factor of diffused first cluster (time constant, nsec)

Diffuse weight of diffused first cluster

% mO

% Km

% sigma_m0

% sigma_Km

% sfading_mode
%

Mean of log-normal distributed nakagami-m factor

Time dependence of m0

Standard deviation of log-normal distributed nakagami-m factor

Time dependence of sigma_mO
Flag for small-scale fading

0 -> All paths have same m-factor distribution

% 1-> LOS first path has a deterministic large m-factor
% 2 -> LOS first path of each cluster has a deterministic large m-factor
% m0_sp Deterministic large m-factor
%
% std_shdw Standard deviation of log-normal shadowing of entire impulse response
%
% kappa Frequency dependency of the channel
%
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% fc Center Frequency
% fs Frequency Range

¢ Environnement résidentiel LOS
if cm_num ==1, % Residential LOS
% MPC arrival
Lam = 0.047; lambda = NaN; Lmean = 3; lambda_mode = 1; lambda_1 = 1.54; lambda_2 = 0.15; beta = 0.095;
% MPC decay
Gam = 22.61; gamma_0 = 12.53; Kgamma = 0; sigma_cluster = 2.75; nlos = 0;
gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading
mO0 = 0.67; Km = 0; sigma_m0 = 0.28; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN;
% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 2.22;
% Frequency Dependence
kappa = 1.12;
fc=6; % GHz
fs=8; %2-10GHz

¢ Environnement résidentiel NLOS
elseif cm_num == 2, % Residential NLOS
% MPC arrival
Lam = 0.12; lambda = NaN; Lmean = 3.5; lambda_mode = 1; lambda_1 = 1.77; lambda_2 = 0.15; beta = 0.045;
% MPC decay
Gam = 26.27; gamma_0 = 17.5; Kgamma = 0; sigma_cluster = 2.93; nlos = 1;
gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading
mO0 = 0.69; Km = 0; sigma_m0 = 0.32; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN;
% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 3.51;
% Frequency Dependence
kappa = 1.53;
fc=6; % GHz
fs=8; %2-10GHz

¢ Environnement bureau LOS

elseif cm_num == 3, % Office LOS
% MPC arrival
Lam = 0.016; lambda = NaN; Lmean =5.4; lambda_mode = 1; lambda_1 = 0.19; lambda_2 = 2.97; beta = 0.0184;
% MPC decay
Gam = 14.6; gamma_0 = 6.4; Kgamma = 0; sigma_cluster = 3; % assumption
nlos = 0; gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading
m0 = 0.42; Km = 0; sigma_m0 = 0.31; sigma_Km = 0; sfading_mode = 2; m0_sp = 3; % assumption
% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 0; %1.9;
% Frequency Dependence
kappa = -3.5;
fc=4.5; % GHz
fs=3; %3-6GHz

¢ Environnement bureau NLOS
elseif cm_num == 4, 9% Office NLOS
% MPC arrival
Lam = 0.19; lambda = NaN; Lmean = 3.1; lambda_mode = 1; lambda_1 = 0.11; lambda_2 = 2.09; beta = 0.0096;
% MPC decay
Gam = 19.8; gamma_0 = 11.2; Kgamma = 0; sigma_cluster = 3; % assumption
nlos = 2; gamma_rise = 15.21; gamma_1 = 11.84; chi = 0.78;
% Small-scale Fading
m0 = 0.5; Km = 0; sigma_m0 = 0.25; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN; % assumption
% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 3.9;
% Frequency Dependence
kappa = 5.3;
fc=4.5; % GHz
fs=3; %3-6GHz

¢ Environnement outdoor LOS
elseif cm_num ==15, 9% Outdoor LOS
% MPC arrival
Lam = 0.0448; lambda = NaN; Lmean = 13.6; lambda_mode = 1; lambda_1 = 0.13; lambda_2 = 2.41; beta = 0.0078;
% MPC decay
Gam = 31.7; gamma_0 = 3.7; Kgamma = 0; sigma_cluster = 3; % assumption
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nlos = 0; gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading

m0 = 0.77; Km = 0; sigma_m0 = 0.78; sigma_Km = 0;

sfading_mode = 2; m0_sp = 3; % assumption

% Large-scale Fading -- Shadowing

std_shdw = 0.83;

% Frequency Dependence

kappa = -1.6;

fc=4.5; % GHz

fs=3; %3-6GHz

¢ Environnement outdoor NLOS

elseif cm_num == 6, % Outdoor NLOS
% MPC arrival

Lam = 0.0243; lambda = NaN; Lmean = 10.5; lambda_mode = 1; lambda_1 = 0.15; lambda_2 = 1.13; beta = 0.062;

% MPC decay

Gam = 104.7; gamma_0 = 9.3; Kgamma = 0; sigma_cluster = 3; % assumption

nlos = 1; gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading

m0 = 0.56; Km = 0; sigma_mO0 = 0.25; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN; % assumption
% Large-scale Fading -- Shadowing

std_shdw = 2; % assumption

% Frequency Dependence

kappa = 0.4;

fc=4.5; % GHz

fs=3; %3-6GHz

O Environnement industriel LOS

elseif cm_num ==7, % Industrial LOS
% MPC arrival
Lam = 0.0709; lambda = NaN; Lmean = 4.75; % lambda is assumption
lambda_mode = 2; lambda_1 = NaN; lambda_2 = NaN; beta = NaN; % dummy in this scenario
% MPC decay
Gam = 3.1; gamma_0 = 0.15; Kgamma = 0.21; sigma_cluster = 4.32; nlos = 0;
gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN; % dummy in this scenario
% Small-scale Fading
m0 = 0.36; Km = 0; sigma_mO0 = 1.13; sigma_Km = 0; sfading_mode = 1; m0_sp = 12.99;
% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 6;
% Frequency Dependence
kappa = -5.6;
fc=5; % GHz
fs=6; %2-8GHz

¢ Environnement industriel NLOS

elseif cm_num == 8, % Industrial NLOS
% MPC arrival
Lam = 0.089; lambda = NaN; Lmean = 1; % lambda is assumption
lambda_mode = 2; lambda_1 = NaN; lambda_2 = NaN; beta = NaN; % dummy in this scenario
% MPC decay
Gam = 5.83; gamma_0 = 0.3; Kgamma = 0.44; sigma_cluster = 2.88; nlos = 2;
gamma_rise = 4; gamma_1 = 19.7; chi = 0.99;
% Small-scale Fading

mO0 = 0.3; Km = 0; sigma_m0 = 1.15; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN; % m0_sp is assumption

% Large-scale Fading -- Shadowing
std_shdw = 6;

% Frequency Dependence

kappa = -7.82;

fc=5; % GHz

fs=6; %2-8GHz

¢ Environnement outdoor particulier

elseif cm_num ==9, 9% Open Outdoor Environment NLOS (Fram, Snow-Covered Open Area)
% MPC arrival
Lam = 0.0305; lambda = 0.0225; Lmean = 3.31; lambda_mode = 0;
lambda_1 = NaN; lambda_2 = NaN; beta = NaN; % dummy in this scenario
% MPC decay
Gam = 56; gamma_0 = 0.92; Kgamma = 0; sigma_cluster = 3; % sigma_cluster is assumption
nlos = 1; gamma_rise = NaN; gamma_1 = NaN; chi = NaN;
% Small-scale Fading

mO0 = 4.1; Km = 0; sigma_m0 = 2.5; sigma_Km = 0; sfading_mode = 0; m0_sp = NaN; % m0_sp is assumption

% Large-scale Fading -- Shadowing
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std_shdw = 3.96;
% Frequency Dependence
kappa =-1; % Kappa is assumption
fc=5; % GHz
fs=6; %2-8GHz
else
error(‘cm_num is wrong!!")
end
return

Fonction « uwb_sv_model_ct_15 4a»

Cette fonction renvoie la réponse impulsionnelle de 100 canaux.
function [h,t,t0,np] = uwb_sv_model_ct_15 4a(Lam,lambda,Lmean,lambda_mode,lambda_1, ...
lambda_2,beta,Gam,gamma_0,Kgamma,sigma_cluster,nlos,gamma_rise,gamma_1, ...
chi,m0,Km,sigma_mO0,sigma_Km,sfading_mode,m0_sp,std_shdw,num_channels,ts)

¢ Parametres d’entrée et de sortie
% Input parameters:
% detailed introduction of input parameters is at uwb_sv_params.m
% num_channels number of random realizations to generate
% Outputs
% his returned as a matrix with num_channels columns, each column
% holding a random realization of the channel model (an impulse response)
% tis organized as h, but holds the time instances (in nsec) of the paths whose signed amplitudes are stored in h
% 10 is the arrival time of the first cluster for each realization
% np is the number of paths for each realization.
% Thus, the k'th realization of the channel impulse response is the sequence
% of (time,value) pairs given by (t(1:np(k),k), h(1:np(k),k))

¢ Calculs intermédiaires utilises par la suite et initialisation des grandeurs de sortie
% initialize and precompute some things

std_L = 1/sqrt(2*Lam); % std dev (nsec) of cluster arrival spacing

std_lam = 1/sqrt(2*lambda); % std dev (nsec) of ray arrival spacing

h_len = 1000; % there must be a better estimate of # of paths than this
ngrow = 1000; % amount to grow data structure if more paths are needed

h = zeros(h_len,num_channels);
t = zeros(h_len,num_channels);
t0 = zeros(1,num_channels);
np = zeros(1,num_channels);

¢ Boucle « for » calculant la réponse impulsionnelle pour chacun des canaux
for k = 1:num_channels % loop over number of channels
e Création de variables temporaires pour «h» et «t» (caractéristiques de la réponse
impulsionnelle)
tmp_h = zeros(size(h,1),1);
tmp_t = zeros(size(h,1),1);

e Prise en compte ou non de trajets non directs

if nlos==1,
Tc = (std_L*randn)"2 + (std_L*randn)"2; % First cluster random arrival
else
Tc=0; % First cluster arrival occurs at time 0
end
to(k) = Tc;

Pour les explications du calcul de « Tc » se référer a la fonction du modele 3a (« uwb_sv_model »)

e Calcul du nombre de paquets
if nlos == 2 & lambda_mode ==

L=1; % for industrial NLOS environment
else

L = max(1, poissrnd(Lmean)); % number of clusters
end

La fonction « poissrnd » génere des nombres aléatoires distribués avec une loi de Poisson de
moyenne Lmean (nécessite la toolbox « Statistics »).
e Initialisation de variables : index du paquet, nombre de trajet, facteur m de Nakagami
cluster_index = zeros(1,L);
path_ix = 0;
nak_m=1[];

e Détermination des caractéristiques de chaque paquet
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for ncluster = 1:L

e Détermination des arrivées des rayons
% Determine Ray arrivals for each cluster

Tr=0; % first ray arrival defined to be time O relative to cluster
cluster_index(ncluster) = path_ix+1; % remember the cluster location
gamma = Kgamma*Tc + gamma_0; % delay dependent cluster decay time

if nlos == 2 & ncluster ==
gamma = gamma_1,;

end
Mcluster = sigma_cluster*randn;
Pcluster = 10*log10(exp(-1*Tc/Gam))+Mcluster; % total cluster power

Pcluster = 10"(Pcluster*0.1);

Seuls les trajets non négligeables sont pris en compte
while (Tr < 10*gamma),
t_val = (Tc+Tr); % time of arrival of this ray
if nlos == 2 & ncluster ==
h_val = Pcluster*(1-chi*exp(-Tr/gamma_rise))*exp(-Tr/gamma_1) ...
*(gamma-+gamma_rise)/gamma/(gamma-+gamma_rise*(1-chi));
else
h_val = Pcluster/gamma*exp(-Tr/gamma);
end
path_ix = path_ix + 1; % row index of this ray

Si la longueur de la réponse impulsionnelle n’a pas été initialisé suffisamment longue, elle est

rallongee
if path_ix > h_len,
% grow the output structures to handle more paths as needed
tmp_h = [tmp_h; zeros(ngrow,1)];
tmp_t = [tmp_t; zeros(ngrow,1)];
h = [h; zeros(ngrow,num_channels)];
t = [t; zeros(ngrow,num_channels)];
h_len = h_len + ngrow;
end
tmp_h(path_ix) = h_val;
tmp_t(path_ix) =t_val ;
Calcul du retard des trajets en fonction des caractéristiques du canal (3 cas)
if lambda_mode ==0
Tr = Tr + (std_lam*randn)"2 + (std_lam*randn)"2;
elseif lambda_mode ==
if rand < beta
std_lam = 1/sqrt(2*lambda_1);
Tr = Tr + (std_lam*randn)”"2 + (std_lam*randn)"2;
else
std_lam = 1/sqrt(2*lambda_2);
Tr = Tr + (std_lam*randn)"2 + (std_lam*randn)"2;
end
elseif lambda_mode ==
Tr=Tr +ts;
else
error(‘lambda mode is wrong!")
end

e Détermination du facteur m de la loi de Nakagami
% generate log-normal distributed nakagami m-factor
m_mu =m0 - Km*t_val;
m_std = sigma_m0 - sigma_Km*t_val;
nak_m = [nak_m, lognrnd(m_mu, m_std)];

end
Tc = Tc + (std_L*randn)"2 + (std_L*randn)"2;
end
% change m value of the first multipath to be the deterministic value
if sfading_mode == 1
nak_ms(cluster_index(1)) = m0_sp;
elseif sfading_mode ==
nak_ms(cluster_index) = m0_sp;
end

La fonction «lognrnd » génére des nombres aléatoires distribués avec une loi lognormale de
moyenne et d’écart-type donnés (nécessite la toolbox « Statistics »)..
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e Application du fading petite échelle
% apply nakagami
for path = 1:path_ix
h_val = (gamrnd(nak_m(path), tmp_h(path)/nak_m(path))).*(1/2);
tmp_h(path) = h_val;
end
La fonction « gamrnd » génére des nombres aléatoires distribués avec une loi gamma (nécessite la

toolbox « Statistics »).

¢ Mise en forme des calculs
Les différents trajets ayant été caractérisés par un coefficient et un temps d’arrivée, ces trajets sont

réorganisés dans I’ordre croissant de leur arrivée.
np(k) = path_ix; % number of rays (or paths) for this realization
[sort_tmp_t,sort_ix] = sort(tmp_t(1:np(K))); % sort in ascending time order
t(1:np(k),k) = sort_tmp_t;
h(1:np(k),k) = tmp_h(sort_ix(1:np(k)));

e Possibilité de rajouter un shadowing global comme dans le modele 3a
% now impose a log-normal shadowing on this realization
% fac = 107(std_shdw*randn/20) / sqrt( h(1:np(k),k)' * h(1:np(k),k) );
% h(1:np(k),k) = h(1:np(k),k) * fac;
end
return

Fonction « uwb_sv_cnvrt_ct 15 4a»
Cette fonction convertit le modele temps continu en modeéle discret. Elle est identique a celle

utilisée dans le modele 3a (voir commentaires « uwb_sv_cnvrt_ct »)
function [hN,N] = uwb_sv_cnvrt_ct_15 4a(h_ct, t, np, num_channels, ts )
% convert continuous-time channel model h_ct to N-times oversampled discrete-time samples
% h_ct, t, np, and num_channels are as specified in uwb_sv_model
% ts is the desired time resolution
% hN will be produced with time resolution ts/ N.
% It is up to the user to then apply any filtering and/or complex downconversion and then
% decimate by N to finally obtain an impulse response at time resolution ts.
min_Nfs = 100; % GHz

N = max( 1, ceil(min_Nfs*ts) ); % N*fs = N/ts is the intermediate sampling frequency before decimation
N = 2”nextpow2(N); % make N a power of 2 to facilitate efficient multi-stage decimation

Nfs = N/ ts;

t_max = max(t(:)); % maximum time value across all channels

h_len =1 + floor(t_max * Nfs); % number of time samples at resolution ts/ N

hN = zeros(h_len,num_channels);
for k = 1:num_channels
np_k = np(k); % number of paths in this channel
t_Nfs =1 + floor(t(1:np_k,k) * Nfs); % vector of quantized time indices for this channel
forn=1:np_k
hN(t_Nfs(n),k) = hN(t_Nfs(n),k) + h_ct(n,k);
end
end

Fonction « uwb_sv_depend_ct 15 4a»
Cette fonction permet de tenir compte ou non de I’influence des fréquences dans I’atténuation selon

le canal modéliseé.
function [h]= uwb_sv_freq_depend_ct_15 4a(h,fc,fs,num_channels,kappa)
% This function is used to remove the frequency dependency of the
% antenna(cm_num= 3,4,5,6) or to include the channel frequency dependency.
h_len = length(h(:,1));
f = [1-fs/fc/2 : fs/fc/h_len/2 : 1+fs/fc/2].A(-2*(kappa));
f=[f(h_len : 2*h_len), f(1 : h_len-1)]";
i=(-DN1/2); % complex i
for ¢ = 1:num_channels
% add the frequency dependency
h2 = zeros(2*h_len, 1);
h2(1 : h_len) = h(:,c); % zero padding
fh2 = fft(h2);
fh2 =fth2 > f;
h2 = ifft(th2);
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h(:,c) = h2(1:h_len);

% change to complex baseband channel
phi = rand(h_len, 1).*(2*pi);
h(:,c) = h(:,c) .* exp(phi .* i);

% Normalize the channel energy to 1
h(:,c) = h(:,c)/sqrt(h(:,c)" * h(:,c) );
end
return
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Annexe B3. Récepteur a corrélateur

Le principe général d’un récepteur RAKE est basé sur le récepteur a corrélateur dont le principe est
rappelé dans cette annexe. Dans I’étude qui suit, nous supposons que :

- latransmission s’effectue dans un canal AWGN sans trajet multiple ;
- la synchronisation entre I’émetteur et le récepteur est parfaite ;

- le signal émis s(t) est constitué d’impulsions étroites (chacune confinée dans un
intervalle donné) et orthogonales. M formes d’onde s, (t), m = 1, ..., M-1, peuvent étre
émises et sont telles que

=

-1 B3.1
$o)= sy ()t < [0.T] (B31)

0

=~
Il

ou les fonctions y(t) sont orthogonales et les coefficients sk sont définis par

)
S = [ Sn(thyi ()t k =0,..,N -
0

(B3.2)

et I’énergie des composantes s ( ) est donnée par
-1

Jls

- le signal recu est composé du signal émis atténué (signal utile) et d’un bruit blanc
gaussien n(t) de moyenne nulle et de variance No. Son expression est donnée par la
relation suivante :

=z
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F
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o

ou « correspond a I’atténuation du signal émis.

Le récepteur optimal est compose, comme la figure suivante I’illustre (Fig. B3.1), d’un corrélateur
dont le role est de convertir le signal regu en un ensemble de variables de décision noté {Z} et d’un
détecteur qui décide a partir de {Z} quelle est I’information transmise.

> Tdt 4

o(t-7) 5
(0 T‘/’ Détecteur
ML

i T+T ZN.
D] a2

T‘//N-l(t- 7)

Fig. B3.1. Principe du détecteur
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Le signal obtenu en sortie d’une branche du corrélateur s’écrit :

2, Trith(t—r)it = asyy +1, i=1,..N -1 (B35)

T

Le détecteur est basé sur le critere du maximum de vraisemblance. Parmi les M formes possibles, il
sélectionne celle qui maximise la probabilité conditionnelle p(Z|sm(t)). Autrement dit, le signal

s, (t) sélectionné est caractérisé par un ensemble de coefficients s, = {smo s +eos Sm(N-1 } qui est le plus

proche de I’ensemble {Z}. Par application du critere du maximum de vraisemblance, la fonction
suivante (erreur quadratique moyenne) est minimisée.

N-1 ) N-1 ) N-1 (= ,
e(r(t)’ Sm): Z(Zk _smk) = sz _Z(Zsmkzk _Ezsmkj
k=0 k=0 k=0

k=0

(B3.6)

La forme d’onde qui maximise p(Z|sm(t)) est celle qui maximise la métrique de correlation C
définie par :
o T E (B3.7)

E, En
k=0smkzk—T_ [r(t)s, (t)dt ;

N

en tenant compte de I’égalité suivante :

N-1 N-1 T+T T+T
SZ =Y S J'r (thy,(t—7)dt = '[ Zsm,g//, t—z)d
i=0 i=0 T

Ainsi le principe du détecteur optimal est celui illustré ci-dessous (Fig. B3.2). Le signal recu r(t) est
intercorrélé avec les M formes émises possibles sy(t), I’énergie divisée par deux (En) est soustrait a
chaque sortie du corrélation et parmi les M résultats obtenus le plus grand donne le symbole estimé.

TsO(t' ?) Eo/2 Détecteur SYE bole
o estimé

ML

\4

i T]‘Tdt ‘ ZN-l

TSM-l(t' 7) En1/2

Fig. B3.2. Principe du récepteur optimal dans le cas de canaux AWGN

a) Application a la modulation PPM binaire orthogonale (M = 2)

Les mémes hypotheéses que precédemment sont faites et nous appliquons le principe du récepteur
optimal dans le cas d’une modulation PPM binaire orthogonale. Le signal sy(t) s’écrit alors :

Erx ourb=0 (B3.8)
)=V PP

\/ X pl ,pourb=1

avec p,(t)= p,(t—s) ol & correspond & un décalage temporel et ol Ex correspond & I’énergie
transmise.
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Si &> Ty, (durée d’une impulsion), alors un jeu de fonctions orthogonales peut étre constitué et sm(t)
peut s’écrire sous la forme suivante :

sm(t): smO pO(t)+sml pl(t)’ m =071 (839)
ou Spo = S11 = 4/ ETX et Sp1 = S10 = 0.

Dans ce cas, le récepteur optimal présente la structure suivante (Fig. B3.3).

i Zo=0aSmo+No | .
—> I dt DétecteurML
Tpo(t- ? S1Z0>2, Bit estimé
r(t) b=0 —» ;
SiZy<Z;
+T — b=1
Zl = oSm1 + nl‘
—> J.dt

Tpl(t' 7)

Fig. B3.3. Récepteur optimal pour une modulation PPM binaire orthogonale

Si un code TH est utilisé, il suffit de rajouter le décalage temporel correspondant dans les signaux
utilisés au niveau du corrélateur.

D’autre part, il est également possible de réduire la complexité du récepteur en utilisant un seul
corrélateur (Fig. B3.4). Le signal de référence utilisé dans le corrélateur est alors modifié en
conséquence et devient :

po(t' T—Cch) - pl(t' Z"CJ'TC'E) (8310)
Ce signal est appelé généralement masque de corrélation (ou « template »).

SiZz>0 b
o7 |Z=gsp+Ng—n b=0

ONEEN > jdt LN >
SizZ>0
i b=1

Tpo(t- Z'-Cch) — pa(t- Z'-CJ'TC—{;‘)
Fig. B3.4. Récepteur optimal simplifié¢ ( modulation PPM binaire orthogonale)

Si les bits transmis sont équiprobables et indépendants, la probabilité d’erreur moyenne pour le
récepteur optimal est donné par :

P, =Prob(x > \/En ) (B3.11)

ou la variable x est une variable aléatoire gaussienne de moyenne nulle et de variance Ng (no et n;
étant des variables aléatoires gaussiennes indépendantes et identiquement distribuées). En effet :

P, =2 Prob(z >0 = 1)+ 2 Prob(z <0 =0)=Prob(z <0p =0)
= Prob(a E +ny—nN; <0): Prob( Epx +Ny— Ny <0)
= Pr ob(n1 —Ny > +/Egx )= Pr Ob(x > o/ Epx )
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De (B3.11) se déduit alors classiquement I’expression de la probabilité d’erreur moyenne donnée

par I’expression suivante :
(B3.12)
P, = 1erfc Eax
2 2N,

ou la fonction « erfc » usuelle dans ces circonstances est définie par :

ericly) -2 fool-£2he

(B3.13)

b) Application a la modulation PPM binaire NON orthogonale (M = 2)

Pour une modulation PPM binaire non orthogonale, la structure du récepteur est inchangée par
rapport au cas précédent (Fig. B3.4). Seulement la sortie du corrélateur s’écrit :

Z=o0s,+n,—n, (B3.14)
avec
Sy =+ Erx (1=Ry(¢)), pour b=0 (B3.15)
Sm =
S; =—Exx (1_ Ro(g))v pourb=1

ou Ro(t) est la fonction d’autocorrélation de I’impulsion po(t). La probabilité d’erreur moyenne est

alors donnée par :
P, = Prob(x > \Ene (1~ Ry (&))) (B3.16)
d'apres le calcul suivant :
P, = Prob(Z <0jb =0)= Probly/Exy (1-Ry(¢))+n, —n, <0)
= Prob(n, —n, > {Eny (1= Ry(2))) = Problx > {Eny (1-Ry(2))

La variable x est toujours égale a la somme de deux variables aléatoires gaussiennes identiquement
distribuées mais ici non indépendantes statistiquement. x est donc une variable aléatoire gaussienne
de valeur moyenne nulle et de variance telle que :

ol =207 +2cov(n,, 1) (B3.17)
ou cov(n,,—n,) est la covariance des variables aléatoires ny et —ng définie par :
cov(n,,—n,) = E[-n,n, ]~ E[n, JE[-n, ] = —E[n,n, ] (B3.18)
Le calcul de la covariance donne alors le résultat suivant :

cov(n,, —1n,) = _% R (c) (B3.19)

Et en conséquence, la variance de x est donnée par :
ol =Ny(1-R,(e)) (B3.20)
La probabilité d’erreur moyenne se calcule alors facilement et s’écrit :

3.2
P =£em{ MJ (83.21)
2 2N,

Si R,(¢)=0, les résultats obtenus dans le cas d’impulsions orthogonales se retrouvent.

Si Ro(g)> 0, le récepteur montre une perte de performance et nécessite d’augmenter la puissance
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de I’énergie du signal pour obtenir une probabilité identique au cas orthogonal.

Si R,(£)<0, alors la performance est améliorée et cela montre le rdle important du décalage en

temps ¢ dans la conception d’un modulateur PPM. Ainsi, le décalage optimal &, doit satisfaire la

opt
relation suivante R, (e, )< Ry(&) quel que soit .

c) Détection par décision « soft » ou « hard »

Dans le cas ou plusieurs impulsions sont utilisées pour un symbole (ajout de redondance), la
détection peut étre envisagée de deux facons différentes.

Une premiére possibilité, détection dite « soft » est d’utiliser un masque de corrélation constitué par
le train d’impulsions correspondant au symbole entier. Ainsi par exemple dans le cas d’une
modulation PPM binaire avec codage TH, le signal se retrouve sous la forme suivante :

ES (B3.22)
Eox z po(t— IT, —CjTC), pour b=0
Smp(t) = n::i = S0 P, () + Sy Py, (£), M =0,1
N1= Z po(t— T, =cT, —5), pourb=1
=0
avec
1 X (B3.23)
t)= t—jT,—cT

pmpo() \/N_S;po( J s j C)

P, () = oy, (t—2)
et

{soo =5, = NsEry =4/E, (B3.24)

So1 = S1o
ou Eyp correspond a I’énergie par bit.

Le récepteur optimal a un corrélateur unique admet alors comme masque de corrélation le signal

suivant :
m(t) = pmp0 (t)_ pmpl (t) (B325)

La probabilité d’erreur moyenne est alors obtenue comme précédemment et donnée par :

£ (B3.26)
Pe :lerfc Prx :lerfc M
2 2N, | 2 2N,

Il faut & noter que si le nombre d’impulsions répétées Ns augmente, I’énergie recue par impulsion
augmente et la probabilité d’erreur diminue.

La seconde possibilité pour le détecteur est d’utiliser une détection dite « hard ». Dans ce cas,
chaque impulsion est détectée de facon indépendante, et le détecteur sélectionne a la majorité parmi
les Ns détections correspondant a un symbole. Il est connu que la décision « soft» donne de
meilleurs résultats que la decision « hard » dans le cas d’un canal AWGN [B.5]. La décision
soft/hard s’effectue par le choix du rythme (période de I’intégration et longueur/forme du masque
adaptée) du récepteur RAKE : T (« hard »), N¢T; (« soft »).
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Annexe C1. Parameétres S - Rappels

Les rappels mentionnés ci-dessous sont issus des références [C.1]-[C.4].

C1.1. Caractérisation d’un quadripéle linéaire

Un quadripdle linéaire peut étre caractériseé de plusieurs facons différentes selon le choix des
grandeurs d’entrée et de sortie considérées. Le tableau suivant résume les quatre représentations
matricielles (et leurs propriétés) classiquement utilisées en basses fréquences (inférieures a

100 MHz).

h, . Matrice impédance | Matrice admittance Matrice hybride Matrice chaine
W e 2] [v] [H] [K]
Relation matricielle (Vlj_[zu Zu][llj [Ilj_[Yu lej(\/1] [Vlj_[Hu Hu][llj (Vlj_(A BJ[VZJ
VZ - ZZl ZZZ |2 IZ - YZl YZZ VZ IZ - HZl HZZ V2 |1 - C D |2
Impédance d’entrée si 7. =7, - Lela Y. =Y, - YioYo Z —H, - HipH,2Z, z, - AZ +B
Charge Z, Zi+Zy Y+ Yy 1+H,Z, Cz +D
Quadripole réciproque Z, =2y, Y =Yy Hy,=-H, AD-BC=1
Quadripéle symétrique Zy=2yp Yy =Yy HyHy —HpHy =1 A=D
Association de Série Paralléle Série-Paralléle Cascade
quadripdles vl ‘ ] -
ST P o
[Zeq] =[z,]+[z,] [qu] =[]+, ] [Heq] =[H,]+[H,] [Keq] =[K,]+[K,]
Relations de passage
[Z] - 1(2, -2, 1 (4 2z, 1 (2, 4z
A2=2,7, 7,2, E[—zm Z, ] sz(—z21 1 j zj( 1 ZZZJ
[Y] 1 (Y, =Yy - 11 =Y 1(-Y, -1
AY =YY, =Y,Y,, W(—Ym Y, J Z[Ym —AYJ Y,, [— Y\ —Ynj
[H] 1 (44 Hy, 1 (1 -H, - 1 (-4H -Hy
AH=H;Hy, —HHy, Hizz{szi 1 ] Hn[Hn AH ] H721(7H22 -1 j
[K] 1[A AK) 1[D —AKJ 1[8 AK] -
AK = AD — BC cl{1 D B\-1 A D1 -C

En hautes fréquences, les longueurs d’onde deviennent comparables aux dimensions des circuits ce
qui interdit les hypothéses simplificatrices du formalisme employé en basse fréquence. Ceci
implique que

- la mesure directe des courants et tensions n’est pas possible (étages de conversion
nécessaires) ;

- & chaque mesure doit étre associée un plan de référence (grandeurs pouvant varier
rapidement sur quelques centimetres) ;

- les références en court-circuit sont difficiles a réaliser (rayonnement difficile a éviter).

La caractérisation des circuits €électriques fait souvent appel a des grandeurs qui varient peu en
fonction de la position de la sonde de mesure, ce qui est le cas de la tension et du courant aux
fréquences basses. Aux fréquences plus élevées, la grandeur invariante est la puissance transportée
sur la ligne (sous réserve qu’elle soit correctement dimensionnée).
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La puissance transportée P sera donc la grandeur fondamentale en hyperfréquences (micro-ondes).
Elle présente I’avantage de pouvoir étre mesurée directement. Par contre, elle s’exprime de fagon
complexe en fonction des parameétres tension V — courant | par :

P:%Re(\/l*) (C1.1)

Il est donc nécessaire d’introduire de nouveaux parameétres caractéristiques permettant de manipuler
aisément les puissances mises en jeu et rendant mieux compte des phénomenes physiques.

C1.2. Parametres S

a) Ondes incidentes et réflechies
Soit le générateur (Vg, Zo) chargé par I’impédance Z, représenté ci-dessous (Fig. C1.1).

Zy
:|ZL Vv
VGT

Fig. C1.1. Générateur chargé

1

La tension aux bornes de la charge V et le courant qui y circule s’expriment par les relations
suivantes :

V = Z v, (C1.2)
Z +Z,

| = 1 v, (CL1.3)
Z +Z,

Le générateur délivre sa puissance maximum s’il est chargé par son impédance conjuguée.
Z, =2, (C1.4)

Alors la puissance maximum délivrée P, est égale a :
2 C1.5
o A (C1.5)
-8R,
ou Rq correspond a la partie réelle de I’impédance Zo.

En supposant que tout signal électrique (tension V ou courant 1) présent sur un circuit dont les

dimensions ne sont pas tres grandes devant la longueur subit un phénomene de propagation, alors il

est possible de le décomposer en un signal incident (V, ou 1) et un signal réfléchi (Vg ou Ig). Ainsi,
V =V, +V, (C1.6)
I=1,+1; (C1.7)

Le courant incident est défini comme le courant a I’adaptation et la tension incidente est la tension
aux bornes de la charge a I’adaptation.

Ainsi, les signaux incidents et réfléchis sont reliés entre eux par I’impédance interne du
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générateur tels que :
V, =2Z;1, (C1.8)
Ve =21, (C1.9)

L’onde incidente a et I’onde réfléchie b sont définies par :

/72 7 ) (C1.10)
RO
/7 ) VR (C1.11)
RO
a+b=

Ce qui implique :
(C1.12)

a-b=[R,1 (C1.13)

Les ondes incidentes et réfléchies a et b ont pour dimension la racine carrée d’une puissance [WY2].

Par ailleurs, les relations précédentes permettent de relier les grandeurs a et b a la tension et au
courant par :

_V+Z,l (C1.14)
2\/_
V-2 (C1.15)

b:

2R

Enfin, il faut noter que les notions présentées sont généralisables dans le cas d’un multipdle a N
acces méme si nous nous placons souvent dans le cas d’un dipdle ou d’un quadripéle.

b) Définition des parametres S

Les paramétres S relient les ondes incidentes a; et réfléchies b;. Ainsi au j*™ accés, I’onde sortante
s’écrit comme une combinaison linéaire des ondes entrantes a chacun des autres acces :

N
b; = ZSjkak
k=1

Pour un quadripdle (Fig. C1.2), les ondes incidentes (a; et ay) et réfléchies (b; et by) sont ainsi
reliées de la fagon suivante :

(C1.16)

b, =S,a, +S,,a, (C1.17)
bz = S213-1 + Szzaz

avec les paramétres S;; définis comme ci-dessous.

a Il—»— —43 a
ANy AN~
“ Vi T 1 Q . TVZ A% %4

b1 b2

Fig. C1.2. Quadripéle : ondes incidentes et réfléchies
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Si1 est le rapport de I’onde réfléchie sur I’onde incidente (ou coefficient de réflexion) a I’entrée du
quadrip6le lorsque I’onde incidente a I’accés 2 est nulle (c’est-a-dire sortie du quadripble adaptée).

‘ (C1.18)
1~ a_l

a,=0

Sy; est le « gain » inverse du quadripble (ou coefficient de transmission de I’entrée a la sortie)
lorsque I’onde incidente a I’accés 2 est nulle (c’est-a-dire sortie du quadripdle adaptée).
(C1.19)

S, =-2
21 al

a,=0

Sy, est le rapport de I’onde réfléchie sur I’onde incidente (ou coefficient de réflexion) a la sortie du
quadrip6le lorsque I’onde incidente a I’accés 1 est nulle (c’est-a-dire entrée du quadripdle adaptee).
b, (C1.20)

S, =2
22 a2

a,=0

S1» est le « gain» inverse du quadripble (ou coefficient de transmission de la sortie a I’entrée)

lorsque I’onde incidente a I’acces 1 est nulle (c’est-a-dire entrée du quadripdle adaptée).

b

Siy =—
a2

(C1.21)

a,;=0

c) Coefficient de réflexion d’un dipéle

Dans le domaine tension-courant, un dipdle est caractérisé par son impédance Z (rapport entre
tension et courant). Son équivalent dans le formalisme de parametres S est le coefficient de
réflexion 7~ (rapport entre onde réfléchie et onde incidente). Considérons la réflexion sur un dip6le
comme représenté en Fig. C1.3.

Fig. C1.3. Réflexion sur un dipdle

Le passage dans les deux domaines est immediat. Le rapport des relations (C1.14) et (C1.15)
conduit en effeta :

b v-Z01 7 -7 (C1.22)

a V+Z,l Z,+Z,

Le coefficient de réflexion quantifie, en amplitude et en phase, I’énergie réfléchie par le dipdle.

d) Coefficient de réflexion d’un quadripble chargé

Le coefficient 75, (ou bien noté S,,) a I’entrée d’un quadripdle chargé (Fig. C1.4) par un coefficient

de réflexion 7| s’écrit :

r, = & avec I = b_2 (C1.23)
a, a,
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8 | & —
ANy LN~
Q D ZL
<« VN &
b]_ b2

Fig. C1.4. Quadrip6le chargé

De (C1.17) combiné avec la définition de /7 I’expression du coefficient de réflexion 73, se déduit :
S,S, T (C1.24)

I, = S11 +
1_522]1

Ainsi si la charge est adaptée (c’est-a-dire si elle ne réfléchit aucune puissance, 71 = 0), 7, se réduit
a S11. Le second terme est un terme correctif tenant compte des réflexions en sortie.

De méme, le coefficient de réflexion /5y (Ou S,,) a la sortie d’un quadripdle dont I’entrée est /g
s’écrit :

=S, + SSHTG (C1.25)
“Yufe
e) Définition des puissances
Pour un dip6le (Fig. C1.3), dans le formalisme d’onde la puissance délivrée est donnée par :
(C1.26)

=5l 1)

Cette expression est a comparer avec la définition « classique » donnée par (C1.1). Elle traduit que
la puissance dissipée par un dipdle est égale a la différence entre la puissance incidente et la
puissance réfléchie par ce dipdle.

Pour un générateur chargé (Fig. C1.5), I’onde incidente a et I’onde réfléchie b s’écrivent :

b=rla (C1.28)
ZG /\J\iy ZL
) O

Fig. C1.5. Générateur chargé

Par définition la puissance délivrée P par le générateur a la charge est donnée par :

1 C1.29
R = el -1 f) (29

La puissance disponible P, d’un générateur est la puissance maximale qu’il peut délivrer si la
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charge est choisie de facon optimale (condition de transfert maximum: 77, =7"). Dans ce cas,

I’onde incidente a devient :
a4 b _ bs (C1.30)
-1 1-|rf

et la puissance disponible s’écrit (puissance égale a celle de (C1.5)):

1 |be|2 (C1.31)
214

av

f) Pertes d’insertion

Les pertes d’insertion d’un quadripdle (Fig. C1.6) sont définies comme le rapport de la puissance
délivrée a la charge P sur la puissance disponible du générateur Pa,.

a a —
6:7/% Q LN~
“~\ YA

by b,

Fig. C1.6. Pertes d’insertion d’un quadrip6le

La puissance délivrée P a la charge s’écrit :
1 Q 2 2)
P ==\b| —fa
=5 bof e
et si la charge est adaptée a I’impédance de référence (/1 = 0),

1
H=§hf

(C1.32)

(C1.33)

De plus si I’'impédance du générateur est égale a I’'impédance de référence (/¢ = 0), la puissance
disponible du générateur est :

1 Cl.34
I:’av = E|al|2 ( )

Les pertes d’insertion d’un quadripble inséré entre deux impédances égales a I’impédance de
normalisation sont donc égales a :
|b2|2 , (C1.35)
=S|

-

2y

g) Propriétés
Réciprocité

Les quadripbles qui présentent un transfert énergétique interne identique dans les deux sens sont
dits réciproques. La condition suivante traduit cette propriété :
Sy =355, (C1.36)

En pratique tous les quadrip6les passifs ne contenant pas de matériaux ferromagnétiques sont
réciproques.
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Symétrie

Les quadripdles qui présentent des propriétés identiques lorsque I’entrée et la sortie sont inversees
sont dits symétriques. La symétrie implique la réciprocité, mais I’inverse n’est pas vrai. Une fois les
conditions de réciprocité vérifiées, se rajoutent :

S =S (C1.37)

Idealite

Un quadrip6le est dit idéal lorsqu’il ne dissipe aucune puissance de fagcon interne. Ainsi pour un
quadrip6le idéal, la non-transmissionn d’énergie dans une bande de fréquence donnée ne peut
provenir que de la réflexion de cette puissance. Cette propriété se traduit par la relation :

ST.S* = | (C1.38)

ou | correspond a la matrice unité.

A partir de cette relation, les bilans de puissance dans le sens direct et dans le sens indirect
s’écrivent respectivement :

|311|2 +|521|2 1 (C1.39)
|822|2 +|S12|2 =1 (C1.40)

De plus, les phases de chacun des paramétres ne sont pas indépendantes car (C1.38) implique :
S;1:S,+S5,:S,,=0 (C1.41)

h) Gains en puissance

Les expressions ci-dessous sont donnees sans démonstration. Fig. C1.7 illustre les différentes

puissances mises en jeu.
Pin PavN

PavG PL
Fig. C1.7. Puissances mises en jeu

Le gain transducique Gt est défini comme le rapport de la puissance délivrée a la charge P sur la
puissance disponible du générateur Py et peut s’exprimer par les relations suivantes :

R _ (1_|FG |2 )821 2(1_|F|_|2) (C1.42)
;= —
PavG |(1_ Sler )(l— SZZFL)_ 812821FLFG|2
- (l_|FG|2) |S |2 (1_|FL|2) (C1.43)
- s,
- (1_|FG|2) s |2 (1_|FL|2) (C1.44)
A v
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Le gain en puissance Gp représente le rapport de la puissance délivrée a la charge P, sur la
puissance entrant effectivement dans le quadripéle Pjn.

h__1 s (1_|FL|2) (C1.45)
2 21

o Pin B |1_Fin| |1_822FL|2

|2

Le gain disponible Ga se définit comme le rapport de la puissance disponible du quadripdle P4y sur
la puissance disponible du générateur Pyyc.

Py I7f) o 1 (CL46)
G, = = 2 | 21| 2
PavG |1_ S11FG| |1_Fout|

Dans ces expressions, trois termes peuvent étre distingués :

- leterme G, = |821|2 qui représente le gain interne du quadripdle ;

- le terme Gl:(1—|1ﬂe|2)/|1—8111”6|2 qui traduit I’adaptation en entrée, dont la valeur

maximale G,, = 1/(1—|311|2) est atteinte si le quadripdle est adapté a I’entrée (S, =7 ) ;

- le terme GZ:(1—|FL|2)/|1—8221”L|2 qui traduit I’adaptation en sortie, dont la valeur

maximale G, = 1/(1—|822|2) est atteinte si le quadrip0le est adapté a la sortie (S,, = 7").

i) Mise en cascade de quadripdles

De part sa définition la matrice [S] n’est pas chainable. Pour résoudre ce probléme, il est possible

d’introduire une matrice [T] (classiqguement utilisée en optique et mécanique quantique), qui

possede la propriété de pouvoir étre chainée entre plusieurs quadripdles en cascade. Par définition :
b, =T,a, +T,b, (C1.47)
a, =Tya, +Tyb,

ou les ondes incidentes (a; et ay) et les ondes réfléchies (b; et by) sont celles définies précédemment

(Fig. C1.2).

La relation de passage entre la matrice [S] et la matrice [T] est donnée par :

_SuS» =SSy Su (C1.48)
= 821 SZl
e
SlZ S21

Ainsi, si deux quadripbles A et B de matrices [Ta] et [Tg] sont mis en cascade, la matrice de
I’ensemble est simplement : [T] = [Ta] [Ts]. La matrice [S] de ce quadripdle pouvant étre retrouvée
par la relation inverse de la précédente :

T Tuly =TTy (C1.49)
_ T22 T22
[S] - i ~ h
T22 T22
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C1.3. Graphe de fluence

Les graphes de fluence permettent de représenter et d’analyser le phénomeéne de réflexion et de
transmission dans les circuits micro-ondes.

Les figures suivantes représentent les graphes de fluence d’un quadripdle caractérisé par ses
parametres S, un génerateur et une charge.

a; Sy b by 1 bg aL b a Sy b
Sp a a
b; S & G b, b So %,
(a) quadripdle (b) générateur (c) charge (d) quadrip6le alimenté et chargé

Fig. C1.8. Graphes de fluence

La regle de Mason permet de déterminer la fonction de transfert T d’une variable dépendante a une
variable indépendante par la relation suivante :

T C-YL+Y -+ CA-FT L+ L)+ (C1.50)
1-> L+ L, -
Les termes C; sont les différents chemins possibles entre la variable indépendante et la variable

dépendante ; un chemin étant défini comme un circuit fermé parcouru dans le sens des fleches sans
passer deux fois par le méme nceud.

Les termes Z L, représente la somme des boucles du i*™ ordre. Une boucle du 1° ordre est définie
comme le produit des branches rencontrées lors du parcours fermé. Une boucle du i*™ ordre est le
produit de i boucles du 1° ordre non adjacentes.

Les termes Z L’ représentent la somme des boucles d’ordre j ne touchant pas le chemin C;.

L application de (C1.50) au graphe de fluence représentée en Fig. C1.8 d) conduit a :
b, S, (1=S,,77)+S,, 73S, (C1.51)
bs 1- (Sllrs + SZZFL + S21F|_812Fs )+ Sllrsszer

avec C,=S,,,C,=S5,7,S,,

z L, = (Fssll)‘F(SleLSles)’ L, =S,1755,1 1,

DL=1S,, > Li=0et>1;=0
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C1.4. Relations de passage

Des parameétres S, il est possible de déduire les autres paramétres par les relations de passage
rappelées ci-dessous. Par ailleurs, I’inverse est également possible.

Iy
L,

o

Q

l2

b
2

Matrice impédance

[Z]

Matrice admittance

[Y]

Matrice chaine

[K]

Relation de passage

(z]=({t]+ [s 2] [s)™

(]_+ Su)(l* Szz)+ S12521

[v]=(]-[s D] +[s)™

_ (1* S11 )(1+ Szz)Jr S12521

" (1_ Su)(l_ Szz)_ S12521

" (1+ 811)(1+ 522)_ S1Sa

7 28, v - -2S,
. (1_811)(1_522)_512821 . (1+S11)(1+Szz)_512821
28, -2S,
Z, = =

(1_ 511)(1_ 522)_ 512521
(1* S11 )(1+ 822)Jr S12521

Y
“ (1+ 811)(1+ 522)_ S5
_ (1+ 511)(1* Szz )+ S12521

2 (1_ 811)(1_ Szz)_ S12521

2 (1+ 511)(1+ Szz)_ S125x

1+ 811)(1* 522)Jr 512521

A:(
25,

B= (1+ S11)(1Jr Szz)* 512521

2S,,
C= (1* 311)(1* Szz)* 512521

2S,,

D= (1*311)(1+522)+812521

2S,,
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Annexe C2. Antennes UWB - Conception et exemples de réalisation

C2.1. Généralités a propos de la conception (et vocabulaire associé)

L’ objectif de ce paragraphe est de présenter quelques propriétés physiques des antennes et le
vocabulaire correspondant. Les illustrations s’appuient sur une antenne congue au LCIS et utilisée
dans les différentes études, antenne que nous avons nommeée « Choi_U ».

Les antennes intégrées (ou imprimées) ont vu le jour d’un point de vue conceptuel en 1953 mais
sont apparues seulement dans les années 1970 avec les progres réalisés sur les techniques de circuits
imprimes. Elles sont plut6t de petite taille, appréciées pour leurs fréquences de fonctionnement qui
atteint voire dépasse le giga-Hertz et aujourd’hui sont présentes dans de nombreuses applications
(voitures, téléphones, satellites, missiles, etc.).

Elles se divisent en deux types appelés monop0les et dipdles. Les dipbles sont constitués de deux
éléments radiatifs symetriques et sont alimentés en différentiel. Les monop6les possedent un
élément radiatif et un plan de masse (servant comme référence). lls présentent I’avantage d’étre
alimentés avec un signal référencé et de présenter une taille plus petite que les dip6les. Par ailleurs,
les monopdles et les dipbles peuvent présenter une géométrie 2D ou 3D. Les antennes 3D
présenteront plus facilement un rayonnement omnidirectionnel mais au prix d’un encombrement
plus important. Les antennes 2D imprimées peuvent étre planaires (élément radiatif et plan de
masse sur chacune des faces du PCB, Printed Circuit Board) ou coplanaires (élement radiatif et
plan de masse situé d’un méme coété du PCB). Fig. C2.1 illustre la structure d’une antenne
monopdle planaire. Elle est constituée par plusieurs éléments décrits ci-dessous.

Le substrat est caractérisé par sa constante diélectrique et son épaisseur. Il en existe diverses sortes,
I’un des plus standard est le « FR4 » qui présente une constante diélectrique de type verre époxy
égale a 4,4 environ.

La ligne d’alimentation par laquelle I’excitation est appliquée a I’antenne. Cette ligne doit étre
adaptée au circuit qui alimente I’antenne, c’est-a-dire que son impédance soit égale a celle de sortie
du générateur, généralement égale a 50 2. L impédance de la ligne dépend de la distance qui la
sépare du plan de masse (ici épaisseur du substrat), de la constante diélectrique du substrat et de la
géomeétrie de la ligne (ici sa largeur).

L’eléement radiatif (ou forme rayonnante) est communément appelé « patch » et constitue
I’élément principal de I’antenne. Il doit réaliser I’adaptation entre les impédances de la ligne de
transmission (50 ) et de I’air (377 (), mais aussi garantir peu de réflexion au niveau des
différentes transitions. Pour cela, il peut présenter n’importe quelle forme. Afin de faciliter les
études analytiques des formes régulieres sont souvent rencontrées: carrées, rectangulaires,
circulaires, triangulaires, elliptiques, etc. Cependant, un profil monotone (sans rupture ni angle)
permettra d’obtenir une meilleure circulation du flux d’énergie et ainsi minimiser la puissance
réinjectée dans I’antenne. Dans I’exemple proposé, le monopble ne vérifie pas cette propriété
puisqu’il est initialement de forme carrée. Le découpage des angles inférieurs est présent pour
améliorer les transitions.

Le plan de masse sert a référencer le signal par rapport a I’air par effet capacitif. Sa forme agit
également sur I’adaptation.
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Substrat ——»
Elément ——
radiatif
Ligne Plan de
d’alimentation masse

Fig. C2.1. Exemple de la structure d’une antenne monop0le planaire

C2.2. Challenges de la conception

La principale difficulté pour concevoir une antenne UWB vient directement de sa bande de
fonctionnement parce que les contraintes classiques d’adaptation et de transmission de I’énergie
énoncées ci-dessus, doivent étre vérifiees sur I’ensemble de la bande de fonctionnement de
I’antenne. De plus, la taille de I’antenne entraine également plusieurs difficultés. Classiqguement
pour dimensionner une antenne, il faut s’accorder sur la fréquence la plus basse fmi, a transmettre.
Une regle pour déterminer la plus grande cote de I’antenne D est la suivante :

A C (C2.1)

D: max _
4 4f

min
oU Amax st la longueur d’onde correspondant a fin et ¢ la célérité de la lumiére. Ainsi pour émettre
une fréquence égale a 3 GHz, I’antenne présente au moins une dimension égale a 25 mm.

Mais la petite taille de I’antenne est aussi une limitation a I’élargissement de bande (critére de Chu-
Wheeler). En effet, pour une petite antenne seuls les modes sphériques d’ordre les plus faibles du
rayonnement électromagnétique sont susceptibles de se coupler aux courants de I’antenne et donc
de contribuer au rayonnement ; et ces modes présentent un fort facteur de qualité et sont donc peu
favorables a I’obtention d’une large bande. Enfin, les antennes sont également plus directives a
hautes qu’a basses fréquences. Pour les rendre plus omnidirectionnelles, il faudrait diminuer leur
taille et cela conduit a une contradiction avec ce qui précéde.

La conception des antennes UWB est donc plus délicate que pour des antennes a bande limitée. Il
est nécessaire de fixer convenablement les performances a atteindre tout en tenant compte des
contraintes d’utilisation des antennes pour arriver au meilleur compromis possible.

C2.3. Apercu de quelques antennes UWB

D’une facon générale, les antennes peuvent étre classées en trois catégories en fonction de leur
comportement vis-a-vis de la fréquence : les antennes bande étroite, les antennes indépendantes de
la fréquence et les antennes UWB. Nous donnons un apercu des deux dernieres catégories.

Les antennes indépendantes de la fréquence sont issues du principe d’équivalence de Babinet® et de
la théorie de Rumsey?. Ces antennes présentent des structures équi-angulaires et log-périodiques

! Le produit des impédances d’entrée Z; et Z, de deux antennes planaires complémentaires est égal & un quart du carré de
I’impédance caractéristique 77 de I’espace libre, soit : 242, = 772/4 .

2 Une antenne dont la géométrie est décrite par une expression fonction seulement des angles en coordonnées sphériques est
indépendante de la fréquence.
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(Fig. C2.2). Elles possédent de trés large bande passante® (BP > 150 %) et des impédances d’entrée
fonction de leur géométrie (de 50 a 200 Q). Elles présentent un rayonnement unidirectionnel ou
bidirectionnel dispersif et elles peuvent étre réalisées en technologie imprimée. Leur taille fixe les
limites basses de la bande passante et dépend du substrat utilisé. Pour les applications UWB, ces
antennes présentent les inconvénients d’étre dispersives et souvent de taille assez importante.

¢
|

a) Antenne spirale conique b) Antenne spirale logarithmique c) Antenne log-périodique trapézoidale
Fig. C2.2. Exemples d’antennes UWB indépendantes de la fréquence

Les antennes « cornet » TEM sont des antennes directives de référence pour les applications UWB
(Fig. C2.3). Elles opérent dans de larges bandes de 1 a 20 GHz dans lesquelles leur gain est
étalonné en fonction de la fréquence. Antennes optimales pour transmettre et recevoir des
impulsions large bande, elles sont tres utilisées pour réaliser des mesures et caractériser d’autres

types d’antennes.

| ——
Fig. C2.3.Exemple d’antenne cornet TEM

Des antennes « élémentaires » qui sont chargees résistivement et dont la surface est augmentée
peuvent offrir également de grandes bandes passantes au détriment respectivement de leur efficacité
et de leur encombrement (Fig. C2.4). Elles présentent les principales caractéristiques suivantes : une
bande passante qui peut atteindre jusqu’a 160 %, un rayonnement omnidirectionnel et peu dispersif,
des structures tri-dimensionnelles.

v

BP: 10% 30 % 120 %

a) Dipoles et bicone

BP : 804 160 %
b) Monopédles triangulaire, circulaire, carré, et trapézoidal
Fig. C2.4. Exemples d’antennes UWB élémentaires

Les antennes a transition progressive (Fig. C2.5) présentent une bande passante qui est typiquement
supérieure a 120 %. Elle sont constitues avec une forme évasive afin de s’adapter progressivement a
I’impédance de I’espace libre. Elles sont adaptables a 50 Q et leur rayonnement est généralement
directif et peu dispersif.

% La bande passante d’une antenne correspond a la bande de fréquences pour laquelle le taux d’onde stationnaire est supérieur ou égal
a deux ; elle s’exprime en pourcentage par rapport a sa fréquence centrale.

LCIS-INPG yd



Annexe C 228

Fig. C2.5. Exemples d’antennes UWB a transition progressive

Les informations ci-dessus ont été extraites principalement de [C.5] et [C.6]. Une présentation tres
complete des différents types d’antennes est disponible dans [C.7] qui détaille en particulier les
propriétés de dispersion et propose des regles pour concevoir des antennes peu dispersives. Par
ailleurs, I’auteur de ce livre a publié de nombreux articles sur le sujet dont par exemple [C.8] qui
présente des géneralités sur les antennes UWB et donne quelques éléments fondamentaux sur leur
conception.
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Annexe D1. Extrait de I’essai de Prony

Les méthodes paramétriques modernes reposent sur des fondements introduits en 1795 par Gaspard
Riche, baron de Prony, pour modéliser I’expansion de gaz par des exponentielles décroissantes.
Dans son essai, Prony posait alors le probléeme en ces termes [D.1] :

« ... I’explication des effets, dont le grand avantage est de simplifier la science, et d’en coordonner
les différentes parties, par I’analyse et la décomposition des phénoménes composés, a un
complément essentiel dans la mesure de ces mémes effets qui est toujours trés utile, et souvent
indispensable, lorsqu’on veut appliquer les découvertes théoriques aux besoins de la sociéte.
L’expérience peut seule fournir les premieres données sur la mesure des effets physiques ; mais le
calcul s’y applique ensuite avec beaucoup d’avantages, soit pour obtenir les résultats
intermédiaires a ceux trouvés par le fait, soit pour en corriger les anomalies. La méthode qu’on
emploie dans le cas, est connue sous le nom d’interpolation ; elle a pour objet de trouver une
equation entre deux ou trois variables, telle que si on donne des valeurs determinées a une ou deux
de ces variables, il en résulte des valeurs pareillement déterminés pour la 2°™ ou la 3°™,

Le probleme considéré sous cet aspect, peut se résoudre d’une infinité de maniéres, parce qu’il y a
une infinité de fonctions qui peuvent s’évanouir par les mémes substitutions ; mais ce serait une
grande erreur de penser que toutes ces solutions sont également applicables a un cas proposé. La
nature, quoique soumise a des lois générales, vraisemblablement trés simples et trés peu
nombreuses, a autant de modifications particulieres dans ses procédés, que de variétés dans ses
formes, et chaque phénomene considéré sous I’aspect mensurable se rapporte toujours a une
certaine fonction qui doit le représenter exclusivement.

Le probléme de I’interpolation a donc deux parties trés distinctes ; dans I’une, on se propose de
satisfaire a des nombres donnés; dans I’autre, on cherche parmi toutes les fonctions qui
remplissent cette condition, quelle est celle qui convient a I’espéce particuliere des phénomenes
qu’on traite.

J’ai donné, n° 19 de mes lecons d’analyse, une solution de la premiére partie du probleme qu’on
emploie tres souvent, principalement comme méthode de correction ; ...

La solution de la seconde partie ne parait pas, dans I’état actuel de nos connaissances, susceptibles
d’étre soumise a des régles générales, surtout lorsque les observations sont peu nombreuses, et
n’embrassent pas une grande étendue ; un examen attentif de tous les détails et de la marche des
expériences, des essais reitérés, I’analogie, semblent étre les seuls guides gu’on ait dans cette
pénible recherche ; et ces difficultés jointes a celles de la précision dans les expériences rendent les
déterminations exactes des lois des phénomenes trés rares en physique. ... »
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Annexe D2. Décomposition en valeurs singulieres

La décomposition en valeurs singulieres (SVD, Singular Value Decomposition) est une
généralisation de la décomposition en valeurs propres pour inclure les matrices rectangulaires.

Soit A une matrice rectangulaire (m x n). Alors, il existe deux matrices unitaires* U (m x m), V (n x
n) et une matrice S (m x n) telles que :

P D2.1
A=USV" = g uv (b2.1)
k=1
avec
6, 0 0]
0 o,
D 0) |. o
S= =| : e
0 0 P
0
0
0 0 .0 0]

S est la matrice des valeurs singuliéres. U et V sont les matrices modales. Les ok sont les valeurs
singuliéres, p correspondant au rang de A. Elles sont ordonnées, la plus grande se trouvant dans le
coin supérieur gauche de la matrice. La décomposition en valeurs singuliéres de A est étroitement
liée & la décomposition en valeurs propres de A"A ou AA™. En fait, il existe les relations suivantes :

A" Av, =cv, ke[l p] (D2.2)

AAHUk :ofuk , ke[l, p]

Les v, (resp. uy) sont donc les vecteurs propres de A™A (resp. A"A) associés aux valeurs propres o.
Autrement dit, les valeurs singuliéres de A sont les racines carrées (non négatives) des valeurs
propres de A"A ou A"A. De méme, il est possible de montrer que :

Av, =ov, kel p] (D2.3)

A'u =ou, , kell, p]

Propriétés
a) Théoreme d’Eckart et Young

Soit une matrice A (m x n) a approximer par une matrice A, de rang inférieur r. Alors la matrice A,
se calcule par I’expression suivante :

Af :UI’SI’VI’H (D2.4)

! Une matrice A carrée a coefficients complexes est une matrice unitaire si elle vérifie I’'une des propriétés suivantes
(propriétés équivalentes) : A"A =1, AA" = I, Aest inversible et A* = A",
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ou S, =diag(o,,....,0,) est la matrice diagonale des r premiéres valeurs singuliéres, U, =[u,, ...,u, |
etV, =[v,,...,v, ] sont les matrices extraites de U et V.

b) Relation avec les moindres carrés

Résoudre le systeme surdimensionné A-x=b au sens des moindres carrés, c’est-a-dire chercher
Xmc qui minimise |le]| = min ||JAx - b]|, revient & calculer :

Xye = (ATAT A" b= A”-b (D2.5)

La pseudo-inverse peut étre définie a partir de la SVD de A par :

) a1 ] (D2.6)
AT =US'VT = —vu)
k=1 Oy

avec

3) La SVD permet d’avoir acces aux quatre sous-espaces associés a A. En effet, supposons que A
soit de rang r, sa SVD s’écrivant sous la forme :

b

U1=[U1,...,Ur], U2=[ur+l""’um]’
Vl=[Vl,...,Vr], V2=[Vr+l""’vm]'

(D2.7)

avec

S, =diag(o,,....0,).
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Annexe D3. Compléments sur les estimateurs

L’objectif de cette annexe n’est pas de présenter un cours complet sur I’estimation paramétrique,
mais de proposer une approche rapide permettant d’en comprendre la problématique et ses enjeux.
Des références et des indications complémentaires resituent cette présentation particulierement dans
le cadre des méthodes de Prony et Matrix Pencil.

D3.1. Généralités

La modélisation paramétrique repose sur I’idée qu’il existe un modéle générateur qui décrit
I’évolution des données observées (le signal) et elle en propose une description interne. Les
modeles générateurs peuvent étre tres divers mais tous sont paramétrés. Autrement dit, ils incluent
dans leur définition un vecteur de paramétres & qui permet d’ajuster le modele au signal.
L’approche repose donc sur deux étapes : le choix du modéle et I’estimation des paramétres de ce
modeéle.

Le choix d’un modéle en adéquation avec le signal est un probléeme difficile qui reléve la plupart du
temps d’une expertise plutét que d’une demarche théorique parce qu’il n’existe pas de solution
générale au probleme.

L’estimation paramétrique consiste alors & déterminer un estimateur @ de & a partir des données
observées.

Par exemple dans le cas des méthodes de Prony et Matrix Pencil, le modéle est un modeéle
exponentiel et le vecteur de parameétres est un quadruplet qui s’écrit sous la forme suivante :
0, =(e,,f ,G,,p )avecn=1, ..., N et N I’ordre du modele.

n! 'n?

D3.2. Propriétés d’un estimateur

Un estimateur est dit consistant si I’estimation est exacte lorsque le nombre d’observations tend
vers I’infini. Les propriétés d’un estimateur sont évaluées par son biais B(H) et sa variance var(&).

Le biais d’estimation indique la valeur moyenne de I’erreur d’estimation e = 06 et est défini par :
3(6)- o] - (D3.1)
ou I’opérateur E[.] est I’espérance mathématique. L’estimateur est dit non biaisé si le biais est nul.

La variance de I’estimateur s’interpréete comme la mesure des fluctuations autour de sa moyenne.
Elle indique donc la dispersion possible des valeurs autour de E[é]. Elle est définie par

I’expression suivante :
var(é): E[(é— E[é])z] (b3.2)

Il existe une variance minimale théorique appelée borne de Cramer-Rao pour tout estimateur non
biaisé d’un parametre donné. La variance est donc toujours supérieure ou égale a cette limite. Un
estimateur est dit efficace si sa variance est égale a la borne de Cramer-Rao.

En général, il est malheureusement impossible de calculer analytiquement le biais et la variance.
Cependant certains résultats asymptotiques ont pu étre obtenus grace a la théorie des perturbations.
Dans le cas des methodes qui nous intéressent, il faut noter les points suivants.

Avec soit I’hypothése d’un nombre infini d’informations (K — +) soit I’hypothese d’un rapport
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signal & bruit infini (RSB — +) il a été démontré que la méthode de Prony était non biaisée et sa
variance a été calculee [D.2]-[D.3]. La méthode de Prony s’avere trés inefficace au sens statistique
du terme car sa variance est trés supérieure aux bornes de Cramer-Rao et de plus augmente plus vite
que les bornes de Cramer-Rao lorsque le rapport signal a bruit augmente.

Les travaux présentés dans [D.4] ont montré que I’estimateur Matrix Pencil est non biaisé au
premier ordre, qu’il est consistant et présente de meilleures performances en terme de variance que
les méthodes polynomiales. Sa variance peut étre déterminée analytiquement lorsque I’ordre est
égal a un et estimée numériquement dans un cas général.

D3.3. Théoréeme de Cramer-Rao

Le théoreme de Cramer-Rao s’énonce de la fagon suivante. Si @ est un estimateur non biaisé de 6,

alors la matrice de covariance C de & est minimisée par I’inverse de la matrice de Fisher, soit :
A ) (D3.3)
c-elp-o)a-o)'] =9
ol I’opérateur « " » désigne la transposition-conjuguaison.
Ainsi, (D3.3) montre en particulier I’existence d’une borne inférieure pour la variance de
I’estimateur 6, telle que :
A D3.4
var(9i )2 (J ‘1)“ (D3.4)
La borne inférieure de la variance du parametre é, est la borne de Cramer-Rao relative a ce

parameétre. D’une facon générale, les bornes d’estimation de Cramer-Rao pour I’ensemble des
parameétres scalaires s’obtiennent en trois étapes : calcul de la matrice de Fisher, inversion de cette
matrice et extraction des eléments diagonaux.

La définition de la matrice d’information de Fisher J (rappelée ci-dessous) indique que cette borne
est fonction de la densité de probabilité du vecteur d’observations pg(y) ou y est un vecteur

aléatoire de dimension K qui représente les données issues de I’expérience.

0= 2 Zialoly) |

00\ 00

(D3.5)

Ainsi les différentes études qui s’intéressent a la qualité des estimateurs utilisent tres fréeqguemment
la limite inférieure de la variance donnée par la borne de Cramer-Rao. Dans le cas ou le modéle est
constitué d’une somme d’exponentielles amorties complexes, [D.5] propose notamment un
développement permettant de calculer la borne de Cramer-Rao dans le cas général et en donne une
expression analytique dans le cas d’une seule composante.

D3.4. Estimation de I’ordre de modélisation

L’ensemble des méthodes de modélisation paramétrique repose sur une connaissance a priori de
I’ordre du modéle N. Cependant en pratique, il n’est généralement pas connu et il est donc
nécessaire de I’estimer préalablement. De nombreuses méthodes ont été proposées dans la
littérature. Les plus classiques sont la méthode du maximum de vraisemblance et les critéres issus
de la théorie de I’information.
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La méthode du maximum de vraisemblance consiste a évaluer I’énergie de chaque composante
calculée a partir des amplitudes et des phases obtenues par une technique de moindres carrés
linéaires. Si le rapport signal a bruit est important, alors il est possible de distinguer facilement les
composantes signal des composantes bruit.

Le plus ancien des criteres de sélection d’ordre est le critere AIC (Akaike’s Information-theoritic
Criterion) développé par Akaike [D.6] dans le cas de la modélisation AR. En partant du constat que
la variance de I’erreur de prédiction diminue toujours lorsque I’ordre de prédiction augmente, I’idée
est de chercher le nombre de coefficients du modele a partir duquel en ajouter un autre ne réduit pas
sensiblement la variance d’erreur. En particulier le critéere AIC s’écrit :

AIC(N)= K log(var(g))+2N (D3.6)

ol N est I’ordre de prédiction, K le nombre de données et & I’erreur de prédiction. AIC(N) est la

somme d’une fonction décroissante de N et d’une fonction croissante. L’ordre du modele sera
estimé au minimum de la valeur du critére AIC.

Les critéres les plus connus hormis le critéere AIC sont le MDL (Minimum Description Length), le
CAT (Criterion Autoregressive Transfert) et le FPE (Final Prediction Error). lls sont en général
exprimés en terme de variance d’erreur de prédiction ou de fonction log-vraisemblance.

A partir de cette derniere formulation, Wax et Kailath ont proposé une expression du AIC et du
MDL pour estimer le nombre de composantes dans un signal multiple [D.7]. Ces deux méthodes
consistent @ minimiser une fonction de colt composée d’un premier terme commun et d’un second
terme qui constitue un terme de pénalisation telle que :

AIC(N)=-M (K = N)In(R(N))+ N(2K = N) (D3.7)

1 (D3.8)
MDL(N)=-M (K = N)In(®(N ))+§ N(2K —m)In(M)

ou M est le nombre de vecteurs d’observations.

La quantité sJ%(N) s’exprime en terme de valeurs propres A; de la matrice d’autocorrélation des
données comme le rapport de leur moyenne géométrique et de leur moyenne arithmétique :

o1
K-N XA

i=N+1

(D3.9)

Ces critéres conduisent a maximiser le rapport de la moyenne géométrique des valeurs propres de
I’espace bruit sur leur moyenne arithmétique. Or ce rapport est égal a un lorsque toutes ces valeurs
propres sont égales ; il mesure donc la blancheur du bruit. Le terme de pénalisation permet d’éviter
de surestimer N. Dans le cas ou le bruit est coloré, ces méthodes tendent & surestimer I’ordre du
modele.

Ces criteres reposent donc sur la similarité des valeurs propres dans I’espace bruit et non sur
I’existence d’une cassure entre les espaces signal et bruit. Ainsi, une autre maniere de distinguer ces
différentes composantes est de considérer I’ordre de grandeur des valeurs singuliéres de la matrice
de données : les valeurs les plus fortes correspondant a du signal et une variation importante traduit
le passage entre les valeurs signal et les valeurs bruit.
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Contribution au développement de modeles orientés systéeme pour les antennes
des communications Ultra Large Bande

Mots-clés :

Antennes, fonction de transfert, modélisation paramétrique, radio impulsionnelle, réponse
impulsionnelle, systemes de communications, technologie Ultra Large Bande (ULB).

Résumé :

L’Ultra Large Bande constitue une technologie trés prometteuse pour les futures communications
sans fil a courte distance : débits trés importants et fonctionnalités de localisation.

Dans cette thése, nous nous intéressons aux antennes ULB et plus particulierement a leur
caractérisation et modélisation. Les propriétés spécifiques des antennes ULB sont soulignées
comparativement aux antennes des systemes a bande étroite. Nous montrons I’intérét de considérer
les antennes ULB comme des systemes linéaires et invariants et proposons de nouvelles approches
pour définir les fonctions de transfert et réponses impulsionnelles associées. Cette caractérisation
« systeme » est alors complétée en lui associant une modélisation paramétrique dans le but de
réduire le nombre de données requises mais aussi d’intégrer les modéles d’antennes dans des
environnements de simulation variés. Les modélisations proposées s’appuient sur des simulations
électromagnétiques et des mesures fréquentielles, et considerent différents types d’antennes ULB.

Contribution to the development of antennas system models for Ultra Wideband
communications

Keywords:

Antennas, transfer function, parametric modelization, impulse radio, impulse response,
communication systems, Ultra-Wideband (UWB).

Abstract:

Ultra-Wideband is a promising technology for future short-range wireless communications with
high data rates as well as radar and localisation.

In this thesis, we are interested to UWB antennas and especially to their characterization and
modelization. The characteristics of the UWB antennas are emphasized compared to antennas of the
narrow band systems. We show that a relevant representation is to model the UWB antennas as
linear and time invariant systems. We propose new definitions for the transfer functions and
associated impulse responses. The “system” characterization is completed adding parametric
modelization to reduce the number of required data and also to integrate the models of the antennas
in various simulation systems. The proposed modelings are issued to electromagnetic simulations
and measurement in the frequency domain. Moreover, several UWB antennas are considered.
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