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Résumé

MIMO, ou Multiple-Input Multiple-output, est une technique de communication radio qui re-

pose sur l'utilisation conjointe de réseaux d'antennes à l'émission et à la réception. Elle permet

d'améliorer le débit ou la robustesse d'un lien radio sans augmenter la puissance d'émission et la

bande de fréquence allouée. Cependant, les performances de cette technique sont largement dépen-

dantes des propriétés du canal de propagation. Elle n'apporte une amélioration substantielle par

rapport aux techniques mono-antennes classiques que si le canal de propagation est su�samment

riche en trajets multiples. Ainsi, la caractérisation et la modélisation du canal de propagation

MIMO sont deux étapes indispensables pour un déploiement optimal des systèmes MIMO. Les

résultats publiés ces dernières années montrent que les modèles de propagation existants dédiés

aux communications MIMO comme par exemple celui basé sur une approche géométrique stochas-

tique sont très complexes à mettre en ÷uvre. L'objectif de ce travail est de proposer une nouvelle

méthode simple et originale de modélisation basée sur la décomposition en matrice diagonale par

bloc de la matrice de transfert du canal. L'approche proposée nécessite des estimations précises

des caractéristiques du canal. C'est la raison pour laquelle des algorithmes de pré traitement des

données ont également été développés pour l'estimation du nombre de sources et des puissances

des composantes cohérentes et di�uses contenues dans le signal reçu. Les résultats de la carac-

térisation des canaux MIMO en Gare, Halle, tunnel et environnement de bureaux permettront

d'illustrer les di�érents points soulevés dans l'étude théorique.
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Abstract

Multiple-Input Multiple-output (MIMO) is a radio communication technique that is based on

the use of antenna arrays at both the receiver and transmitter. This technique yields a higher

throughput and robustness without increasing the emitting power and allocated bandwidth. No-

netheless, the performance of this technique is strongly dependent to the channel propagation

properties. Hence, improvement is only obtained with respect to classical mono-antennas for the

case where a large number of paths are embedded within the propagation channel. Therefore, the

characterization and modelling of the MIMO channel are the two critical steps necessary to alle-

viate the deployment of MIMO systems. Current MIMO channel models such as the geometrical-

based stochastic model have been shown to be di�cult to exploit. The work aims at proposing a

novel yet simple modelling scheme based on the decomposition of the channel transfer matrix into

block-diagonal matrices. Because an accurate estimation of the channel characteristics is required,

dedicated post-processing algorithms were developed to estimate the number of sources, power of

the coherent and di�use components of the measured propagating paths. MIMO channel measu-

rements were performed in train station, atrium, tunnels and o�ce environments to validate the

proposed scheme.
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Introduction générale

Les systèmes de communication sans �l ont connu au cours de ces dernières années, une évolu-

tion considérable. Un des principaux objectifs sans cesse recherché est d'augmenter le débit de la

liaison, tout en maintenant constante la puissance d'émission et la largeur de bande de fréquences

utilisée. Une avancée très importante dans ce domaine a vu le jour avec l'introduction des systèmes

multi-antennes en émission et en réception, plus connus sous l'appellation anglo-saxonne MIMO

(Multiple-Input Multiple-Output). Les performances de ces systèmes dépendent bien entendu des

conditions de propagation entre les éléments des réseaux d'émission et de réception, et notamment

de la richesse du canal en termes de trajets multiples. Pour optimiser une telle liaison ou prédire

ses performances dans un environnement donné, il a donc été nécessaire de caractériser le canal de

propagation de façon plus �ne, en s'intéressant notamment aux directions de départ et d'arrivée

des rayons et, plus généralement, en introduisant un aspect multi-dimensionnel. Parallèlement aux

nouvelles techniques de mesures développées autour de sondeurs de canal performant, des modèles

de canal ont été proposés, notamment dans le cadre des actions de recherche concertées euro-

péennes COST 273 et COST 2100. Le travail e�ectué dans la thèse s'inscrit dans cette démarche

de caractérisation et de modélisation, les applications visées étant essentiellement les communi-

cations à l'intérieur des bâtiments ou dans des environnements con�nés liés aux transports tels

que des gares, des zones d'échanges multimodaux et des tunnels routiers ou ferroviaires. Il faut

préciser en e�et que ces recherches ont été menées dans le cadre du " Pôle Sciences et Techno-

logies pour la Sécurité dans les Transports ", puis du " Campus International sur la Sécurité et

l'Intermodalité des Transports ", les recherches dans le domaine des Transports faisant partie des

thèmes prioritaires de la Région Nord Pas de Calais.

Le premier chapitre de la thèse est consacré à une présentation succincte des modèles de canal

qui ont été élaborés durant ces dix dernières années. On mettra notamment en évidence que

le souhait de prendre en compte des caractéristiques de plus en plus �nes du canal a, comme

corollaire, une complexité accrue des modèles. Un problème connexe qui vient se gre�er à cette

di�culté, réside dans le choix des valeurs des paramètres à entrer comme données. Nous nous

attacherons plus particulièrement à la description du principe de base du modèle géométrique

stochastique, souvent mentionné dans la littérature.

Pour réduire la complexité de tels modèles, nous proposons, dans le deuxième chapitre, un

modèle reposant sur une description purement algébrique du canal, donc de sa matrice de trans-

fert. Ce modèle de canal est basé sur une décomposition du canal en une partie cohérente et une

partie di�use. Plus particulièrement, dans ce chapitre nous n'expliciterons que l'aspect cohérent

du modèle, la partie di�use du canal pouvant être approchée par une seule loi statistique. L'ap-

proche proposée suppose que le canal se décompose en composantes cohérentes distribuées sous
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forme de clusters, un cluster étant assimilé à un ensemble de rayons ayant des caractéristiques

angulaire et temporelle similaires. En supposant �ni, le nombre de clusters, la méthode, que nous

avons développée, consiste à e�ectuer une transformation en matrice diagonale par bloc de la

matrice de transfert du canal. Le résultat de cette décomposition mathématique est un produit

de trois matrices. La première décrit les paramètres moyens des clusters ; soit l'angle d'arrivée

ou de départ moyen ou alors le retard moyen d'un cluster. La deuxième matrice a une structure

diagonale par bloc, chaque bloc étant associé à un cluster et décrivant les caractéristiques des

rayons intra cluster. La dernière matrice contient, quant à elle, les amplitudes complexes associées

aux rayons estimés. Elle suppose la connaissance de paramètres statistiques comme les directions

de départ et d'arrivée des rayons (DoD direction of departure - DOA direction of arrival) qui

doivent être extraites des matrices de transfert issues de campagnes de mesures. La détermination

des DOA/DOD est obtenue à partir d'algorithmes de haute résolution comme SAGE, MUSIC ou

ESPRIT. Une première partie du chapitre sera donc consacrée à une présentation de ces algo-

rithmes d'estimation et la façon d'améliorer leurs performances. En e�et, ces algorithmes utilisent

comme donnée préalable, le nombre de chemins ou ondes planes arrivant ou partant du réseau,

une erreur dans l'estimation de celui-ci provoque une dégradation des performances de la méthode

d'estimation. Des algorithmes ont déjà été proposés mais ils ne s'avèrent e�caces que si le rapport

signal sur bruit (SNR) est important. Pour les faibles valeurs de ce SNR, nous proposons donc une

nouvelle méthode basée sur les propriétés des valeurs propres d'une matrice hermitienne et de ses

sous matrices principales. Nous introduisons également un nouvel indicateur pour a�ner les di-

mensions de l'espace signal. Après avoir donné quelques exemples d'application de cette méthode,

nous décrirons dans la deuxième partie de ce chapitre, le modèle de canal proposé.

Le troisième chapitre est consacré à l'exploitation d'un grand nombre de campagnes de mesures

e�ectuées en gare, dans des halles et à l'intérieur de bâtiments, a�n d'en extraire les caractéristiques

du canal. L'idée de base de cette étude expérimentale est de simpli�er le nombre de scénarios

de communication que notre modèle doit intégrer. Dans cette optique, nous caractérisons des

environnements de surface à peu près identique mais dont l'architecture et l'aménagement intérieur

sont très di�érents, d'envisager di�érents scénarios de communication, d'extraire pour chacun

d'eux les valeurs des paramètres utiles pour notre modèle. En ne perdant pas de vue que le modèle

proposé décompose le canal en une partie cohérente et une partie di�use, une étape préliminaire

de traitement des réponses impulsionnelles consiste à séparer ces deux types de composantes. Une

méthode originale d'extraction de composantes cohérentes basée sur le calcul du facteur de Rice

est proposée. La répartition de la puissance totale en puissance di�use et cohérente, déduite de

cette étude, facilite non seulement la classi�cation des scénarios mais également représente une

entrée fondamentale pour les modèles.

La dernière con�guration géométrique envisagée dans ce mémoire est celle d'un tunnel routier.

Ces dernières années, la littérature dans ce domaine porte essentiellement sur l'atténuation du

signal lors de sa propagation en tunnel en fonction de la fréquence et pour divers environnements

incluant également les galeries de mines. Or ces informations ne sont pas su�santes si on souhaite

prédire les performances de systèmes large bande multi-antennes MIMO. Dans ce chapitre 4, nous

étudions di�érents points qui peuvent contribuer à �xer des règles d'ingénierie en tunnel telles que

l'in�uence de la position des antennes dans le plan de section droite du tunnel, la dépolarisation des
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ondes, la corrélation spatiale axiale et transverse. Une analyse large bande complète ces résultats

théoriques et expérimentaux obtenus en bande étroite.
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Chapitre 1

Etat de l'art des modèles de canaux MIMO

1.1 Introduction

La montée en haut débit des systèmes de communication a été en partie rendue possible grâce à

l'exploitation de toutes ou partie des ressources du canal. Pour anticiper ces évolutions techniques,

les modèles de canal se sont enrichis de paramètres supplémentaires pour tendre actuellement à

une description la plus complète possible du canal. Pour préciser le contexte de notre étude, re-

prenons brièvement par ordre chronologique, les di�érentes étapes de la modélisation du canal de

ces dernières années. Les premières études se sont concentrées sur les prédictions de la couverture

radioélectrique pour le déploiement des stations de base. Les modèles, tout d'abord empiriques,

permettent de calculer la puissance moyenne reçue en fonction de la position du mobile. Ils pro-

posent des formules permettant de prédire l'atténuation du signal en fonction des caractéristiques

moyennes de l'environnement entre l'émetteur (Tx) et le récepteur (Rx). Ces formules basées sur

de nombreuses mesures font notamment intervenir, pour des applications macrocellulaires par

exemple, la hauteur moyenne des bâtiments et la hauteur de la station de base [Simo 07]. Si dans

des environnements relativement dégagés, ces modèles donnent des résultats corrects, ils restent

insu�sants dans les zones urbaines denses pour lesquelles la couverture est assurée grâce aux phé-

nomènes de di�raction et de ré�exions multiples. Il est devenu ainsi nécessaire de tenir compte

de ces mécanismes de propagation dans les modèles dits physiques. Comme il existe de nombreux

trajets reliant la station de base au mobile, le signal reçu sera la somme de plusieurs répliques

retardées dans le temps du signal transmis pouvant donner naissance à des interférences. Le canal

sera dit plat si toutes les répliques du signal arrivent dans un intervalle de temps nettement infé-

rieur à la durée du symbole transmis, dans le cas contraire le canal sera dit sélectif en fréquence.

Pour s'a�ranchir ou tirer parti des trajets multiples, des techniques de diversité spatiale utilisant

des réseaux d'antennes à la réception sont apparues. Leur e�cacité, exprimée en terme de gain

de diversité, sera fortement dépendante non seulement des caractéristiques du canal mais aussi

de celles du réseau. Si les trajets multiples arrivant sur les éléments du réseau viennent tous de

directions di�érentes, les canaux de propagation seront fortement décorrélés. Si de plus la distance

entre deux éléments successifs du réseau est supérieure à la distance de cohérence du canal, les

signaux reçus sur chaque antenne seront indépendants. Plus récemment, les techniques MIMO

(Multiple Input-Multiple Output) ont généralisé le concept de diversité aussi bien à l'émission
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qu'à la réception. Leur e�cacité dépend du nombre de canaux de propagation indépendants. On

peut illustrer ce point en considérant une liaison en visibilité directe en milieu rural entre une

station de base située à une hauteur de 10 m et un mobile. Un seul canal de propagation est

distingué, il sera caractérisé entre autre par un couple unique d'angle d'arrivée et de départ des

trajets. Dans un autre contexte, en milieu urbain, imaginons une station de base, située sur le toit

d'un immeuble et dégagée de tout obstacle en son voisinage. Une communication est établie avec

un mobile entouré de di�useurs ; l'étalement angulaire à l'émission sera très faible contrairement à

celui de la réception qui avoisine les 360◦. Malgré la présence de trajets multiples, on peut montrer

que les performances des systèmes MIMO seront dégradées car les signaux émis ou reçus par les

di�érentes antennes de la station de base seront corrélés. Ces exemples montrent qu'il est devenu

indispensable de caractériser les directions de départ et d'arrivée des rayons et de les introduire

dans les modèles. Le canal large bande devient alors doublement directionnel, donnant naissance

aux études sur les canaux MIMO (Multiple Input-Multiple Output). L'objectif de ce premier cha-

pitre est de faire le point sur les résultats obtenus par la communauté scienti�que cette dernière

décennie sur la modélisation des canaux doublement directionnels. Ce chapitre est organisé en 3

parties dont la première est consacrée à la présentation des di�érents paramètres caractérisant le

canal doublement directionnel pour lequel une forme analytique générale de la fonction de transfert

sera donnée. Les di�érents modèles proposés dans la littérature sont rappelés dans la deuxième

partie de ce chapitre, nous décrirons ainsi successivement les modèles déterministes, stochastiques

et stochastiques-géométriques. Une analyse critique de ces di�érentes méthodes de modélisation

nous permettra, dans une dernière partie, de mettre en évidence les verrous restant à lever dans

ce domaine, et nous justi�erons le choix de la modélisation que nous avons adopté par la suite.

1.2 Modélisation des canaux doublement directionnels

Le canal de propagation à une entrée et une sortie, appelé SISO pour Single Input-Single

Output se comporte comme un �ltre linéaire qui peut donc être complètement décrit par sa

fonction de transfert dans la bande de transmission considérée ou par son enveloppe complexe

pour une représentation en équivalent bande de base. Sa fonction duale dans le domaine temporel

sera alors la réponse impulsionnelle complexe du canal entre l'antenne d'émission notée Tx et

l'antenne de réception notée Rx sur la �gure 1.1. Pour dé�nir son expression analytique, il est

nécessaire de dé�nir au préalable, les repères dans lesquels sont représentées les antennes ainsi

que les di�érents signaux mis en jeu. Soient Rt(o,xt,yt,zt) et Rr(o,xr,yr,zr) les repères associés

respectivement aux antennes d'émission Tx et de réception Rx. Dans ces repères, la direction

d'arrivée suivant le vecteur −→r Rx,l associée au rayon ré�échi l est décrite par le couple formé par

les angles d'azimut et d'élévation notés sur la �gure 1.1(φRxl , θRxl ), de même la direction de départ

suivant le vecteur −→r Tx,l de ce rayon dépendra de (φTxl , θTxl )
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Fig. 1.1: Canal SISO à un seul trajet

Supposons que la réponse impulsionnelle des antennes soit une fonction Dirac quelque soit l'angle

d'azimuth et d'élévation considéré. Une représentation en bande de base du signal reçu noté y(t)

du signal émis x(t) en bande étroite parcourant le trajet l est donnée par :

y(t) = γl · x
(
t− Ll

c

)
(1.1)

où c, γl et Ll sont respectivement la célérité de la lumière, le poids complexe du trajet l (tenant

compte des atténuations par propagation par di�raction, par ré�exion, etc.), et la longueur du

trajet parcouru. Cette expression dans le domaine fréquentiel est équivalente à :

y(f) = γle
−j2πfτl x(f) (1.2)

τl = Ll
c
est le temps mis par le signal pour arriver au récepteur en parcourant le trajet l. On dé�nit

ainsi la fonction de transfert d'un canal SISO invariant dans le temps par l'expression :

hl(f) = γle
−j2πfτl (1.3)

Dans le cas où l'émetteur ou le récepteur est en mouvement à une vitesse relative constante −→v l,

la réponse fréquentielle variable dans le temps devient :

hl(f, t) = γle
−j2π

(Ll+−→r Rx,l·−→v lt)
c

f

= γle
−j2πηlte−j2πfτl (1.4)

ηl =
−→r Rx,l·−→v lf

c
est le décalage Doppler induit par la variation du canal dans le temps. Dans le cas de

L trajets de paramètres invariants dans le temps et en se basant sur la propriété de la linéarité du

canal, le signal reçu est la superposition des contributions issues des di�érents trajets. La fonction

de transfert du canal sera donc donnée par la sommation de hl (f, t) sur l'ensemble des trajets

liant l'émetteur au récepteur.

h(f, t) =

L(t)∑
l=1

γle
−j2πηlte−j2πfτl (1.5)

Cette représentation du canal peut être étendue à un canal à plusieurs entrées et sorties.
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1.2.1 Cas général d'une distribution quelconque des éléments des ré-

seaux d'émission et de réception

Pour généraliser l'expression 1.5 tout d'abord au cas de NRx antennes de réception, on introduit

le vecteur −→p (i)
Rx représenté sur la �gure 1.2 qui dé�ni l'orientation et la position de l'antenne i dans

le répère Rx(o, xR, yR, zR) la première antenne étant placée à l' origine de ce repère. −→p (1)
Rx =

−→
0 Rx.

Le réseau d'antennes sera donc dé�nit par
[−→p (1)

Rx,
−→p (2)

Rx, · · · ,
−→p (NRx)

Rx

]
. Les distances entre les sources

d'émission et le réseau étant largement supérieures à quelques longueurs d'onde, l'onde parcourant

le trajet l et illuminant le réseau est une onde plane de vecteur directeur unitaire
−→
k l. Le temps de

retard entre deux éléments successifs du réseau se manifeste alors par un déphasage. (1.5) devient :

h(−→p Rx, f, t) =

L(t)∑
l=1

h l

(−→p Rx, f, t
)

=

L(t)∑
l=1

[
hl

(−→p (1)
Rx, f, t

)
, · · · , hl

(−→p (NRx)
Rx , f, t

)]t
(1.6)

Fig. 1.2: La réponse d'un réseau d'antennes

Si la dimension du réseau est faible par rapport à la distance de cohérence ou de corrélation du

canal, les variations entre les amplitudes des signaux reçus par les antennes seront négligeables.

L'atténuation γl est la même au niveau de toutes les antennes réceptrices. En mettant en facteur

un vecteur traduisant le déphasage des antennes du réseau par rapport à la première, la relation

(1.6) se simpli�e et peut se mettre sous la forme :

h l(
−→p Rxf, t) = γle

−j2πηlte−j2πfτl
(
β

(1)
Rx

)
l

[
1 , ej

2π
λ

−→
k l·−→p

(2)
Rx , · · · , ej

2π
λ

−→
k l·−→p

(NRx)

Rx

]t
(1.7)

où
(
β

(1)
Rx

)
l
est la référence de phase. Soit γ

′

l = γl

(
β

(1)
Rx

)
l
. La connaissance a priori de −→p Rx rend

le second terme de la factorisation dépendant que des données directionnelles (φRxl , θRxl ) (azimut,

élévation) du vecteur directeur
−→
k l. On désignera ce vecteur par a(φRxl , θRxl ), appelé généralement

vecteur directionnel. L'insertion de ce dernier dans (1.7) donne le vecteur de transfert d'un canal
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Single-Input Multiple-Output (SIMO).

hSIMO(−→p Rx, f, t) =

L(t)∑
l=1

γ
′

le
−j2πηlte−j2πfτla(φRxl , θRxl ) ∈ CNRx×1 (1.8)

Par analogie, on déduit la fonction de transfert d'un canal Multiple-Input Single-Output (MISO)

de NTx émetteurs.

hMISO(−→p Tx, f, t) =

L(t)∑
l=1

γ
′

le
−j2πηlte−j2πfτla t(φTxl , θTxl ) ∈ C1×NTx (1.9)

La considération simultanée des deux canaux précédents, autrement dit l'utilisation de NTx an-

tennes à l'émission et NRx antennes à la réception, forme un canal Multiple-Input Multiple-Output

(MIMO) dont la matrice de transfert s'écrit :

HMIMO(−→p Rx,
−→p Tx, f, t) =

L(t)∑
l=1

γ
′

le
−j2πηlte−j2πfτla(φRxl , θRxl )a t(φTxl , θTxl ) ∈ CNRx×NTx (1.10)

Cette équation (1.10) peut-être réécrite en introduisant une discrétisation dans le domaine fré-

quentiel et dans le domaine temporel. Si on envisage ainsi Nf points fréquentiels et Nt points

temporels, correspondant respectivement à des pas δf et δt, (1.10) devient :

HMIMO(−→p Rx,
−→p Tx, fm, tn) =

L(t)∑
l=1

γ
′

le
−j2πηltne−j2πfmτla(φRxl , θRxl )a t(φTxl , θTxl ) ∈ CNRx×NTx×Nf×Nt

(1.11)

(1.11) est une représentation matricielle du canal MIMO basée sur le caractère doublement-

directionnel du canal. On peut signaler qu'il existe une autre répresentation de la matrice du

canal comme indiquée par (1.12) et dont les éléments sont donnés dans (1.13) :

Tx1 · · · TxNTx
� �

h1,1(f, t) · · · h1,NTx(f, t)


� Rx1

H(f, t) =
...

. . .
...

...

hNRx,1(f, t) · · · hNRx,NTx(f, t) � RxNRx

(1.12)

où hi,j(f, t) =

∫
φ

∫
θ

h(−→p (i)
Rx,
−→p (j)

Tx, f, t)dθdφ (1.13)

Pour simpli�er les notations, HMIMO est noté H.

1.2.2 Cas particulier d'une distribution linéaire uniforme des éléments

des réseaux d'antennes

A titre d'exemple, nous donnons, ci-après, la matrice de transfert en bande étroite d'un canal

stationnaire liant deux réseaux linéaires uniformes de même polarisation :

H
(−→p Rx,

−→p Tx

)
=

L∑
l=1

γla(φRxl )a t(φTxl ) (1.14)
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Si on désigne par δTx et δRx respectivement la distance inter-éléments à l'émission et à la réception,

les vecteurs de directions a(φTxl ) et a(φRxl ) sont comme suit :

a(φTxl ) =
[
1, ej2π

δTx
λ

sin(φTxl ), ej2π
2δTx
λ

sin(φTxl ), · · · , ej2π
(NTx−1)δTx

λ
sin(φTxl )

]t
(1.15)

a(φRxl ) =
[
1, ej2π

δRx
λ

sin(φRxl ), ej2π
2δRx
λ

sin(φRxl ), · · · , ej2π
(NRx−1)δRx

λ
sin(φRxl )

]t
(1.16)

1.3 Classi�cation des modèles

On distingue plusieurs critères suivant lesquels, on peut classi�er les modèles des canaux

MIMO. On y discerne principalement l'applicabilité fréquentielle du modèle (bande étroite/large

bande), l'interprétation du modèle (physique/analytique) ou la nature probabiliste du modèle

(déterministe/stochastique/déterministe-stochastique).

La première classi�cation distingue les modèles : des modèles large bande, tenant compte de

la sélectivité du canal, des modèles en bande étroite supposant la même fonction de transfert sur

toute la bande fréquentielle du système.

Les modèles des canaux MIMO peuvent être aussi classi�és en modèles physiques et modèles

non-physiques. Ces derniers se basent sur les propriétés statistiques du canal . Ils ne re�ètent pas

d'information sur la physique de la propagation. L'approche alternative utilise des paramètres

physiques pour décrire la propagation tel que les directions d'arrivée, les directions de départ et

le temps de retard.

La troisième classi�cation, que nous présenterons succinctement dans les paragraphes suivants,

se base sur la nature probabiliste du modèle ; déterministe, stochastique ou la combinaison de deux.

Les modèles déterministes sont propres à l'environnement considéré. Les modèles stochastiques dé-

crivent le canal à l'aide des outils statistiques. Comme compromis entre ces deux approches, on

trouve des modèles géométriques(déterministes)-stochastiques qui combinent les deux modélisa-

tions précédentes.

1.3.1 Modèles déterministes

Ces modèles sont le résultat de l'extension de l'approche déterministe déjà développée pour le

canal SISO. On y distingue principalement, le modèle basé sur le tracé des rayons et le modèle

basé sur des enregistrements préalables des réalisations de canal.

1.3.1.1 Tracé des rayons

La technique de tracé des rayons est issue de l'optique géométrique. Elle suppose que l'énergie

émise est rayonnée suivant des tubes in�nitésimaux assimilés à des rayons. Ces derniers partent de

Tx perpendiculairement aux plans d'onde associés à chaque direction de propagation. Ils se pro-

pagent en ligne droite dans un milieu donné si on suppose, qu'au sein de ce milieu, sa permittivité

est constante. Cette technique suppose la connaissance des coordonnées et des propriétés électro-

magnétiques des di�useurs présents dans le canal de propagation qu'on décompose, généralement,

en des con�gurations géométriques élémentaires simples.
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Connaissant les coordonnées des émetteurs (Txj)16j6NTx
et des récepteurs (Rxi)16i6NRx

dans

une même référence, l'algorithme de tracé de rayon permet de retrouver tous les rayons liant Txj
à Rxi ainsi que la puissance et les points d'interactions avec l'environnement. Sachant que cette

étape est la plus importante en terme de complexité de calcul et de temps d'exécution, plusieurs

techniques ont été développées a�n d'alléger et d'optimiser cet algorithme. En e�et, pour tracer

l'ensemble des segments qui forment les trajets liant l'émetteur au récepteur, on peut utiliser la

technique du lancer des rayons ou la théorie des images. Cette dernière est basée sur la génération

d'images de l'émetteur par rapport aux plans ré�ecteurs.

On note que la théorie de la géométrie optique ne tient compte que de la ré�exion et la

réfraction. De ce fait, elle ignore les zones de transitions. La théorie géométrique de la di�raction

(GTD) [Kell 62] et son extension uniforme (UTD) [Kouy 74, Lueb 84] complètent la précédente

approche en introduisant un nouveau type de rayon, appelé rayon di�racté, dont le but est d'assurer

la continuité du champ électromagnétique entre les zones de visibilité et les zones d'ombre.

Cette modélisation donne une bonne précision à condition d'avoir une description �ne de

l'environnement. Cependant elle reste propre à l'environnement considéré et donc il faut autant

de simulations que d'environnements à sonder. Cette approche peut être adoptée pour éviter des

campagnes de mesures di�ciles à mettre en oeuvre. Elle a aussi l'avantage de tenir compte du

diagramme de rayonnement, plus particulièrement son e�et sur chaque rayon, et de la polarisation

des antennes utilisées aux deux extrémités du lien radio. Ceci o�re plus de souplesse au niveau des

caractéristiques (directivité, gain, diagramme de rayonnement) et des con�gurations (répartition

géométrique et polarisation) d'antennes.

1.3.1.2 Enregistrement préalable des mesures

Cette approche utilise une base de mesures recueillies sur un maillage de l'environnement en

question. Par conséquent, elle reprend exactement la réalité. Cependant, elle n'est pas �exible

puisque cette base a été enregistrée pour une con�guration donnée des antennes et de l'environ-

nement.

1.3.2 Modèles stochastiques

Les approches de modélisation d'un canal MIMO se sont inspirées de celles utilisées pour

modéliser les canaux SISO. Par conséquent, la distribution normale complexe multivariée est

utilisée en raison de sa compatibilité avec le canal SISO de Rayleigh et de Rice. Ces approches

se basent sur les moments statistiques pour décrire la matrice du canal dont les éléments sont les

coe�cients complexes de la réponse impulsionnelle assimilée à un Dirac.

En e�et, en stockant les vecteurs colonnes de H dans un seul vecteur he = vec(H), les éléments

de he sont une observation d'une distribution normale complexe multivariée Nc dont la densité de
probabilité s'énonce ainsi :

he ∼ Nc (µe , Ce) ⇔ f (he) =
1

πNRxNTx det(Ce)
e[−(he−µe)

h C−1
e (he−µe)] (1.17)

det(·) et (·)h désignent respectivement l'opérateur déterminant et l'opérateur hermitien. µe et Ce
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sont respectivement la moyenne et la matrice de covariance de he.

µe = E{he} ∈ CNRxNTx×1 (1.18)

Ce = E
{

(he − µe) (he − µe)
h
}

∈ CNRxNTx×NRxNTx (1.19)

Ce est aussi appelée la matrice de covariance étendue de H. Les éléments de Ce décrivent la

covariance entre toute paire d'éléments de H. Une réalisation du canal MIMO, qui rassemble les

e�ets du canal de propagation et ceux des antennes, est déduite de la manière suivante :

H = vec−1 (he) (1.20)

= vec−1
(
µe + C

1
2
e g
)

où C
1
2
e est une matrice à valeurs complexes de même taille que Ce, véri�ant C

1
2
e C

h 1
2

e = Ce. De plus, g
est un vecteur de taille NRxNTx × 1 à éléments indépendants et identiquement distribuées (i.i.d)

donnés par une gaussienne complexe centrée multivariée réduite, Nc (0, 1).

Dans le cas particulier où µe est un vecteur nul, cette distribution décrit un canal de Rayleigh

à évanouissement (NLOS) et Ce sera la matrice de corrélation étendue du canal qu'on notera Re.

Dans le cas contraire, il s'agit d'un canal sans évanouissement ou un canal comportant un rayon

direct (LOS) caractéristique d'un canal de Rice. Ceci est formulé dans [Soma 02] par une décom-

position de H en une composante déterministe Hd et une composante stochastique à moyenne

nulle Hs.

H =

√
k

1 + k
Hd +

√
1

1 + k
Hs (1.21)

où k > 0 est le facteur de Rice. Dans la littérature, cette classe de modèles s'intéresse seulement à

la con�guration NLOS (k = 0). Dans ce cas, la matrice du canal H = Hs sera donnée par (1.22).

H = vec−1 (he) (1.22)

= vec−1
(
R

1
2
e g
)

où R
1
2
eR

1
2
e = Re = E{heh

h
e}

La matrice de corrélation étendue Re correspond au moment statistique d'ordre 2 de he. Par

conséquent, une description précise de H peut être donnée par sa projection sur la même base

que Re. Une base unitaire B qui engendre Re peut être construite à l'aide des vecteurs propres

{u1,u2, · · · ,uNRxNTx} de Re.

Re =

NRxNTx∑
k=1

λkuku
h
k ⇒ B = {u1,u2, · · · ,uNRxNTx} (1.23)

où (λk)16k6NRxNTx
sont les valeurs propres de Re. En utilisant (1.22), (1.23) et la propriété d'in-

variance des paramètres statistiques de g par une transformation unitaire, une expression de he

exprimée dans B, peut être donnée comme suit :

he = R
1
2
e g

=

(
NRxNTx∑
k=1

√
λkuku

h
k

)(
NRxNTx∑
i=1

giu i

)

=

NRxNTx∑
k=1

gk
√
λk uk (1.24)
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On déduit à partir de (1.24), une réalisation du canal MIMO H dé�nie par vec−1 (he) :

H =

NRxNTx∑
k=1

gk
√
λkUk (1.25)

où la matrice Uk = vec−1(u) ∈ CNRx×NTx , est appelée mode propre dans [Weic 06]. En conséquence,

on conclut que cette modélisation �ne est dé�nie par la donnée de la matrice de corrélation

étendue Re ∈ CNRxNTx×NRxNTx dont la caractérisation directe est une tâche très complexe. De ce

fait, plusieurs hypothèses simpli�catrices basées sur la structure de Re ont été proposées a�n de

décomposer ce problème en sous-problèmes moins complexes.

1.3.2.1 Modèle i.i.d

Hypothèse : (i) Re ∝ I

La modélisation la plus simple consiste à supposer que Re est proportionnelle à la matrice identité.

Dans ce cas, B est la base canonique de CNRxNTx et les λk sont tous identiques. Ceci simpli�e (1.25)

pour donner (1.26).

Re = σ2I ⇒ Hiid = vec−1 (σg) = σG (1.26)

I est la matrice identité de taille NRxNTx ×NRxNTx. Hiid est déduite immédiatement du vecteur

g pondéré par σ. Donc, les éléments de Hiid sont des variables aléatoires indépendantes identique-

ment distribués (i.i.d) issues d'une même distribution gaussienne complexe centrée de variance σ,

Nc (0 , σ).

Cette hypothèse permet de réduire le nombre des paramètres à une seule variable réelle donnée

par la racine carrée de la puissance totale du canal σ2 = ‖Hiid‖2. Ceci est équivalent à un canal

MIMO spatialement blanc qui correspond à un environnement très riche en di�useurs donnant

lieu à des trajets de propagation uniformément distribués dans toutes les directions. Il s'agit d'un

scénario relativement réaliste ce qui explique que ce modèle est surtout utilisé dans des considé-

rations théoriques d'étude des systèmes MIMO. Des hypothèses moins grossières sont cependant

nécessaires a�n de mieux reproduire l'e�et du canal.

1.3.2.2 Modèle de Kronecker

Hypothèses : (i) Uk est de rang égal à 1

(ii) Uk = uRx,iu
h
Tx,j

On suppose que toute matrice (Uk)16k6NRxNTx
est de rang égal à 1 et qu'elle est égale au produit

externe de deux vecteurs (uRx,i)16i6NRx
et (uTx,j)16j6NTx

qui sont les vecteurs propres de la

matrice de corrélation spatiale à la réception RRx et à l'émission RTx, respectivement.

RRx = URx ΛRx Uh
Rx = E{HHh} (1.27)

RTx = UTx ΛTx Uh
Tx = E{HtH∗} (1.28)
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En se basant sur cette dernière hypothèse, (1.25) devient :

H =

NRxNTx∑
k=1

gk
√
λkUk

=

NRx∑
i=1

NTx∑
j=1

uRx,i

√
λRx,i

√
λTx,j gi,j uh

Tx,j

= URx
((
λ

1
2
Rx

(
λ

1
2
Tx

)t
)
� G

)
Uh
Tx

= URx diag
(
λ

1
2
Rx

)
G diag

(
λ

1
2
Tx

)
Uh
Tx

= URxΛ
1
2
RxU

h
Rx G̃ UTxΛ

1
2
TxU

h
Tx

= R
1
2
RxG̃R

1
2
Tx (1.29)

où Λ = diag(λ) et � est le produit terme à terme. diag est l'opérateur permettant de ranger les

éléments d'un vecteur le long de la diagonale d'une matrice. G̃ = URxGUh
Tx a les mêmes paramètres

statistiques que G car URx et UTx sont deux matrices unitaires.R
1
2
Rx etR

1
2
Tx véri�ent respectivement

(1.30) et (1.31).

R
1
2
RxR

h 1
2

Rx = RRx = E{HHh} (1.30)

Rt 1
2
TxR

∗ 1
2
Tx = RTx = E{H tH∗} (1.31)

De plus, pour toutes matrices, A, B, C et D on a :

vec (ABC) = (Ct ⊗A) vec (B) (1.32)

(A⊗B) (C ⊗D) = (AC ⊗BD) (1.33)

Où ⊗ désigne le produit de Kronecker. On déduit facilement de (1.29), (1.30) et (1.31) que la

matrice de corrélation spatiale étendue du canal se formule ainsi :

Re = E{vec (H) vec (H)h}

= E

{((
Rt 1

2
Tx ⊗R

1
2
Rx

)
g
) ((

Rt 1
2
Tx ⊗R

1
2
Rx

)
g
)h
}

=
(
Rt 1

2
Tx ⊗R

1
2
Rx

)
E
{
ggh

}(
Rth 1

2
Tx ⊗R

h 1
2

Rx

)
(E
{
ggh

}
= I)

=
(
Rt 1

2
TxR

∗ 1
2
Tx

)
⊗
(
R

1
2
RxR

h 1
2

Rx

)
= RTx ⊗RRx

=⇒ Re = RTx ⊗RRx (1.34)

En conclusion, les hypothèses (i) et (ii) ont conduit à formuler la matrice de corrélation spatiale

étendue du canal comme le produit de Kronecker des matrices de corrélation spatiale à l'émission

et à la réception [Kerm 02]. Cette expression de simple produit marque l'indépendance mutuelle

des corrélations spatiales aux deux extremités du lien radio [McNa 00]. Ceci revient également à
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supposer que les pro�ls angulaires en Tx et en Rx sont indépendants [Bone 03], et donc que, statis-

tiquement, les DOA et les DOD sont indépendantes. Ceci permet une optimisation indépendante

de l'architecture des réseaux d'antennes à l'émission et à la réception. Cependant, très vite, on

a remarqué que plusieurs environnements présentent une corrélation spatiale non négligeable qui

nécessite des modèles plus appropriés.

1.3.2.3 Modèle de Weichselberger

Hypothèses : (i) Uk est de rang égal à 1

(ii) Uk = uRx,iu
h
Tx,j

(iii) λk = λRx,iλTx,jρi,j , ρi,j ∈ R+

Ce modèle [Weic 06] tente d'éviter la contrainte qu'impose le modèle précédent à savoir l'indépen-

dance entre les matrices de corrélation spatiales en Tx et en Rx et de fournir un terme re�étant

la structure spatiale conjointe du canal. En se basant sur les hypothèes (i), (ii) et (iii), (1.25)

devient :

H =

NRxNTx∑
k=1

gk
√
λkUk

=

NRxNTx∑
k=1

gkωkUk
(
ωk =

√
λk

)
=

NRx∑
i=1

NTx∑
j=1

uRx,i (ωg)i,j u
h
Tx,j

⇒ H = URx (Ω� G)Uh
Tx (1.35)

où ωi,j,élément de Ω, est donné par (1.36).

ω2
k = λk

= uh
kReuk

= vec (Uk)hRe vec (Uk)

= vec
(
uRx,iu

h
Tx,j

)hRe vec
(
uRx,iu

h
Tx,j

)
=
(
u∗Tx,j ⊗ uRx,i

)hRe

(
u∗Tx,j ⊗ uRx,i

)
(1.36)

=⇒ ωi,j =
[(

u∗Tx,j ⊗ uRx,i

)hRe

(
u∗Tx,j ⊗ uRx,i

)] 1
2

(1.37)

Contrairement au modèle de Kronecker qui se limite à la corrélation spatiale au niveau des deux

extrémités du lien radio, cette approche prend aussi en considération leur dépendance mutuelle.

En e�et, les éléments de Ω représentent la puissance moyenne couplant les éléments de Tx à Rx.

Dans le cas particulier où Ω est de rang égal à 1, on retrouve le modèle de Kronecker.
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1.3.2.4 Représentation virtuelle du canal

Contrairement aux méthodes précédentes, cette approche modélise le canal grâce à une pro-

jection de H sur l'espace décrit par les vecteurs directeurs et non pas sur l'espace des vecteurs

propres [Saye 02]. En e�et, les vecteurs propres de RRx et RTx sont remplacés, respectivement,

par les vecteurs directeurs à la réception ARx(φRx) et à l'émission ATx(φTx). Considérons un ca-

nal liant deux réseaux d'antennes linéaires dont la distance entre éléments exprimée en longueur

d'onde véri�e la relation (δRx, δTx) ∈ [0 0.5]2. Cette modélisation suppose qu'il y a NRx directions

d'arrivée virtuelles (φRx,r)16r6NRx
et NTx directions de départ virtuelles (φTx,t)16t6NTx

. Il s'agit

d'une décomposition mathématique mettant en jeu des directions d'arrivée virtuelles, di�érentes

des vraies directions d'arrivée des rayons. Elle suppose aussi que les fréquences spatiales correspon-

dantes (νRx,r = δRx sinφRx,r)16r6NRx
et (νTx,t = δTx sinφTx,t)16t6NTx

sont uniformément réparties,

respectivement, sur [−ÑRx , ÑRx] et [−ÑTx , ÑTx] où ÑRx est égale à NRx
2

si NRx est paire et
NRx−1

2
dans le cas contraire. On dé�nit ÑTx de façon analogue. ARx et ATx sont décrites à travers

les vecteurs directeurs donnés comme suit :

aRx (νRx,r) =
1√
NRx

[
1, e−j2πνRx,r , · · · , e−j2π(NRx−1)νRx,r

]t
, r = 1, · · · , NRx (1.38)

aTx (νTx,t) =
1√
NTx

[
1, e−j2πνTx,t , · · · , e−j2π(NTx−1)νTx,t

]t
, t = 1, · · · , NTx (1.39)

La répartition de la donnée angulaire φ est déduite de la répartition uniforme de ν de la manière

suivante :

νRx,r =
r

NRx

⇔ φRx,r = sin−1

(
r

δRxNRx

)
− ÑRx 6 r 6 ÑRx (1.40)

νTx,t =
t

NTx

⇔ φTx,t = sin−1

(
t

δTxNTx

)
− ÑTx 6 t 6 ÑTx (1.41)

Par conséquent ARx ∈ CNRx×NRx et ATx ∈ CNTx×NTx construites à l'aide des NRx et NTx vec-

teurs directeurs virtuels sont deux matrices unitaires de rang complet. Elles correspondent à un

échantillonnage spatial uniforme qui remplace les DOA et DOD physiques par des directions �xes

déterminées par le nombre d'antennes utilisées. On note que les termes de aRx ainsi que de aTx

sont les coe�cients d'une DFT. La matrice du canal est donnée par (1.42)

H = ARx (Ω� G)ATx (1.42)

où Ω et G sont dé�nies de la même manière que dans le modèle précèdent. On remarque que ce

modèle peut être considéré comme un cas particulier du modèleWeichselberger lorsque les vecteurs

propres dans ce modèle sont égaux aux vecteurs directeurs. Dans le cas ou [Ω]i,j = 1, ce modèle

se réduit au cas du modèle i.i.d qui représente un canal riche en di�useurs répartis aléatoirement

donnant une matrice de rang complet. Vu la simplicité de cette approche, elle est généralement

utilisée pour l'analyse des performances d'un système MIMO. Cependant, ce modèle n'est valable

que pour des réseaux linéaires à l'émission et à la réception.

1.3.3 Modèles géométrique-stochastiques

Les modèles de cette classe décrivent le comportement du canal comme étant simultanément

déterministe et stochastique. Un aspect déterministe (ou géométrique), lié à l'interprétation phy-
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sique du phénomène de propagation, est basé sur une approche simpli�ée du tracé des rayons.

Les trajets sont modélisés par un ensemble d'ondes planes (rayons) qui interagissent avec des dif-

fuseurs avant d'atteindre le récepteur. Donc, la forme du signal reçu dépendra de la distribution

spatiale des di�useurs. L'a�ectation d'une distribution stochastique aux di�useurs induit un as-

pect stochastique à la fonction de transfert. La formulation de cette approche peut être déduite

soit directement des distributions spatiales soit des distributions des paramètres directionnels liés

à ces di�useurs. Ceci permettra de distinguer deux sous-classes de cette approche de modélisation

comme développé dans la suite.

1.3.3.1 Modèles basés sur la distribution spatiale des di�useurs

Cette approche de modélisation approxime tout scénario de di�usion qui a�ecte le signal dans

sa propagation entre l'émetteur et le récepteur à une combinaison des trois scénarios élémentaires

dé�nis en fonction de la répartition des di�useurs dans le canal :

1. Une concentration des di�useurs au voisinage d'une seule extémité du canal ;

2. L'existence de di�useurs à proximité des deux extrémités du canal, donc au voisinage de Tx

et de Rx ;

3. Une dispersion étalée de di�useurs entre l'émetteur et le récepteur.

A�n de couvrir les deux premiers cas, supposons deux réseaux d'antennes omnidirectionnelles,

(Rxi)16i6NRx et (Txj)16j6NTx , distantes de d et deux distributions spatiales indépendantes SRx et

STx des di�useurs. Ces deux dernières sont dé�nies sur deux domaines continus DTx et DRx dont

les grandes dimensions sont négligeables par rapport à d.

Fig. 1.3: Modèles basés sur la distribution des di�useurs

La fonction de transfert du canal hij entre l'émetteur tj et le récepteur ri résultant d'un seul trajet

liant DTx à DRx et interagissant avec un di�useur skt de DTx et un di�useur sk,r de DRx et de

puissance unitaire est donné par (1.43).

hij = lim
NSt ,NSr→∞

1√
NStNSr

NSt∑
kt=1

NSr∑
kr=1

e−j
2π
λ
tjskt

(
ξTx (−→pkt) e−j

2π
λ
sktskr ξRx (−→pkr)

)
e−j

2π
λ
skr ri (1.43)
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� NSt et NSr sont respectivement le nombre des di�useurs au voisinage de l'émission et de la

réception ;

� ξTx (−→pkt) et ξRx (−→pkr) sont deux scalaires complexes traduisant les coe�cients de di�usion

respectivement du kème
t di�useur de vecteur position −→pkt à l'émission et le kème

r di�useur de

vecteur position −→pkr à la réception ;

� tjskt , sktskr et skrri sont les longueurs des trajets liant respectivement l'émetteur tj au

di�useur skt , le di�useur skt au di�useur skr et le di�useur skr au récepteur ri.

On suppose que les di�useurs sont isotropes et que leur nombre est su�samment important ce

qui favorise l'hypothèse de coe�cients de di�usion indépendants et identiquement distribués. En

conséquence et grâce au théorème de la limite centrale, on déduit que les éléments de H ont une

distribution gaussienne complexe centrée qu'on caractérisera par la matrice de corrélation Re. Le

coe�cient de corrélation ρmn,pq entre deux éléments de la matrice du canal dont les termes sont

donnés par (1.43) et en considérant deux éléments de DTx et de DRx de probabilité respectivement

STx(
−→pkt)dDTx et SRx(

−→pkr)dDRx est comme suit :

ρmn,pq = E
(
hmph

∗
nq

)
= lim

NSt ,NSr→∞

1√
NStNSr

NSt∑
kt=1

NSr∑
kr=1

E
(
ξ2
Tx (−→pkt)

)
E
(
ξ2
Rx (−→pkr)

)
e−j

2π
λ [(tmskt−tnskt)+(rpskr−rqskr )]

=

∫
DTx

∫
DRx

e−j
2π
λ [(tmskt−tnskt)+(rpskr−rqskr )]STx(

−→pkt)SRx(−→pkr) dDTxdDRx (1.44)

Un résultat important de (1.44) est que ρmn,pq, élément de Re, est indépendant de la distance qui

sépare la zone d'émission de celle de réception. On peut donc déduire H de (1.44) de la manière

suivante :

H = vec−1
(
R

1
2
e vec(G)

)
(1.45)

où R 1
2 est une matrice tel que R

1
2
eR

1
2
e = Re.

G est de même taille que Re à éléments complexes i.i.d. En fonction des hypothèses simpli-

�catrices concernant les distributions spatiales des di�useurs et leurs domaines de dé�nition, on

distingue dans la littérature plusieurs modèles qui ont adopté le développement précèdent.

a. Modèle à deux anneaux

On suppose que :

(i). DTx et DRx sont deux anneaux coplanaires centrés respectivement sur le réseau d'émission et

celui de réception [Byer 04].
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Fig. 1.4: Modèle à deux anneaux

Dans ce cas, plusieurs distributions STx et SRx ont été proposées : uniformes, gaussiennes, gaus-

siennes circulaires et cardioïde, etc. Ci-après, on reprend le cas d'une distribution de von-Mises,

donnée par (1.46).

S(φ) =
1

2πI0(κ)
eκ cos(φ−µ) , φ ∈ [−π , π] (1.46)

où I0 est la fonction de Bessel modi�ée de première espèce et d'ordre 0. µ est la direction moyenne

dans laquelle les di�useurs sont distribués sur l'anneau. κ contrôle l'étendue des di�useurs autour

de la moyenne. Pour κ = 0, on retrouve la distribution uniforme. En reprenant (1.46) et (1.44) et

après simpli�cation au niveau du calcul des longueurs des trajets [Zaji 06], les termes de la matrice

de corrélation spatiale étendue sont donnés par :

ρmn,pq ≈
1

I0(κTx)I0(κRx)
I0


(
κ2
Tx −

(
2πδpq
λ

)2

+ 2jκTx
2πδpq
λ

cos(φpq − µTx)

) 1
2


× I0


(
κ2
Rx −

(
2πδmn
λ

)2

+ 2jκRx
2πδmn
λ

cos(φmn − µRx)

) 1
2

 (1.47)

δmn et φmn étant respectivement la distance entre l'antenne m et l'antenne n et l'angle que forme

la droite contenant les deux antennes avec l'axe des x (�gure 1.4). La matrice de corrélation peut

être ainsi construite et on pourra en déduire H grâce à la relation (1.45).

b. Modèle à di�useurs distribués

Ce modèle se limite aussi aux di�useurs locaux aux deux extrémités du lien radio avec les hypo-

thèses suivantes [Gesb 02] :

(i). On reçoit des ondes planes au niveau des deux réseaux d'antennes (les di�useurs sont su�-

samment distants des antennes)

(ii). DTx et DRx sont réduits à deux lignes perpendiculaires à la direction de propagation.
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Fig. 1.5: Modèle à di�useurs distribués

Les hypothèses ainsi formulées considèrent les di�useurs comme deux réseaux virtuels entre l'émet-

teur et le récepteur. Désignons, respectivement, par ds etNS,r la longueur et le nombre des éléments

du réseau virtuel du coté Rx. Soient Gr ∈ CNSr×NRx et Gt ∈ CNSt×NTx deux matrices dont les élé-

ments sont des variables aléatoires i.i.d données par Nc(0, 1). Rθt,δTx , Rθs,ds/NS,r et Rθr,δRx sont

les matrices de corrélation à l'émission, au niveau du réseau virtuel et à la réception. Comme les

coe�cients de corrélation sont directement reliés à l'espacement inter-élément ds/NS,r et à l'étale-

ment angulaire θs, la matrice du canal peut être mise sous la forme Hs = R
1
2

θs,ds/NS,r
Gt. Gt est une

matrice dont les coe�cients sont aléatoires, indépendants et identiquement distribués suivant une

loi Gaussienne complexe. Cependant, sachant que les signaux émis de Tx peuvent être corrélés

à cause d'un étalement angulaire �ni ou un espace inter-éléments insu�sant, une écriture plus

appropriée de Hs est :

Hs = R
1
2

θs,ds/NS,r
GtR

1
2
θt,δTx

(1.48)

En ajoutant le canal liant Rx au réseau virtuel, la matrice du canal total est obtenue de la manière

suivante [Gesb 02] :

H =
1√
S
R

1
2
θr,δRx

(
GrR

1
2

θs,ds/NS,r
Gt
)
R

1
2
θt,δTx

(1.49)

où 1√
S
est un facteur de normalisation. L'avantage de cette modélisation est qu'en fonction du rang

de Rθs,ds/NS,r , qui dépend de l'étalement angulaire et la distance intra-di�useur, on peut modéliser

un grand nombre de canaux, y compris un canal à goulot d'étranglement, appelé keyhole dans la

littérature [Shin 04].

c. Modèle à un seul anneau

A�n de décrire un canal liant une station de base assez élevée et un émetteur entouré par des

di�useurs en absence du rayon direct [Abdi 01], ce modèle suppose les hypothèses suivantes :

(i). DRx est un anneau coplanaire centré sur Rx ;

(ii). DTx est réduit au centre de Tx.
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Fig. 1.6: Modèle à un seul anneau

Le canal obtenu n'est qu'un cas particulier du modèle à deux anneaux. Pour une distribution de

von-Mises des di�useurs sur DRx, et en négligeant l'expression correspondante à Tx dans (1.47),

on obtient :

ρmn,pq ≈
1

I0(κTx)
I0


(
κ2
Rx −

(
2πδmn
λ

)2

+ 2jκRx
2πδmn
λ

cos(φmn − µRx)

) 1
2

 (1.50)

d. Modèle Circulaire

Ce modèle est une extension de la précédente modélisation en supposant que les di�useurs sont

répartis à l'intérieur de l'anneau. Ceci est équivalent à étendre le domaine de dé�nition de SRx au

disque délimité par l'anneau décrit précédemment.

e. Modèle elliptique

Ce modèle suppose l'existence de di�useurs dispersés entre le réseau émetteur et le réseau récep-

teur. En considérant que les rayons ayant une seule interaction avec les di�useurs et un temps de

propagation τ0 �xe, limite l'étendue spatiale du canal à une ellipsoide dont les foyers résident en

Tx et en Rx. Le gain complexe hij du canal liant l'antenne d'émission j à l'antenne de réception

i se formule ainsi :

hij = lim
NS→∞

NS∑
k=1

ξske
−j 2π

λ (tjsk+skri) (1.51)

où tjsk et skri sont respectivement les distances émetteur-di�useur et di�useur-récepteur. ξk est

le coe�cient de di�usion induit par le kème di�useur.

Fig. 1.7: Modèle elliptique
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Le coe�cient de corrélation spatiale entre deux éléments di�érents de la matrice du canal se déduit

de (1.51) comme suit :

ρmn,pq = E(hmph
∗
nq)

= lim
NS→∞

NS∑
k=1

E(ξ2
sk

)e−j
2π
λ (tnsk−tqsk+skrm−skrp) (1.52)

Contrairement au modèle à deux anneaux, la direction de départ et celle d'arrivée dans le modèle

elliptique sont liées. On peut donc introduire une fonction β tel que φTx = β(φRx). En supposant

une distribution continue des di�useurs S(φRx), le coe�cient de corrélation devient :

ρmn,pq =

∫ π

−π
e−j

2π
λ
δmp cos(β(φRx)−αTx)e−j

2π
λ
δnq cos(φRx−αRx)S(φRx)dφRx (1.53)

On note que l'égalité (1.52) est indépendante des dimensions caractéristiques de l'ellipse (petit et

grand axes). De façon analogue aux modèles basés sur la distribution spatiale des di�useurs, on

estime la matrice de canal à partir de la matrice de corrélation spatiale étendue dont les éléments

sont donnés par (1.53).

Cette approche peut être étendue à des rayons ayant des temps de retard di�érents. Dans

ce cas, le modèle comportera plusieurs ellipses concentriques paramétrées en fonction des retards

estimés. Le modèle obtenu est noté modèle elliptique en multi-zones [Patz 06].

f. Modèle Elliptique-circulaire

Cette approche n'est que la combinaison des modèles ci-dessus, dans le but de décrire un canal qui

présente des di�useurs aux deux extrémités du lien radio ainsi que d'autres éloignés qu'on localise

sur une ou plusieurs ellipses concentriques.

1.3.3.2 Modèles basés sur les paramètres directionnels

La deuxième sous-classe des modèles géométrique-stochastiques se base sur une représentation

générique de la réponse impulsionnelle a�n de tenir compte de la majorité des e�ets de la propaga-

tion. La fonction de transfert du canal est déduite de la représentation doublement directionnelle

de la réponse impulsionnelle tout en tenant compte de la con�guration et des diagrammes de

rayonnement des antennes. Généralement, le développement de ces modèles nécessite deux étapes.

La première consiste à formuler un modèle générique de canal et à dé�nir ses paramètres. La

deuxième réside dans les campagnes de mesures et l'extraction des distributions de ces para-

mètres. En fonction des hypothèses appliquées aux paramètres de cette représentation (variation,

dimension, corrélation, ...), on distingue plusieurs modèles qui vont être décrits par la suite.

a. Modèle à di�useurs �nis

L'idée principale de cette méthode est d'approcher la fonction du canal par une somme discrète

�nie des contributions des trajets liant l'émetteur au récepteur [Burr 03]. Dans le cas d'un canal

doublement-directionnel à propagation planaire,Tx et Rx seront couplés à travers un nombre �ni

de trajets ayant PRx directions d'arrivée (DOA) à la réception et PTx directions de départ (DOD)
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à l'émission. La matrice du canal correspondante H se formule ainsi :

H = A(φRx)ζA(φTx)t (1.54)

où A(φRx) ∈ CNRx×PRx , ζ ∈ CPRx×PTx et A(φTx) ∈ CNTx×PTx désignent respectivement la matrice

directionnelle à la réception, la matrice des poids complexes des di�érents trajets et la matrice

directionnelle à l'émission.

Contrairement à la majorité des modèles déduits directement de la distribution des di�useurs,

ce modèle peut prendre en compte plus qu'une interaction du signal entre Tx et Rx. Il peut

aussi décrire un sous-ensemble de trajets qui arrivent sous di�érentes directions d'arrivée alors

qu'ils partagent la même direction de départ ou également l'inverse. Cependant, cette formulation

entraîne une perte de l'énergie due à l'approximation de H par un nombre �ni des contributions.

b. Extension du modèle de Saleh-Valenzuela(SVM)

Le modèle SVM est un modèle non-directionnel empirique. Il suppose que les éléments de la

réponse impulsionnelle d'un canal à trajets multiples forment des groupes ce qui correspond à

des clusters de di�useurs. Il a été étendu en intégrant les caractéristiques angulaires du canal

doublement-directionnel [Wall 02, Chon 03b]. Dans ce cas, la réponse impulsionnelle se formule

ainsi :

hij(t, τ, θt, θr) =
P−1∑
p=0

K−1∑
k=0

αij,kpδ(τ − τp − Tkp)δ(θt − θt,p − ϑt,kp)δ(θr − θr,p − ϑr,kp)) (1.55)

où τp, θt,p et θr,p sont respectivement le temps d'arrivée, la direction de départ et la direction

d'arrivée du pème cluster. αkp, Tkp, ϑt,kp et ϑr,kp sont l'amplitude complexe, le temps d'arrivée, la

direction d'arrivée et la direction de départ relatifs au kème rayon du pème cluster. P et K sont,

respectivement, le nombre de clusters et le nombre de rayons par cluster. Les variables τp et Tkl
sont décrits par deux densités de probabilité conjointes indépendantes :

f(τp|τp−1) = υe−υ(τp−τp−1) , τ0 = 0 (1.56)

f(Tkp|T(k−1)p) = Υe−Υ(Tkp−T(k−1)p) , T0p = 0 (1.57)

Alors que les paramètres angulaires θt,p et θr,p sont distribués uniformément sur [0, 2π), les angles

relatifs ϑt,kp et ϑr,kp sont approchés empiriquement par une loi de Poisson.

fϑ(ϑ) =
1√
2σϑ

e

(
−
∣∣∣√2ϑ
σ

∣∣∣) (1.58)

où σϑ est l'écart-type de ϑ. Le coe�cient αkp est une variable complexe gaussienne dont la moyenne

relative à la puissance α2
0 du premier trajet est donnée par (1.59).

E{|αkp|2}
E{|α0|2}

= e−
τp
Γ e−

Tkp
γ (1.59)

Γ et γ sont deux constantes temporelles relatives aux clusters et aux rayons. Le tableau (1.1) liste

les intervalles de variation des paramètres de ce modèle extraites des mesures expérimentales.
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Tab. 1.1: Paramètres du modèle SVM-étendu

Paramètres Valeur [Chon 03a, Spen 00]

Γ [ns] 35− 80

γ [ns] 30− 80
1
Υ
[ns] 17

1
υ
[ns] 5− 7

σϑ[◦] 22− 26

c. Modèle du COST 259/273

� COST 259 : Le modèle COST 259 �gure parmi les tous premiers modèles utilisant l'informa-

tion directionnelle [Corr 01]. Il représente aussi la base de plusieurs modèles plus évolués. Il

repose sur la caractérisation de la réponse impulsionnelle doublement directionnelle. En e�et,

il modélise les distributions des paramètres temporels et angulaires partitionnés en clusters.

Il est dé�ni pour 13 environnements (urbain, espace ouvert, l'intérieur d'un bureau, ...) in-

cluant les scénarios macro-, micro- et pico-cellulaires. Chaque environnement est décrit par

des paramètres externes tel que la hauteur de la station de base et la fréquence centrale et

par des paramètres globaux dé�nis par un ensemble de densité de probabilité et de moments

statistiques propres à chaque type d'environnement.

COST 259 établit la notion de "zone de visibilité" qui permet de modéliser l'apparition

et la disparition des clusters. Une zone de visibilité est une étendue physique dont le clus-

ter associé contribue à la réponse impulsionnelle si le mobile s'y trouve. Elle est de forme

circulaire paramétrée par son rayon et par des zones de transition a�n de lisser la tran-

sition activation/désactivation du cluster correspondant. Plus de détails sont donnés dans

[Moli 06, Aspl 06].

� COST 273 : Ce modèle montre une forte similarité avec le modèle précèdent. La di�érence

consiste dans l'extension à d'autres types d'environnement et l'intégration du phénomène

d'interactions multiples du signal [Corr 06]. Trois types de clusters sont dé�nis a�n de couvrir

les di�érents types d'interactions : des clusters locaux au voisinage de l'émetteur et/ou

du récepteur, des clusters à une seule interaction et des clusters à double interaction. Les

types des clusters utilisés dépendent du type de l'environnement. A titre d'exemple, les

clusters à une seule interaction représentent le mécanisme de propagation dominant dans

un environnement macro-cellulaire [Corr 06]. L'ensemble des paramètres et des distributions

statistiques caractérisant la réponse impulsionnelle doublement directionnelle relative aux

di�érents environnements est donné dans [Corr 06].

d. Modèle 3GPP SCM

Le modèle spatial du canal (Spatial Channel Model) [3GPP 07] est développé par 3GPP (3rd

Génération Partnership Project) dans le but d'avoir une référence commune et representative du

canal MIMO pour évaluer les di�érents systèmes multi-antennes en environnement outdoor. Il

est dé�ni pour les systèmes CDMA de fréquence centrale 2 GHz et de bande 5 MHz. Ce modèle
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consiste en deux parties : un modèle de calibration et un modèle de simulation système.

Modèle de calibration : Le modèle de calibration est un modèle très simpli�é du canal dont le

but est de tester la justesse de l'implémentation de la simulation et d'assurer la compatibilité entre

les di�érents simulateurs. Ainsi, il permet de détecter les possibles erreurs au niveau de l'implé-

mentation et non pas de tester les performances des algorithmes ou des systèmes. Généralement,

ce modèle se limite à la représentation d'un seul lien radio entre l'émetteur et le récepteur.

Modèle de simulation : Ce modèle, développé a�n d'évaluer les performances du système, est

appelé modèle du canal. Il utilise l'approche double-directionnelle dans sa description du canal ce

qui o�re le choix de modi�er les caractéristiques, les géométries et les orientations des antennes

utilisées.

La structure du modèle est similaire au modèle directionnel du COST 259 [Corr 01]. On

distingue deux points de di�érence. Le premier est qu'il ne s'agit pas d'un modèle continu. Le

deuxième est qu'il ne décrit pas un mouvement continu d'importante portée mais il considère

di�érentes positions de l'émetteur au sein du même cellule. Cependant, ce modèle est conçu de

manière à tenir compte de la corrélation entre les di�érents paramètres.

δn,DOD : angle de départ du nème trajet

δn,m,DOD : angle de départ du mème sous-trajet

τn : temps de retard du nème trajet

Pn : puissance moyenne du nème trajet

δn,DOA : angle d’arrivée du nème trajet

δn,m,DOA : angle d’arrivée du mème sous-trajet

1. Sélection de l’environnement : 
urbain micro 
urbain macro
sous-urbain macro

2. Détermination des paramètres : 

3. Génération des coefficients de la matrice du canal 

étalement angulaire

coefficient évanouissement 

Étalement de retard

Perte par propagation

Orientation et vitesse du mobile

Gains des antennes

Polarisation

LOS (Environnement urbain micro-cellulaire

Env. urbain macro  
canyon

Cluster lointain (Env. 
urbain macro)

Fig. 1.8: Modèle 3GPP

Il di�érencie trois types d'environnements : environnement urbain macrocellulaire, environnement

sous-urbain macrocellulaire et environnement microcellulaire (�gure 1.8). La structure du modèle

et la méthodologie de simulation sont les mêmes pour tous ces environnements et ne di�èrent que

par les paramètres (étalement angulaire, étalement de retard, ...).

Dans le cas d'un mobile relié par un seul trajet à la station de base, on suppose que l'orientation

et le sens de déplacement du réseau mobile ainsi que les di�useurs aux alentours sont aléatoires. Le

poids complexe du lien est donné par le modèle COST 231-Hata pour un environnement macro-

cellulaire et par le modèle COST 231-Wal�sh Ikegami pour un environnement microcellulaire. La

réponse du canal est décrite à l'aide de 6 taps avec des retards et des puissances moyennes choisis

de façon stochastique à partir des lois probabilistes. Chaque tap montre une dispersion angulaire
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à la réception et à l'émission. Ceci est traduit par la représentation de chaque tap par 20 sous-

trajets ayant le même retard mais avec des DOA et DOD di�érentes. Ces DOAs (respectivement

DODs) sont choisies d'une distribution gaussienne. Les 20 sous-trajets sont bruités autour de leur

moyenne avec des o�sets. Ces derniers sont �xés et tabulés dans le standard 3GPP.

Ce modèle présente deux caractéristiques majeures. Il s'agit d'un modèle non-continu car la

description du canal est dé�nie à partir d'un nombre �ni de taps. La description du comportement

du canal se réalise sur des intervalles de temps très courts de sorte que la seule variable qui change

est la phase des sous-trajets due au mouvement de l'émetteur. On suppose que tous les di�useurs

sont stationnaires et que la variation temporelle n'est liée qu'au mouvement du mobile. Le modèle

de simulation o�re plusieurs con�gurations optionnelles telles que la polarisation, le cas de clusters

éloignés, une composante LOS dans le cas d'un environnement micro-cellulaire, une distribution

angulaire modi�ée au niveau du mobile pour représenter le phénomène de propagation en canyons

urbains.

e. Modèles IEEE 802.11n

Le modèle TGn de IEEE 802.11n [Erce 04] est développé pour le canal de communication MIMO

en environnement indoor dans les bandes 2 GHz et 5 GHz et s'adresse aux canaux WLAN MIMO.

Il distingue 6 environnements (de A à F) déduits des modèles SISO déjà développés pour le

canal WLAN. Le modèle 802.11n est un modèle doublement directionnel similaire au modèle

3GPP/3GPP2 dont la réponse impulsionnelle directionnelle est approchée par un ensemble de

clusters. Chaque cluster est caractérisé par 18 taps séparés d'au moins 10ns. Chaque tap possède

un spectre directionnel (en azimut et en élévation) de puissance gouvernée par une distribution

de Laplace tronquée et d'étalement dans [20◦ 40◦]. Le nombre de clusters, déduit des mesures,

varie de 2 à 6 et l'étalement de retard varie de 0 à 150ns. Les spectres angulaires à l'émission et

à la réception au niveau de chaque cluster sont supposés indépendants mais corrélés à l'étalement

angulaire correspondant.

1.4 Comparaison entre les modèles

Suite à la présentation des di�érentes classes des modèles, les avantages/inconvénients de cha-

cune vont maintenant être résumés.

Les modèles déterministes font appel aux données physiques du canal. Par conséquent, ils ne

s'appliquent qu'à des canaux dont on possède une description détaillée (dimensions géométriques,

propriétés électromagnétiques, stationnarité du canal, ...). Ils o�rent une précision proportionnelle

au degré de �nesse de la description de l'environnement de propagation. Cependant, la complexité

des environnements réels de propagation augmente considérablement la complexité de calcul.

En ce qui concerne les modèles stochastiques, la simplicité dans la formulation et la complexité

de calcul raisonnable sont leurs grands avantages. Les principaux défauts résident dans l'impuis-

sance de séparer les e�ets des antennes de celui du canal de propagation et la limitation à la

statistique du second ordre dans la description du canal. L'utilisation de la matrice de corrélation

restreint la validité de ces modèles à la con�guration NLOS. L'utilisation de la matrice de corré-

lation étendue a�ne la description du canal au détriment d'un accroissement de la complexité de
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calcul.

Les avantages des modèles géométrique-stochastiques sont

� une restitution implicite des phénomènes d'atténuation rapide (fast-fading) suite à la super-

position des signaux issus des di�érents di�useurs ;

� une traduction directe du phénomène de propagation physique : les zones de di�usion peuvent

être identi�ées grâce à des considérations géométriques ;

� la déduction de plusieurs paramètres de canal telle que la distribution conjointe retard-

direction d'arrivée ou retard-direction de départ,

� une combinaison entre les modèles déterministes et les modèles stochastiques a�n de mieux

décrire le canal avec une complexité de calcul réduite.

En plus de ces avantages, la sous-classe présentée dans la section (1.3.3.2) se particularise par

une description générique qui peut être appliquée à tout environnement. Elle présente une des-

cription du canal de propagation indépendamment des antennes utilisées et de leurs répartitions

géométriques. Elle est valable pour une con�guration LOS aussi bien que NLOS. Elle s'intéresse à

l'ensemble des e�ets de propagation : di�usion, polarisation/dépalorisation, stationnarité du canal,

sélectivité du canal, etc, qui peuvent être facilement intégrés au niveau du modèle.

Cependant, les modèles proposés par le COST 273, 3GPP ainsi que d'autres modèles utilisant

la même approche et non cités ci dessus tel que le modèle du WINNER [El S 06], présentent une

complexité accrue dans leur utilisation. La suite du rapport sera donc axée sur le développement

d'une approche de modélisation simple capable de reproduire d'une manière �able le comportement

d'un canal bidirectionnel.

1.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les principes des plus importants modèles des canaux

MIMO proposés en littérature. Ceci nous a permis d'identi�er et souligner l'importance des modèles

géométriques-stochastiques. Dans le chapitre suivant, nous proposons une nouvelle méthode de

modélisation inspirée des modèles géométriques-stochastiques, a�n d'essayer de concilier simplicité

et description �ne du canal.
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Chapitre 2

Modèle matriciel

2.1 Introduction

Actuellement, le choix de la modélisation des canaux MIMO se porte sur les modèles géométrique-

stochastiques qui estiment la position des clusters, leurs rayons et le nombre de di�useurs intra-

cluster à partir de tirages dans des lois statistiques, l'aspect géométrique n'intervenant que pour

le calcul des retards, angles d'arrivée/départ des rayons. Une étape préliminaire et indispensable

repose sur la caractérisation �ne de l'environnement et l'extraction des paramètres descriptifs du

canal. L'objectif de ce chapitre est de rappeler brièvement les techniques de caractérisation expé-

rimentale du canal et le traitement des données associées. De nombreux algorithmes basés sur des

méthodes spectrales, de décomposition matricielle ou encore d'analyses paramétriques permettent

d'extraire les paramètres pertinents du canal. Les avantages et limitations de ces algorithmes se-

ront discutés. Une nouvelle technique de pré-traitement des données est proposée a�n d'estimer

de façon �able le nombre de sources. Notons par ailleurs que certaines de ces méthodes sont très

complexes à mettre en ÷uvre. Une nouvelle approche de modélisation basée sur la décomposition

en matrices diagonales par bloc a été développée dans le cadre de cette thèse.

2.2 Sondage de Canal et traitements préliminaires

Dans ce paragraphe nous allons successivement rappeler les di�érentes techniques de sondage

utilisées ainsi que les traitements appliqués aux mesures.

2.2.1 Sondage de canal

Le sondage de canal consiste à mesurer la réponse impulsionnelle ou la fonction de transfert

du canal de propagation. Il s'agit d'émettre un signal périodique large-bande ou bande-étroite

et de mesurer à la réception la distorsion due à la propagation à travers le canal. Dans le cas

d'un sondage large-bande, on distingue plusieurs types de signaux utilisés tel qu'un signal PSK

modulé par une séquence pseudo-aléatoire [EB P, Kivi 01a, Zeti 04], un signal multi-porteuses 1

1La méthode du signal multitons, en particulier un signal harmonique, consiste à utiliser une somme de compo-

santes sinusoïdales.
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avec un faible facteur de crête2[RUSK] ou avec un balayage en fréquence [Salo 02, Lehn 02]. La

forme d'onde transmise est particulièrement conçue a�n d'optimiser certains paramètres tel que

la dynamique [Moli 93], l'enveloppe du signal ou le PAPR (Peak to Average Power Ratio). Pour

éviter une dérive de phase, la synchronisation entre Tx et Rx doit être assurée. Une synchronisation

entre l'émetteur et le récepteur peut être soit permanente en reliant Tx et Rx pendant toutes les

mesures (câble coaxial, �bre optique, connexion TCP/IP [Lehn 02]) soit on synchronise (étalons de

fréquence synchrones, oscillateur au Rubidium [Baud 95], GPS) au début des mesures et on estime

ensuite que les sources restent synchrones, ce qui nécessite une très bonne stabilité en fréquence.

On distingue trois principales méthodes pour sonder un canal de propagation suivant l'archi-

tecture du système :

(i) Une seule chaîne RF avec des réseaux virtuels formés d'une seule antenne se déplaçant sur

un rail [Medb 02, Hane 03]. Dans ce cas une hypothèse fondamentale est la stationnarité du

canal durant l'acquisition d'une matrice du canal.

(ii) Des réseaux d'antennes physiques et une seule chaîne RF ; on e�ectue des enregistrements

séquentiels en commutant les di�érentes combinaisons entrée-sortie.

(iii) Un système de sondage en parallèle [Salo 02]. Ceci permet d'enregistrer simultanément

tous les éléments de la matrice du canal. Cette technique est la plus proche des systèmes

MIMO réels, car elle évite le retard de phase induit par le temps de commutation dans le cas

d'une acquisition séquentielle. Malgré cet avantage, les sondeurs de canaux MIMO parallèles

demeurent très rares. Ceci est dû à la complexité et le coût d'un tel sondeur. La chaîne RF

doit être dupliquée identiquement au nombre d'antennes. La procédure de calibrage doit en

plus tenir compte de tous les retards possibles entre les di�érentes chaînes d'acquisition.

Évidement, toute combinaison de ces architectures est aussi une solution possible pour sonder

le canal, tel qu'un multiplexage temporel à l'émission et une structure parallèle à la réception

[Salo 04] ou un réseau virtuel à l'émission et un multiplexage temporel à la réception [Oezc 04].

La caractérisation va dépendre du type et des dimensions de l'environnement investigué (micro-

,macro-cellulaire, ...), les coordonnées des émetteurs/récepteurs, la fréquence du signal, la vitesse

du mobile, etc.

2.2.2 Caractéristiques et géométries des réseaux d'antennes

Les caractéristiques des antennes font partie intégrante de la fonction de transfert du canal et,

en conséquence, (1.11) est modi�ée de la manière suivante :

H(−→p Rx,
−→p Tx, fm, tn) =

L(t)∑
l=1

e−j2πfmτle−j2πtnνlgRx(fm)gTx(fm)

[
bHRx

(
a(φRxl , θRxl )

)
bVRx

(
a(φRxl , θRxl )

)] [γHH γV H

γHV γV V

][
bHTx

(
a(φTxl , θTxl )

)
bVTx

(
a(φTxl , θTxl )

)]
(2.1)

où g, bH et bV sont respectivement le vecteur fonction de transfert, le vecteur diagramme de

rayonnement en champs lointain en polarisation verticale et horizontale du réseau d'antennes. Les

2Le facteur de crête est déterminé en divisant la valeur de crête par la valeur RMS.
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directions de départ/arrivée des trajets étant pondérées par le diagramme de rayonnement des

antennes, un traitement préliminaire des données est nécessaire pour rendre les résultats indépen-

dants des caractéristiques des antennes. Une première méthode consiste à développer une base

de données contenant les caractéristiques directionnelles du réseau d'antennes mesurées dans une

chambre anéchoique. L'avantage de cette approche réside dans sa simplicité et sa capacité à décrire

toutes les géométries possibles d'un réseau d'antennes qu'il soit homogène ou non. Cependant, son

inconvénient est que b est un modèle contenu en fonction de φ et θ alors qu'on ne peut avoir que

des observations de b sur un maillage de son domaine de dé�nition. La réponse du réseau dans une

direction non enregistrée est donnée par l'interpolation des plus proches directions enregistrées.

Une autre approche plus pratiquée est basée sur la similitude entre toutes les antennes utilisées.

Ceci permet de réduire considérablement la complexité du traitement préliminaire. Cette dernière

hypothèse sera adoptée dans tout le reste du rapport.

Les modèles géométriques-stochastiques sont aussi dépendants de la répartition spatiale. En

e�et, la géométrie du réseau d'antennes dicte la dimension de l'espace de résolution de ce dernier.

Elle dé�nit aussi le domaine de variation des paramètres spatiaux. Une distribution rectiligne

des antennes [Salo 04, Oezc 04] permet une résolution suivant une seule dimension angulaire (

azimut ou élévation) d'étendue maximale π (un demi-plan). Une distribution surfacique (circulaire

[Salo 02], rectangulaire [Hane 03], triangulaire [Kuro 03], en croix [Verh 03], etc.) permet une

résolution spatiale suivant les deux dimensions angulaires (élévation et azimut) de couverture

maximale égale à un demi-espace. Par contre, une distribution volumique (cubique [Tsuc 04],

sphérique [Kivi 01b], cylindrique [Tan 04], etc.) assure une résolution angulaire dans tout l'espace.

Généralement, on a�ecte une répartition uniforme aux éléments du réseau qui permet de faci-

liter l'estimation des paramètres directionnels. Ceci permet d'avoir un déphasage constant entre

deux éléments successifs de la réponse du réseau à une source éloignée. En plus et a�n de satisfaire

le théorème d'échantillonnage spatial, la distance inter-éléments doit être inférieure à la moitié de

la longueur d'onde du signal reçu. Ceci permet d'éviter des ambiguïtés sur les angles estimés. Le

tableau (2.1) liste les vecteurs de direction relatifs aux réseaux d'antennes les plus répandus.

Tab. 2.1: Vecteurs des directions des di�érentes géométries des réseaux d'antennes
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Réseau linéaire uniforme (ULA) Réseau rectangulaire uniforme (URA)

(a) a =
{

e−j
2π
λ ndy sin θ

}
06n6N−1

(b) a =
{

e−j
2π
λ (n1dx cosφ sin θ+n2dy sinφ sin θ)

}06n16N1−1

06n26N2−1

Réseau circulaire uniforme (UCA) Réseau cylindrique uniforme

(c) a =
{

e−j
2π
λ r sin θ cos (φ− 2πn

N )
}

06n6N−1

(d) a =
{

e
−j 2π

λ

(
r sin θ cos

(
φ− 2πn1

N1

)
+n2dz cos θ

)}06n16N1−1

06n26N2−1

2.2.3 Calibrage des réseaux d'antennes

La faible distance entre antennes qui favorise le phénomène du couplage mutuel et les er-

reurs dues à la réalisation et à l'électronique embarquée engendrent des distorsions de phase et

d'amplitude par rapport de la réponse d'un réseau d'antenne supposé idéal. Si on souhaite une

caractérisation �ne des paramètres, il est nécessaire de compenser ces défauts par une procédure de

calibrage. Soit un réseau deM antennes illuminé par une onde plane d'amplitude complexe γp sous

la direction (φp, θp), le signal xmes,p,i mesuré par le ième élément, peut s'écrire mathématiquement :

xmes,p,i = εiai(θp, φp)γp +
M∑

k=1,k 6=i

εi,kak(φp, θp)γp (2.2)

où le coe�cient complexe εi,k représente le couplage entre le kème et le ième élément du réseau.

On suppose que εi,k est indépendant de la direction d'incidence. εi résume les imperfections qui

engendrent la non-uniformité sur le diagramme de rayonnement de l'antenne seule. ai(φp, θp) est

le ième élément du vecteur directeur correspondant à la direction (φp, θp). L'ensemble de la réponse
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du réseau s'écrit sous forme vectorielle comme suit :

xmes,p = Υa(φp, θp)γp (2.3)

où Υ ∈ CM×M est appelée matrice de distorsion que l'on cherche à estimer. Elle est symétrique et

sa diagonale principale décrit les imperfections propres à chaque élément alors que les autres dia-

gonales quanti�ent le couplage mutuel entre antennes. Dans la littérature, on distingue di�érentes

approches pour estimer Υ−1 [Cher 05, Gupt 03, Somm 01]. Cette matrice de calibrage, propre à

chaque réseau, est généralement estimée d'une manière déterministe (en o�ine) et est basée sur

des mesures en chambre anéchoique.

En l'absence de distorsion (Υ = IM), l'espace signal au niveau de (2.3) est de dimension

égale à 1. Il est engendré par le vecteur a [Somm 01]. Il en résulte l'existence d'une famille libre

(c1,p, c2,p, · · · , cM−1,p) engendrant l'espace bruit et véri�ant :

ch
k,pap = ch

k,pxmes,p|Υ=IM = 0 , k = 1, · · · ,M − 1 (2.4)

Généralement Υ est souvent di�érente de la matrice identité et l'égalité (2.4) n'est plus véri�ée

bien que le réseau soit toujours illuminé par une seule onde plane. Ainsi, a�n de satisfaire (2.4),

il faut compenser l'e�et de Υ. Autrement dit, il faut trouver la matrice de calibrage Υcal = Υ−1

qui permettra d'éliminer les e�ets de Υ. Par conséquent, la matrice de calibrage estimée sera celle

qui compensera le maximum de distorsions contenues dans xmes,p a�n de s'approcher d'un vecteur

mesure sans défaut véri�ant (2.4). Ainsi, Υcal sera donné par l'argument de min
Υcal

(
ch
k,pΥcalxmes,p

)
ou encore de min

Υcal

∥∥ch
k,pΥcalxmes,p

∥∥2
[Rich 05]. Une estimation de Υcal notée Υ̃cal est obtenue en

utilisant l'opérateur vec(.) 3 comme suit :

Υ̃cal = arg min
Υcal

((
ch
k,pΥcalxmes,k

)
·
(
ch
k,pΥcalxmes,p

)h)
= arg min

Υcal

(
ch
k,pΥcalIM · xmes,px

h
mes,p · IMΥh

calck,p
)

= arg min
Υcal

(
vec
(
ch
k,pΥcalIM

)t · xmes,px
h
mes,p · vec

(
ct
k,pΥ

∗
calIM

))
(2.5)

En prenant le conjugué du scalaire réel positif à droite de (2.5) et en utilisant de nouveau l'opé-

rateur vec(.), on obtient :

Υ̃cal = arg min
Υcal

(
vec(Υcal)

t ·
(
IM ⊗ c∗k,p

)
xmes,px , p

h
mes

(
IM ⊗ ct

k,p

)
· vec(Υcal)

∗)
= arg min

Υcal
vec(Υcal)

h · vec
(
ck,px

h
mes,p

)
vec
(
ck,px

h
mes,p

)h︸ ︷︷ ︸ ·vec(Υmes)

= arg min
Υcal

vec(Υcal)
h Rk,p vec(Υcal) (2.6)

A�n d'augmenter la stabilité de l'estimation de Υ̃cal, on optimise (2.6) sur di�érents points de

référence p = 1, · · · , P et sur tous les vecteurs (ck,p)16k6M−1. Ceci donne [Rich 05] :

Υ̃cal = arg min
Υcal
{vec(Υcal)

h

(
P∑
p=1

M−1∑
k=1

Rk,p

)
vec(Υcal)} (2.7)

En d'autres termes Υ̃cal, solution de (2.7), est donnée par la transformation vec−1 du vecteur propre

de la matrice
(∑P

p=1

∑M−1
k=1 Rk,p

)
correspondant à sa plus petite valeur propre.

3vec (XYZ) = (Zt ⊗X ) vec(Y)
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2.2.4 Représentation de la fonction de transfert mesurée du canal

L'expression analytique de la fonction de transfert du canal doublement directionnel développée

au premier chapitre est idéale et n'intègre pas les contraintes de bruit inhérentes aux mesures. La

fonction de transfert mesurée peut se mettre sous la forme suivante :

H(fi, tj) =
L∑
l=1

γlHl(fi, tj, µl) +Nl(fi, tj) (2.8)

où γl et µl sont respectivement le poids complexe et le vecteur paramètre caractéristique du lème

trajet. Nl(fi, tj) est un bruit blanc gaussien de même taille que Hl. Des mesures en large-bande

H(fi, tj)16i6Mf
et en temps H(fi, tj)16j6Mt attribue à H une forme matricielle quadridimension-

nelle de taille MRx ×MTx ×Mf ×Mt. Chaque dimension correspond à l'échantillonnage dans un

domaine. Ces quatre domaines sont le domaine spatial à la réception, le domaine spatial à l'émis-

sion, le domaine fréquentiel et le domaine temporel. En outre, l'utilisation des réseaux d'antennes

muti-dimensionnels (réseau rectangulaire, réseau sphérique, etc.) étend la forme de H sur plus que

de 4 dimensions.

Une autre représentation vectorielle de la fonction de transfert d'un canal doublement-directionnel,

de façon analogue à un canal uni-directionnel, est aussi possible en concaténant verticalement les

vecteurs de H. Elle est donnée comme suit :

h(fi, tj) = vec
(
H(fi, tj)16i6Mf

16j6Mt

)
+ vec (Ne)

= [H(1, 1, 1, 1), · · · ,H(MRx, 1, 1, 1),H(1, 2, 1, 1), · · · ,H(MRx,MTx,Mf ,Mt)]
t + vec (Ne)

(2.9)

Une représentation plus compacte de (2.9) est :

h(fi, tj)16i6Mf

16j6Mt

=
L∑
l=1

vec (Hl(fi, tj, µl)) γl + vec (Nl)

= [vec (H1(fi, tj, µ1)) , vec (H2(fi, tj, µ2)) , · · · , vec (HL(fi, tj, µL))]γ + vec (N )

(2.10)

Il est important de noter que la formulation de h est similaire au modèle linéaire d'un canal SIMO

stationnaire en bande étroite dont la fonction de canal s'énonce ainsi :

h = Aγ + n (2.11)

où A est la matrice des directions et n est un vecteur bruit blanc gaussien.

2.3 Estimation des paramètres des trajets

Cette étape consiste à extraire à partir de la fonction de transfert du canal les paramètres

caractéristiques des di�érents trajets liant l'émetteur au récepteur (tableau 2.2). Elle permet d'ali-

menter la prochaine étape dans la procédure de modélisation et de déduire certains paramètres

statistiques descriptifs tel que l'étalement angulaire ou l'étalement de retard.
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Tab. 2.2: Estimation des paramètres des trajets de propagation

Paramètres Désignation

Nombre de trajets L

Direction de départ (DOD) φTx = [φTx,1, · · · , φTx,L]t , θTx = [θTx,1, · · · , θTx,L]t

Direction d'arrivée (DOA) φRx = [φRx,1, · · · , φRx,L]t , θRx = [θRx,1, · · · , θRx,L]t

Temps de retard τ = [τ1, · · · , τL]t

Fréquence Doppler ν = [ν1, · · · , νL]t

Gains complexes γ = [γ1, · · · , γL]t

Étalement angulaire Arms
Étalement de retard τrms

Elle se fait en post-traitement à travers deux sous-étapes :

(i) La détection du nombre des trajets ;

(ii) L'estimation des paramètres relatifs à chaque trajet.

Cette distinction en deux sous-étapes qui est rendue nécessaire par la plupart des algorithmes

d'estimation des paramètres des trajets de propagation suppose la connaissance a priori du nombre

des trajets.

2.3.1 Détection du nombre des trajets

Un intérêt particulier doit être accordé au choix de la technique de détection car une détection

�able permet non seulement l'utilisation e�cace des potentialités des algorithmes de haute résolu-

tion multi-dimensionnels mais aussi l'interprétation correcte des paramètres estimés. En e�et, une

erreur dans la détection du nombre des trajets a�ecte la précision des résultats de l'estimation et ty-

piquement ces erreurs se produisent avec les algorithmes de hautes résolutions multi-dimensionnels

(MUSIC, SAGE, ESPRIT, ...). Le paragraphe suivant détaille les di�érentes approches pour la

détection du nombre des trajets .

La fonction de transfert du canal mise sous la forme (2.10) permet de transformer la fonction

de transfert d'un canal MIMO en une formulation analogue à celle d'un canal SIMO et de se

ramener, ainsi, au problème classique d'estimation du nombre des sources dans un canal SIMO.

Ce dernier s'exprime ainsi :

x = As + n (2.12)

Où x , A, s et n sont respectivement le vecteur signal mesuré, la matrice des directions, le vecteur

des sources, qui est équivalent au vecteur des amplitudes des trajets, et un vecteur bruit blanc

gaussien additif. Par conséquent, on s'appuiera, d'abord, sur les techniques d'estimation du nombre

des sources, décrites dans la littérature, a�n de détecter le nombre des trajets de propagation.

Ensuite, nous proposerons une optimisation de ces techniques. Pour des raisons de simpli�cations,

on ignorera dans la suite l'e�et Doppler. Une étape qui précède la détection du nombre des trajets

consiste à dé�nir l'intervalle de variation de ce dernier.
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2.3.1.1 Intervalle de variation du nombre des trajets

L'objectif est de déterminer pour une matrice de canal de dimension donnée, le nombre maxi-

mal de trajets qui peuvent être détectés théoriquement. Dans le cas MIMO, la matrice du canal

est cubique. A partir d'une réalisation de la matrice H, notée H1, on forme des sous matrices

associées à des sous réseaux à l'émission et à la réception de taille respectivementMRxs etMTxs et

balayant un intervalle de fréquences Mfs inférieur à Mf . En d'autres termes, cette décomposition

revient à décomposer la matrice cubique en un nombre Ms de cubes de dimension inférieure à

(MRx,MTx,Mf ). Il s'agit d'un lissage spatial et Ms est donné par (2.13)

Ms = (MRx −MRxs + 1) (MTx −MTxs + 1) (Mf −Mfs + 1) (2.13)

Si maintenant on e�ectue N observations indépendantes du canal, l'application de l'opérateur vec
à toutes les sous-matrices a�n d'avoir des observations sous forme de vecteur-colonne génère une

nouvelle matrice Hs de taille M ×MsN où M = MRxsMTxsMfs dont une estimation de la matrice

de corrélation est donnée par (2.14),

Rs = HsHh
s (2.14)

On déduit de (2.14) que le nombre maximal de trajets qu'on peut théoriquement estimer est donné

par (2.15)

dmax = min

(
(MRxs − 1)M

MRxs

,
(MTxs − 1)M

MTxs

,
(Mfs − 1)M

Mfs

, MsN

)
(2.15)

2.3.1.2 Techniques de détection du nombre de trajets de propagation

Les algorithmes d'estimation du nombre de trajets L̂ se classi�ent en fonction des critères

mathématiques qu'ils utilisent. Généralement trois principales classes sont identi�ées. La première

classe concerne les méthodes basées sur les propriétés des valeurs propres (multiplicité, distribution,

...). En e�et, compte tenu de certaines hypothèses sur les données telles que la décorrélation du

signal et/ou du bruit, ces méthodes utilisent l'information contenue dans les valeurs propres de

la matrice de corrélation. La deuxième classe utilise les particularités algébriques que présentent

des vecteurs propres de la matrice de corrélation. La dernière classe se base sur l'évaluation des

erreurs d'estimation du signal reçu.

a. Méthodes basées sur les valeurs propres de la matrice de corrélation

On distingue quatre méthodes dans cette classe basées sur divers critères, à savoir des critères basés

sur la théorie de l'information [Wong 90, Wax 85], des critères basés sur la théorie de la décision,

des critères basés sur la variation des valeurs propres et des critères basés sur la localisation

géométrique des valeurs propres.

a.1 Critères basés sur la théorie de l'information :

Soient H = {h1, · · · ,hN} un ensemble �ni de N observations obtenues à partir d'un modèle dé�ni

comme une famille de n densités de probabilité, n représentant alors l'ordre du modèle. A partir

de l'ensemble des ζ paramètres de ces n distributions, on forme le vecteur ϑ ∈ R. L'idée des

critères basés sur la théorie de l'information (ITC) consiste à déterminer la valeur optimale de n
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en minimisant la distance de Kullback-Leibler 4 entre les observations réalisées et celles déduites

du modèle. Les critères les plus répandus dans cette approche sont :

� Critère d'information d'Akaike (AIC) [Wong 90] ;

� Longueur minimale de description (MDL) [Zhao 86] ;

� Critère e�cace de détection (EDC) [Yin 87].

Les critères précités peuvent être utilisés a�n d'estimer le nombre des trajets en associant

l'ordre du modèle statistique au nombre de trajets qui engendrent les observations réalisées. Cette

estimation s'e�ectue en minimisant le critère, noté ITC, en fonction du nombre possible de sources

qu'on peut détecter. Ces critères sont tous associés à l'algorithme de maximum de vraisemblance,

communément utilisé dans des problèmes d'estimation et dont une expression générale est donnée

par (2.16). Il s'exprime en fonction de deux termes dont le premier, commun à tous les critères, est

le logarithme de l'inverse du Maximum de vraisemblance (− log [L ]) traduisant l'erreur de �délité,

tandis que le second terme P est une fonction d'ajustement propre à chaque critère pénalisant

le choix des ordres élevés. Dans la suite, nous allons successivement détailler le premier terme de

(2.16), le deuxième terme sera quant à lui décrit pour chaque critère proposé.

ITC(l) = − log
[
L
(
ϑ(l)|H

)]
+ P(ζ,N) , l = 0, 1, · · · ,M − 1. (2.16)

Le point de départ de la démonstration est l'estimation de la matrice de corrélation R de H notée

R̃ (2.17).

R̃ =
1

N

N∑
n=1

hnh
h
n

= ŨD̃Ũh (2.17)

= [ũ1, · · · , ũM ] diag
(
λ̃1, · · · , λ̃M

)
[ũ1, · · · , ũM ]h

où hn = [h1, h2, · · · , hM ]t et
(
Ũ , D̃

)
5 est le couple de deux matrices relatives respectivement aux

vecteurs et aux valeurs propres de R̃.

Dans le cas où le nombre de trajets est égal à l, la matrice de corrélation R̃ prend la forme

suivante :

R̃(l) = ŨD̃Ũh

= [

l︷ ︸︸ ︷
ũ1, · · · , ũ l

M−l︷ ︸︸ ︷
ũ l+1, · · · , ũM ]diag

(
λ̃1, · · · , λ̃l, λ̃l+1, · · · , λ̃M

)
[

l︷ ︸︸ ︷
ũ1, · · · , ũ l

M−l︷ ︸︸ ︷
ũ l+1, · · · , ũM ]h

=
∑l

i=1 λ̃iũ iũ
h
i + σ̃2

(l)

∑M
i=l+1 ũ iũ

h
i

=
∑l

i=1 λ̃iũ iũ
h
i + σ̃2

(l)IM
(2.18)

Dans ce cas, le vecteur des paramètres ϑ(l) est donné par (2.19).

ϑ(l) = (λ̃1, λ̃2, · · · , λ̃l, σ̃2
(l), ũ1, ũ2, · · · , ũ l) (2.19)

4Soient deux distributions discrètes de probabilité respectivement pk et qk. La distance de Kullback-Leibler entre

p et q, aussi appelée l'entropie relative de p par rapport à q , est dé�nie ainsi : d =
∑
k pk log2(

pk
qk

).
5Toute matrice hermitienne Y ∈ Cn×n est diagonalisable à l'aide d'une matrice unitaire U ∈ Cn×n
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ϑ(l) compte (l+1+2Ml) paramètres réels 6. Sachant que les vecteurs ũ1≤i≤l sont unitaires (2.20a)

et orthogonaux entre eux (2.20b) et que la matrice Ũ = [ũ1, ũ2, · · · , ũ l] est semblable à une matrice

diagonale (on peut �xer par exemple la première ligne de U à des valeurs réelles positives7), le

nombre des paramètres réels indépendants de ϑ(l) se réduit à ζ(l) = l(2M − l) + 1 (2.20).

(‖ ũ i ‖1≤i≤l= 1) ≡ l équations (2.20a)

(< ũ i|ũ j >1≤i 6=j≤l= 0) ≡ 2C2
l = l(l − 1) équations (2.20b)

([ũ1, ũ2, · · · , ũ l] ∝ diag(ej∠ũ1 1 , ej∠ũ2 1 , · · · , ej∠ũl 1)) ≡ l équations (2.20c)

Pour le calcul du maximum de vraisemblance, rappelons que la densité de probabilité (pdf(.)) pour

une distribution gaussienne complexe multivariable d'un vecteur aléatoire x = [x1, x2, · · · , xM ]t

est :

pdf(x) = 1
πM det(Rx)

e−(x−µx)hR−1
x (x−µx) (2.21)

où

{
µx = E(x)

Rx = E[(x− µx)(x− µx)h]
(2.22)

En appliquant (2.21) à l'ensemble des observations représentées par les N vecteurs i.i.d aléatoires

gaussiens, de moyennes nulles et de corrélation R, H = {h1,h2, · · · ,hN} tout en supposant la

présence de l signaux, on obtient la fonction de vraisemblance (2.23).

L
(
ϑ(l)|H

)
= pdf(H|ϑ(l))

=
∏N

n=1
1

πM det(R(l))
e−hh

n[R(l)]−1hn
(2.23)

Le calcul du logarithme de (2.23) puis l'élimination des termes constants donne (voir Annexe B1) :

− log
[
L (ϑ(l)|H)

]
= N log

[
det(R(l))

]
+N tr

(
[R(l)]−1R̃

)
(2.24)

A partir de (2.24), [Ande 84] montre que l'estimation au sens du maximum de vraisemblance de

ϑ(l) est donné par :

λ̂i = λ̃i , i = 1, · · · , l, (2.25)

û i = ũ i , i = 1, · · · , l, (2.26)

σ̂(l)2 =
1

M − l

M∑
i=l+1

λ̃i. (2.27)

(λ̃)1≤i≤M sont les valeurs propres de R̃ tel que λ̃1 ≥ · · · ≥ λ̃M . En reportant (2.25) , (2.26) et

(2.27) dans (2.24), on obtient le premier terme des critères basés sur la théorie de l'information.

− log[L (ϑ̂
(l)
|H)] = − log



(∏M

i=l+1 λ̃i

) 1
M−l

1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i


(M−l)N (2.28)

6les valeurs propres d'une matrice hermitienne sont toujours réelles alors que les vecteurs propres sont complexes
7Toute matrice unitaire U ∈ Cn×n est unitairement semblable à une une matrice diagonale de la forme suivante :

D = diag(ejϕ1 , · · · , ejϕn).
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On remarque que (2.28) est fonction du rapport de la moyenne géométrique Gl = (
∏M

i=l+1 λ̃i)
1

M−l

et de la moyenne arithmétique Al = 1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i des (M − l) petites valeurs propres de R̃. Ce

rapport mesure la multiplicité de la petite valeur propre. Sachant que Al ≥ Gl (on a l'égalité dans

le cas où λ̃l+1 = λ̃l+2 = · · · = λ̃M) et que λ1 ≥ λ2 ≥ · · · ≥ λM , on déduit la décroissance de

(2.28) en fonction de l. Donc, si on se limite à ce terme, le nombre estimé des rayons incidents

sera toujours égal à (M − 1). D'ou l'importance du second terme, nommé terme d'ajustement ou

de correction. En e�et, ce dernier compense la stricte décroissance du logarithme du maximum de

vraisemblance. De ce fait, le terme de correction est strictement croissant en fonction du nombre

de sources l tout en étant capable de trouver le bon ordre du modèle.

Pour illustrer ces critères, une représentation schématique de la variation de ces deux termes

est donnée (�gure 2.1) en fonction de l'ordre l du modèle. Pour simpli�er, le deuxième terme est

une fonction a�ne de l. Le minimum de la courbe continue, somme des deux fonctions précitées,

correspond alors à l'ordre optimal du modèle soit le nombre de trajets détectés.

Fig. 2.1: Critères basés sur la théorie de l'information

Critère d'information d'Akaike (AIC) : AIC dé�nit le terme d'ajustement comme étant le

double du nombre des paramètres réels indépendants contenus dans le vecteur-paramètres ϑ(l).

On déduit alors la formule de AIC exprimée par (2.29) :

AIC(l) = − log
[
L (ϑ̂

(l)
|H)
]

+ 2ζ(l) (2.29)

Le nombre de sources estimé L̂ est celui qui minimise (2.29)

L̂ = arg min
l=0,1,··· ,M−1

AIC(l) (2.30)

= arg min
l=0,1,··· ,M−1

− log



(∏M

i=l+1 λ̃i

) 1
M−l

1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i


2(M−l)N+ 2l(2M − l) + 2 (2.31)
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Longueur minimale de description (MDL) : Ce critère dé�nit le terme d'ajustement en

fonction du logarithme du nombre d'observations et le nombre de paramètres réels indépendants

contenus dans ϑ(l). Il s'énonce ainsi :

MDL(l) = − log
[
L (ϑ̂

(l)
|H)
]

+
1

2
ζ(l) log(N) (2.32)

Le nombre de sources estimé L̂ est celui qui minimise (2.32)

L̂ = arg min
l=0,1,··· ,M−1

MDL(l) (2.33)

= arg min
l=0,1,··· ,M−1

− log



(∏M

i=l+1 λ̃i

) 1
M−l

1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i


(M−l)N+

1

2
(l(2M − l) + 1) log(N)

Critère e�cace de détection (EDC) : Dans les deux critères précités, on remarque que seule

la fonction de correction est di�érente d'un critère à un autre. Une des qualités que doit avoir un

crtitère est le caractère "consistant". Un critère est dit consistant s'il détecte le nombre correct

de sources avec une probabilité égale à 1 quand le nombre d'observations N tend vers l'in�ni8. A

titre d'exemple, [Wax 85] montre que le critère MDL est consistant alors que AIC ne l'est pas. Ce

dernier tend asymptotiquement à surestimer le nombre des sources.

Sachant que P(ζ,N) varie linéairement en fonction de ζ, des statisticiens ont essayé d'identi�er

une famille de fonctions FN que peut engendrer la fonction fN = P(ζ,N)
ζ

.

FN =

{
fN , tel que

∣∣∣∣∣
fN :N→R
lim

x→ +∞
fN
N

=0

lim
x→+∞

fN
log(log(N))

=∞

}
(2.34)

Pour les critères basés sur la théorie de l'information, ils proposent une formule plus générale .

EDC(l) = − log
[
L
(
ϑ̂

(l)
|H
)]

+ ζfN , fN ∈ FN , l = 0, 1, · · · ,M − 1. (2.35)

On remarque que (f
(AIC)
N = 2, f

(MDL)
N = 1

2
log(N)) ∈ F 2

N , donc les deux critères AIC et MDL

sont deux cas particulier de EDC. Une autre fonction d'ajustement fréquemment utilisée est fN =√
N log (N).

Autres algorithmes basés sur la théorie de l'information : Parmi les récentes propositions

qui visent à améliorer les performances des critères basés sur la théorie de l'information, on énumère

les algorithmes suivants RMDL [Fish], NU-MDL [Aoua 04], PDL [Vala 04], etc. La plupart de ces

travaux traitent le cas d'une déviation par rapport aux hypothèses utilisées par les algorithmes

décrits précédemment. A titre d'exemple, RMDL et NU-MDL renforcent les performances de

MDL dans le cas d'une déviation dans l'hypothèse du bruit, supposé spatialement blanc. En

e�et, la variation de la puissance du bruit d'une antenne à une autre rend la multiplicité de

8Le caractère consistant se démontre en prouvant la stricte décroissante et la stricte croissante de ITC(l)
respectivement sur [0, L] et [L, M − 1] pour un large nombre d'observation. Ceci se traduit mathématiquement par

la preuve suivante : ITC(l)0≤l 6=L≤M−1 − ITC(L) > 0 lorsque M → +∞
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la petite valeur propre égale à 1 et par conséquent MDL perd de sa robustesse. Pour plus de

détails sur ces algorithmes voir l'Annexe B2. La �gure (2.2) montre la probabilité de détection

obtenue à l'aide de trois algorithmes basés sur la théorie de l'information. Les paramètres que nous

avons utilisé lors de la simulation sont les suivants : un réseau linéaire uniforme de 6 antennes

omnidirectionnelles, identiques et séparées de λ
2
, illuminé par 3 sources sous les directions −20◦,

10◦ et 30◦. La probabilité de détection en fonction du rapport signal à bruit SNR est le résultat

de 300 itérations, chaque itération correspondant à 100 observations du canal.

Fig. 2.2: Probabilité de détection en fonction du SNR

Les variations observées pour la méthode AIC à partir de 0dB traduisent la non-consistance de

AIC alors que ses performances sont supérieures à celles de MDL et RMDL à faible SNR [Wax 85].

a.2 Méthodes basées sur la théorie de la décision

Cette approche utilise des statistiques à test d'hypothèses sur les valeurs propres de la matrice

de corrélation. A titre d'exemple on note le test de sphéricité [Will 90a] et le test à hypothèses

multiples (MHT) [Chun 04a]. Ils consistent à véri�er une séquence de tests d'hypothèses a�n

d'estimer la multiplicité de la plus petite valeur propre. Pour chaque hypothèse, on calcule la

valeur du test statistique que l'on compare ensuite à un seuil. Le nombre des trajets est déduit de

la première hypothèse avec laquelle le seuil est franchi. On distingue en littérature plusieurs tests

statistiques ainsi que di�érentes méthodes de calcul du seuil [Madi 99].

Test de sphéricité : Cette technique consiste à calculer le degré de proportionnalité entre la

matrice de corrélation et la matrice identité. L'interprétation géométrique des valeurs propres de

R est l'ensemble des longueurs des demi-axes portés par les vecteurs propres (�gure 2.3). On en

déduit dans le cas où R ∝ IM l'absence de directions privilégiées, ce qui se traduit par une sphère

multidimensionnelle, justi�ant par ailleurs le nom de ce test.
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(a) vecteurs propres (b) valeurs propres

Fig. 2.3: Représentation des vecteurs et des valeurs propres

Pour tester la sphéricité, on dé�nit les deux hypothèses suivantes :

h0 : R = σ2IM

h1 : R 6= σ2IM
(2.36)

Si on note par λ̃1 ≥ λ̃2 ≥ · · · ≥ λ̃M les valeurs propres de R̃, on peut réécrire (2.36) de la manière

suivante : {
h0 : λ̃1 = λ̃2 = · · · = λ̃M

h1 : λ̃1 > λ̃M
(2.37)

Le test statistique de sphéricité est exprimé en fonction du rapport généralisé de vraisemblance :

S(R̃) = S(λ̃1, λ̃2, · · · , λ̃M) = log

[
( 1
M

∑M
l=1 λ̃l)∏M

l=1 λ̃l

]
h1
≶
h0

γ (2.38)

où γ est un seuil qui peut être déterminé à l'aide du critère de Neyman-Person [Tree 68]. L'esti-

mation du nombre des plus petites valeurs propres égales demande la restriction successive du test

statistique de sphéricité (2.38) au sous-ensemble des plus petites valeurs propres. Ceci engendre

M − 1 paires d'hypothèses :{
h0 : λ̃1 ≥ · · · ≥ λ̃l ≥ λ̃l+1 = · · · = λ̃M

h1 : λ̃1 ≥ · · · ≥ λ̃l ≥ λ̃l+1 > λ̃M
, tel que l = 0, 1, · · · ,M − 2 (2.39)

Le nombre de sources estimé l = L̂, est celui pour lequel l'hypothèse h0 est vraie. Le problème qui

se pose est le choix précis du seuil γ avec une probabilité de fausse détection PF = Pr(S(R̃X) >

γ|h0) pré-dé�nie. PF peut changer d'une paire de tests à une autre. D'ou l'application du test de

sphéricité nécessite donc la connaissance de la distribution du statistique S(λ̃l+1, λ̃l+2, · · · , λ̃M)

connaissant h0. [Will 90b] propose la distribution donnée par (2.40) qui présente (M − l)2 −
1 degrés de liberté.

pdf(l) = 2

(N − 1)− l − 2(M − l)2 + 1

6(M − l)
+

l∑
i=i

(
λ̃i
¯̃λ
− 1

)−2
 log


(

1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i

)M−l
∏M

i=l+1 λ̃i


(2.40)

où ¯̃λ = 1
M−l

∑M
i=l+1 λ̃i
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Test à plusieurs hypothèses : A�n d'estimer le nombre des sources, le test de sphéricité se

base sur le test d'une série de paire d'hypothèses. Un test simultané sur toutes les hypothèses sera

sûrement plus optimal [Chun 04a].

h0 : λ̃1 = λ̃2 = · · · = λ̃M

h1 : λ̃1 > λ̃2 = · · · = λ̃M

h2 : λ̃1 ≥ λ̃2 > λ̃3 = · · · = λ̃M
...

hM−1 : λ̃1 ≥ λ̃2 ≥ · · · ≥ λ̃M−1 > λ̃M

(2.41)

Une généralisation directe du test de sphéricité s'avère impossible, mais on peut utiliser une ap-

proximation de la densité de probabilité des valeurs propres a�n de tester simultanément les M

hypothèses de (2.41). Soit :

pdfl(λ̃1, λ̃2, · · · , λ̃M |λ1 ≥ λ2 ≥ · · · ≥ λl+1 = · · · = λM) (2.42)

la densité de probabilité conjointe des valeurs propres de la matrice de corrélation estimée sachant

que les vraies (M−l) petites valeurs propres sont égales. On dé�nit lesM rapports de vraisemblance

en divisant (2.42) par pdfM−1(.).

pdf(l) = pdfl(λ̃1,λ̃2,··· ,λ̃M |λ̃1≥λ̃2≥···≥λ̃l+1=···=λ̃M )

pdfM−1(λ̃1,λ̃2,··· ,λ̃M |λ̃1≥···≥λ̃M )
, l = 0, · · · ,M − 1. (2.43)

En supposant que toutes les valeurs de l sont équiprobables, la théorie des tests à plusieurs hypo-

thèses montre que la valeur de l qui maximise (2.43) est le choix optimal qui minimise la probabilité

d'une fausse estimation de l [Tree 68].

Cette technique a des résultats comparables à ceux des critères basés sur la théorie de l'infor-

mation. Par contre, la di�culté majeure dans cette approche repose sur le calcul d'un seuil pour

chaque valeur possible du nombre des sources.

a.3 Critères basés sur la variation des valeurs propres :

Ces critères sont basés sur la dé�nition de fonctions de discrimination permettant la délimitation

des deux sous-ensembles des valeurs propres correspondant respectivement à l'espace bruit et à

l'espace signal. Parmi ces critères, on cite le test d'ajustement exponentiel [Quin 06] et la variation

linéaire par morceau des valeurs propres [Rado 04].

Test d'ajustement exponentiel (EFT) : EFT suppose une certaine distribution des valeurs

propres relatives au sous-espace bruit. Cette distribution est déduite de la modélisation des valeurs

propres de la matrice de corrélation restreinte à la matrice de corrélation du bruit :

R̃(n) =
N∑
t=1

n(t)n(t)h (2.44)

[Quin 06] démontre que la décroissance exponentielle des valeurs propres de R̂n s'écrit de la manière

suivante :

λi = λ1e
−2a(M,N)(i−1) , a(M,N) =

√√√√1

2

(
15

M2 + 2
−

√
225

(M2 + 2)2
− 180M

N(M2 − 1)(M2 + 2)

)
(2.45)
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Le modèle de distribution (2.45) établi pour les valeurs propres de R̃(n) est aussi valable pour les

M−L plus petites valeurs propres déduites de R̃ en présence de L trajets. Par conséquent, un test

d'ajustement progressif des valeurs propres, ordonnées en ordre croissant, avec une hypothèse de

décroissance en exponentielle (2.45) permet de discerner les valeurs propres relatives au sous-espace

bruit. Le nombre des valeurs propres qui suivent la distribution permet de déduire le nombre de

trajets.

Variation linéaire par morceau des valeurs propres (LPV) : Cette technique estime le

problème de détection du nombre des trajets comme étant un problème de classi�cation dans le

domaine des valeurs propres. En e�et, l'ensemble des valeurs propres est formé de deux classes

qu'on peut distinguer à l'aide de deux fonctions de discrimination. [Rado 04] propose deux mesures

de densités de probabilité g1 et g2, respectivement, des plus petites valeurs propres et la variation

relative de la pente des valeurs propres et dont la di�érence dé�nit une fonction coût c(k).

c(k) = g1(k)− g2(k) , 1 6 k 6 M − 1 (2.46)

Le nombre de trajet L̂ est donné par l'argument de la dernière valeur positive de c(k).

a.4 Critères basés sur la localisation géométrique des valeurs propres :

Cette approche est basée sur le théorème de Gerschgorin qui permet de localiser les valeurs de

la matrice de corrélation sur des disques. En utilisant ce théorème [Yang 96], on montre que les

valeurs propres de R̃ = [r]i,j se situent dans l'union des disques Di de centre ri,i et de rayons ρi
donnés par (2.47).

ρi =
M∑

j=1,j 6=i

|ri,j| , i = 1, · · · ,M (2.47)

De plus, s'il existe un ensemble de l disques isolés des autres disques, alors il y a exactement l

valeurs propres de R̃ contenues dans cet ensemble. D'où l'idée de distinguer deux sous-ensembles

distincts de disques permettant de séparer les valeurs propres du sous-espace bruit de celles du sous-

espace signal. En se basant sur la dernière propriété, on applique des transformations unitaires (des

rotations) à R a�n de dissocier les deux sous-ensembles des valeurs propres. Ces transformations

sont choisies de sorte que les disques de Gerschgorin relatifs au bruit diminuent de taille et s'isolent

des disques de Gerschgorin relatifs au sous-espace signal [Wu 95, Yang 96].

b. Méthodes basées sur les vecteurs propres de la matrice de corrélation

La deuxième classe utilise les propriétés algébriques des vecteurs propres de la matrice de corré-

lation a�n d'estimer le nombre des trajets [Lee 94, Wu 92, Jian 04]. A titre d'exemple, on cite la

technique suivante.

b.1 Variance du transformé du sous-espace rotationnel (VTRS) :

Soit U = [u1,u2, · · · ,uM ] l'ensemble des vecteurs propres correspondants aux valeurs propres

(λ1, · · · , λM)λ1≥···≥λM de R. U peut être décomposé en deux sous-ensembles US = [u1,u2, · · · ,uL]

et UB = [uL+1,uL+2, · · · ,uM ], représentant respectivement le sous-espace signal et le sous-espace

bruit. Puisque US et la matrice des vecteurs de direction A(φ) engendrent le même sous-espace,
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alors il existe une matrice inversible T, tel que :

US = A(φ)T (2.48)

A est une matrice de Vandermonde et par conséquent si on désigne par A1 et A2 respectivement

les (M − 1) premiers et les (M − 1) derniers vecteurs lignes de A, on déduit la relation (2.49). Il

existe une matrice Φ telle que

A2 = A1Φ (2.49)

Par analogie, on dé�nit US1 ∈ C(M−1)×M et US2 ∈ C(M−1)×M les deux sous-matrices de US. Si on

note A3 =

[
A1

A2

]
:

A3T =

[
A1T

A2T

]
=

[
A1T

A1ΦT

]
=

[
US1

US1T
−1ΦT

]
=

[
US1

US2

]
(2.50a)

⇒ US2 = US1 T−1ΦT︸ ︷︷ ︸
= US1 ΨS

(2.50b)

En l'absence de bruit, UB sera exactement le noyau de U. On dé�nit U1 ∈ C(M−1)×M et U2 ∈
C(M−1)×M respectivement les (M−1) premiers et les (M−1) derniers vecteurs lignes de U ∈ CM×L.

En tenant compte de l'égalité (2.50b), on exprime U2 en fonction de U1 par un produit de matrices

par bloc9 :

U2 = [US2,UB2] = [US1,UB1]

[
E G

F H

]
(2.51)

Dans (2.51), UB2 et UB1 désignent respectivement les (M − 1) premiers et (M − 1) derniers

vecteurs lignes du noyau de U. On déduit de (2.50b) et (2.51) que :
E = ΨS ∈ CL×L

et

F = 0 ∈ C(M−L)×L
(2.52)

Alors (2.51) devient :

U2 = [US2,UB2] = [US1,UB1]

[
Ψs G

0 H

]
= U1Ψ (2.53)

où (G,H) ∈ CL×(M−L) × C(M−L)×M−L.

On dé�nit

∆l =


Ψl+1,1 Ψl+1,2 · · · Ψl+1,l

Ψl+2,1 Ψl+2,2 · · · Ψl+2,l

...
...

. . .
...

ΨM,1 ΨM,2 · · · ΨM,l

 (2.54)

9Soient A et B deux matrices conformément partitionnées en sous-blocs tel que :

A =


A11 A12 · · · A1r

A21 A22 · · · A2r

...
...

. . .
...

As1 As2 · · · Asr

 et B =


B11 B12 · · · B1s

B21 B22 · · · B2s

...
...

. . .
...

Br1 Br2 · · · Brs

 , le (i, j)ème bloc dans AB est

Ai1B1j + Ai2B2j + · · ·+ AirBrj .
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Si l = L, ∆l est une matrice nulle. Dans le cas contraire, ∆l contient des termes non nuls. Par

conséquent, le nombre des trajets est déduit des dimensions qui annulent ρ(l) =
‖∆l‖2F

(M−1−l)l . Plus

généralement, en présence de bruit ∆l n'est plus la matrice nulle. Dans ce cas, l'idée consiste à

chercher les dimensions qui minimisent ρ(l) [Jian 04].

L̂ = min
l=1,2,··· ,M−2

ρ(l) = min
l=1,2,··· ,M−2

‖δl‖2
F

(M − 1− l)l
(2.55)

c. Méthodes basées sur l'erreur d'estimation

Cette classe estime le nombre des trajets qui minimise l'erreur d'estimation des données mesurées.

c.1 Estimation de l'erreur de détection (DEE) :

DEE se base sur une procédure itérative dont le but est la comparaison entre les données re-

construites à partir des paramètres estimés ĥ
(l)

et les données mesurées h pour chaque l(0≤l≤M−1)

[Kuch 00a]. Soit l'erreur d'estimation :

e(l) = ‖ĥ
(l)
− h‖ (2.56)

e(l) quanti�e le poids des trajets ignorés. En e�et, si l = L, e(l=L) est un minimum. D'ou, on en

déduit le nombre de trajets :

L̂ = arg min
l=0,··· ,M−1

{e(l)} (2.57)

En présence de bruit, e(l) est décroissant en fonction de l et donc e(l=L) n'est plus un minimum

global. Dans ce cas, il est nécessaire d'utiliser un critère de sélection [Kuch 00a].

c.2 Estimation de l'erreur résiduelle (REE) :

A�n de surmonter la subjectivité de la dernière méthode, REE utilise l'erreur résiduelle de l'esti-

mation. La méthode est décrite ci-après [Jian 02] :

- le vecteur mesuré h est partagé en deux parties complémentaires h1 et h2,

- h1 est utilisé pour estimer le vecteur des poids des trajets γ̂,

- l'erreur e (l) est calculée entre h2 et sa propre estimation à l'aide de γ̂.

Le nombre de trajets correspond au minimum global de (2.57).

d. Amélioration des algorithmes de détection

Nous avons e�ectué une comparaison entre les performances de 3 algorithmes représentatifs des 3

dernières classes et les résultats sont présentés sur la �gure (2.4).
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Fig. 2.4: Probabilité de détection

Dans cette simulation, nous avons supposé que L = 3 sources illuminant un réseau linéaire uniforme

de 6 antennes omnidirectionnelles sous les directions −15◦, 5◦ et 30◦. Le canal est supposé plat. La

�gure (2.4) a�che la probabilité de détection en fonction du SNR en considérant 500 réalisations

et 100 observations par réalisation. Ces courbes montrent que la probabilité de détection atteint

l'unité avec un SNR de 0dB, 6dB et 15dB respectivement avec LPV (classe 1), REE (classe 3)

et VTRS (classe 2). Ces résultats préliminaires révèlent l'avantage des algorithmes de la première

classe qui sont d'ailleurs les plus connus grâce à leur convenable performance et une complexité

de calcul réduite. Néanmoins, il faut noter que les algorithmes de la deuxième classe sont plus

robustes dans des cas particuliers, typiquement lorsque les éléments du réseau émetteur/récepteur

présentent des imperfections tel qu'un espacement non uniforme entre les éléments ou une réponse

fréquentielle non plate [Chun 04b].

En supposant un espacement uniforme entre les antennes identiques du réseau, on ne s'in-

téressera, dans la suite, qu'aux algorithmes de la première classe dans le but d'améliorer leurs

performances dans les deux scénarios suivants : un faible nombre d'observations et/ou un faible

SNR.

d.1 Propriété d'entrelacement des valeurs propres[Nasr 07]

Les algorithmes de détection appartenant à la première classe sont principalement basés sur la sin-

gularité des plus petites valeurs propres. Le problème est qu'une faible similitude entre les valeurs

propres relatives au sous-espace bruit, due à un faible nombre d'observations et/ou un faible écart

entre les deux sous-ensembles des valeurs propres, lié à un faible SNR, dégrade considérablement

les performances de ces algorithmes.

A�n de surmonter ce problème, nous proposons l'utilisation de la propriété d'entrelacement

des valeurs propres de toute matrice hermitienne 10 avec celles de ses sous-matrices principales. On

10La matrice A est dite hermitienne si et seulement si elle véri�e A = Ah
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appelle sous-matrice principale d'une matrice B ∈ Cn×n la sous-matrice obtenue en supprimant

des lignes de B et des colonnes de même indice.

Soit une matrice hermitienne B ∈ Cn×n de valeurs propres α1 > α2 > · · · > αn > 0 et

β
(k)
1 > β

(k)
2 > · · · > β

(k)
n−1 > 0 les valeurs propres de la sous-matrice principale obtenue en

supprimant la kème ligne et colonne. On a pour tout k, 1 6 k 6 n [Golu 96] :

αj > β
(k)
j > αj+1 , j = 1, · · · , n− 1 (2.58)

Grâce à cette propriété le nombre des valeurs propres pourra être augmenté en considérant suc-

cessivement toutes les sous-matrices principales. Pour une matrice de corrélation de taille M ×M ,

le nombre de valeurs propres utilisées par les algorithmes de la première classe, passe de M à M2.

Ceci peut être interprété comme un sur-échantillonnage dans le domaine des valeurs propres qui

permettera d'obtenir une description plus �ne des valeurs propres. Ceci conduit à une estimation

plus précise de la dimension du sous-espace signal et par la suite le nombre des trajets. Pour

illustrer cette approche, considérons une matrice de corrélation R ∈ C8×8 (�gure 2.5). La propriété

d'entrelacement précitée permet de sur-échantillonner les 8 valeurs propres principales de R. On

voit nettement sur la courbe apparaitre la frontière entre l'espace signal et l'espace bruit au delà

de la 4me valeur propre.

Fig. 2.5: Sur-échantillonnage dans le domaine des valeurs propres (SNR=10 dB)

Cette approche peut être utilisée par la majorité des techniques basées sur les valeurs propres.

A titre d'exemple, nous allons appliquer le traitement proposé aux critères LPV et MDL dont les

grandes lignes ont été décrites précédemment.

Concernant le critère LPV, [Rado 04] propose deux mesures de densités de probabilité g1 et

g2, respectivement, des plus petites valeurs propres et la variation relative de la pente des valeurs

propres. Il s'agit de deux fonctions de discrimination dont leur di�érence dé�nit une fonction coût

c(k).

c(k) = g1(k)− g2(k) , 1 6 k 6 M − 1 (2.59)
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Le nombre de trajets d̂ est donné par l'argument de la dernière valeur positive de c(k).

Nous proposons d'étendre ces deux fonctions aux M2 valeurs propres rangées en ordre décrois-

sant en fonction de leurs amplitudes.

g′1(k) =
λk+1∑M2

i=2 λi
, k = 1, · · · ,M2 − 1 (2.60)

g′2(k) =
ξk+1∑M2−1
i=2 ξi

, k = 1, · · · ,M2 − 1 (2.61)

où ξk = 1− η (λk − νk)
νk

, νk =
1

M2 − k

M2∑
i=k+1

λi , ηmax
k

[
λk − νk
νk

]
= 1 (2.62)

En adoptant cette méthode, on introduit M valeurs propres additionnelles entre deux valeurs

propres successives déjà existantes. Ce pré-traitement permet de donner une meilleure précision

pour des densités de probabilités données par g′1 et g′2. Par conséquent, ceci augmente la �abilité

du seuil de décision. Le nombre de trajets sera donné par :

d̂ =

⌈
d̂′

M + 1

⌉
(2.63)

L'opérateur dxe désigne l'entier naturel le plus proche supérieur ou égal à x. d̂′ est donné par

(2.64).

d̂′ = max
d′

(arg (c′(d′) = g′1(d′)− g′2(d′)) > 0) , 1 6 d′ 6 M2 − 1 (2.64)

Simulation : Pour valider l'intérêt de la méthode que nous proposons, considérons un canal

avec 8 antennes à l'émission et 8 antennes à la réception (MTx = MRx = 8) communiquant à une

seule fréquence (Mf = 1). Les éléments de chaque réseau sont séparés de la moitié de la longueur

d'onde du signal émis. On suppose la présence de 4 trajets de puissances unitaires, les directions

d'arrivée et de départ sont respectivement : [−30◦ , − 15◦ , 5◦ , 20◦] et [−25◦ , − 5◦ , 10◦ , 30◦].

Un lissage spatial est appliqué en considérant des sous-réseaux de 5 émetteurs et 5 récepteurs

(M = 25). Ayant N observations (snapshots) du canal, l'application de LPV permet d'estimer

le nombre des trajets [Rado 04]. Cette procédure peut être répétée plusieurs fois a�n d'avoir une

probabilité de détection pd pour un SNR constant.
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Fig. 2.6: Probabilité de détection de LPV et Fast-LPV en fonction du nombre d'observations

(SNR=3dB)

La �gure (2.6) montre la variation de la probabilité de détection en fonction du nombre d'ob-

servations avec un SNR de 3dB. La courbe nommée fast-LPV est obtenue en appliquant le pré-

traitement mentionné ci-dessus. On signale qu'avec la version standard de LPV (notée LPV sur

la �gure), il faut au minimum 20 observations a�n d'avoir une probabilité de détection certaine

alors que seulement 5 observations sont su�santes avec Fast-LPV.

L'amélioration de l'e�cacité de cet algorithme est aussi observée au niveau de la �gure (2.7).

La probabilité de détection est représentée en fonction du SNR avec 15 observations. Les autres

paramètres sont les mêmes que dans la dernière simulation. On note une amélioration de 6 dB par

rapport à la version standard de LPV.
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Fig. 2.7: Probabilité de détection de LPV et Fast-LPV en fonction du SNR (N=15)
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Comme second exemple d'application de cette méthode, on considère le critère MDL. Les

valeurs propres additionnelles sont utilisées dans le calcul de la moyenne arithmétique et de la

moyenne géométrique. Dans l'objectif de mieux rassembler les valeurs propres relatives au sous-

espace signal, nous proposons de procéder de la manière suivante : on calcule d'abord les valeurs

propres de la matrice de corrélation R, ensuite les M(M − 1) valeurs propres des sous-matrices

principales. En�n, on calcule la moyenne géométrique G′ et la moyenne arithmétique A′ de l'en-

semble des valeurs propres classées en ordre décroissant.

G′
(
λk(M+1)+1, · · · , λM2

)
=

 M2∏
i=k(M+1)+1

λi

 1
M2−k(M+1)

(2.65)

A′
(
λk(M+1)+1, · · · , λM2

)
=

1

M2 − k(M + 1)

M2∑
i=k(M+1)+1

λi (2.66)

On note qu'on garde la même fonction de pénalité que celle de la version standard de MDL, qui

s'exprime ainsi :

P(M,NL, k) =
1

2
k (2M − k) log(NL) (2.67)
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Fig. 2.8: Probabilité de détection de MDL et Fast-MDL en fonction du nombre d'observations

Dans la �gure (2.8), nous avons superposé les probabilités de détection obtenues à l'aide soit de

MDL classique soit sa version améliorée, notée Fast-MDL, en fonction du nombre d'observations.

Les paramètres utilisés pour tracer ces courbes sont les suivants : 4 trajets décorrélés de même

amplitude et incidents sur un réseau linéaire uniforme de 6 antennes omnidirectionnelles et iden-

tiques, sous les directions [−45◦ , − 15◦ , 0◦ , 25◦]. La distance entre deux éléments successifs du

réseau est de λ
2
. La probabilité de détection est déduite de 1000 itérations indépendantes.

On souligne qu'il faut plus que 80 observations du canal pour que MDL atteigne la probabilité

certaine. Alors que seulement 20 observations sont su�santes avec Fast-MDL. Cette amélioration

permet une nette réduction du nombre des enregistrements et du temps de calcul.
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d2. Nouveaux indicateurs d'inégalité entre les valeurs propres

La plupart des algorithmes utilisent l'information contenue au niveau des valeurs propres de la

matrice de corrélation pour estimer la multiplicité des plus petites valeurs propres [Kuch 00b].

Dans ce but, ils utilisent le rapport entre la moyenne géométrique et la moyenne arithmétique

comme indicateur d'inégalités entre les valeurs propres. Ceci peut être interprété comme une

mesure de l'hétérogénéité des valeurs propres de la matrice de corrélation grâce à l'inégalité (2.68)

valable pour tout ensemble de réels positifs (λl)16l6M :

pour tout l = 1, · · · ,M

{
G (λl, · · · , λM) 6 A (λl, · · · , λM)

G (λl, · · · , λM) = A (λl, · · · , λM)⇔ λl = λl+1 = · · · = λM
(2.68)

L'égalité entre A et G est obtenue pour une liste de valeurs propres identiques menant à un

minimum de la fonction de MDL (2.33). Cependant, un faible SNR conduit à un faible écart entre

les valeurs propres de l'espace bruit et celles de l'espace signal ce qui complique la distinction

entre les deux espaces. Ainsi, une amélioration est possible en analysant l'inégalité généralisée des

moyennes (2.69) d'une séquence Λl de l éléments positifs.

H (Λl) 6 G (Λl) 6 A (Λl) (2.69)

où H (Λl) désigne la moyenne harmonique dé�nie comme suit :

H (Λl) =
l

1
λ1

+ 1
λ2

+ · · ·+ 1
λl

(2.70)

L'égalité est obtenue dans (2.69) si et seulement si Λl est une séquence constante. (2.69) o�re

di�érents couples de moyennes permettant de mesurer l'uniformité de Λl avec des niveaux de

résolution di�érents. Un encadrement plus ajusté de (2.69), proposé dans [Hara 98], peut encore

améliorer la précision de l'indicateur d'égalité des valeurs propres a�n d'optimiser la sensibilité

des critères à l'hétérogénéité des valeurs propres.

En e�et, soit Λp = (λ1, · · · , λp) ∈ R∗p+ , et Cq
p le nombre des sous-ensembles possibles de q

éléments pris de Λl. Les inégalités suivantes sont obtenues [Hara 98] :

Hp 6 HCqp {Gq (λi1 , · · · , λi,q)} 6 Gp 6 GCqp {Aq (λi1 , · · · , λi,q)} 6 Ap (2.71)

Hp 6 GCqp {Hq (λi1 , · · · , λi,q)} 6 Gp 6 ACqp {Gq (λi1 , · · · , λi,q)} 6 Ap (2.72)

Si on s'intéresse seulement à la moyenne géométrique et à la moyenne arithmétique du terme

à droite de (2.72), un encadrement plus ajusté de (2.69) est donné en remplaçant la moyenne

géométrique dans le critère MDL par GCqp où q est choisi arbitrairement dans [1 , p]. La �gure

(2.9) montre l'amélioration apportée par l'utilisation du ra�nement des inégalités des moyennes.

Dans cette simulation, nous avons supposé un réseau linéaire uniforme de 10 antennes illuminé par

4 trajets décorrélés et de même amplitude. Les directions d'arrivée des trajets, dé�nies par rapport

à l'axe du réseau d'antenne, sont choisies égales à [−40◦ , − 15◦ , 10◦ , 35]. On enregistre une

nette amélioration par rapport à la version standard de MDL. Toutefois, il faut noter que cette

méthode est très sensible au degré de corrélation entre les trajets.
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Fig. 2.9: Probabilité de détection de MDL et Fast-MDL en fonction du SNR (N=15)

On souligne que l'utilisation de la propriété d'entrelacement ou celle du nouvel indicateur d'in-

égalité entre les valeurs propres permet d'améliorer les performances des techniques de détection du

nombre des trajets. En particulier, les deux propositions, que nous avons faites, concernent les tech-

niques de détection basées sur une meilleure utilisation des valeurs propres (sur-échantillonnage,

comparaison plus �ne) a�n de détecter le nombre de trajets dans les cas d'un faible SNR ou un

faible nombre d'observations du canal. Toutefois, on signale que les proportions d'apport de telles

propositions dépendent de l'algorithme utilisé. Dans la suite, l'algorithme, désigné ci-dessus par

Fast-LPV (1), sera adopté pour la détection des trajets de propagation dans les deux canaux ; uni-

et bi-directionnels.

2.3.2 Estimation des paramètres des trajets

L'étape suivante consiste à estimer les paramètres caractéristiques des L trajets de propa-

gation. Une caractérisation �ne est indispensable a�n d'améliorer la précision du modèle dans sa

description du comportement du canal. A cet égard, une caractérisation multi-dimensionnelle d'un

environnement riche en trajets multiples exige des estimateurs ayant les propriétés suivantes :

� un pouvoir de résolution important a�n de discerner des trajets voisins ;

� une estimation conjointe de plusieurs paramètres (DOA,DOD,temps de retard,· · · ) ;
� une faible complexité de calcul.

Plusieurs travaux, décrits dans la littérature, révèlent di�érentes techniques d'estimation qui se

di�érencient par leurs conceptions, hypothèses, complexités, etc. En particulier, on y distingue un

ensemble d'algorithmes, appelés algorithmes à haute résolution. Ils caractérisent chaque trajet avec

une précision supérieure à celle qu'on peut obtenir avec une analyse de Fourier. A titre d'exemple,

la résolution temporelle des algorithmes à haute résolution est meilleure que l'inverse de la bande

de fréquence utilisée, ce qui explique leur nomination. Cette appellation se justi�e aussi par leur

pouvoir de résolution in�ni dans des conditions idéales (SNR in�ni, nombre d'observations in�ni,
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etc.). Une classi�cation est possible de ces algorithmes en méthodes spectrales, méthodes basées

sur la décomposition matricielle et méthodes paramétriques.

2.3.2.1 Méthodes spectrales

Les techniques appartenant à cette classe sont basées sur l'optimisation d'une fonction coût,

qu'on notera P, exprimée en fonction des paramètres à estimer. P est une mesure du spectre

spatial de puissance dont les maximums correspondent aux paramètres à estimer. Ces techniques

sont généralement utilisées pour l'estimation des paramètres directionnels.

a. Formation de voies (Beamforming)

L'idée de base de cet algorithme est de retrouver la direction d'arrivée du signal qui maximise la

puissance de sortie. De ce fait, la sortie du réseau x (t) est orientée successivement pour décrire

l'espace d'ouverture D du réseau.

yφ(t) =

NRx∑
k=1

ah
k(φ)xk(t)

= a(φ)hx (t) (2.73)

où a(.) est un vecteur de direction et φ ∈ D . Étant donné N observations, y(t1), y(t2), · · · , y(tN),

la puissance de sortie sera :

P(φ) =
1

N

N∑
k=1

‖yφ(tk)‖2

=
1

N

N∑
k=1

a(φ)hx (tk)x
h
k(tk)a(φ)

= a(φ)hR̃a(φ) (2.74)

Où R̃ est la matrice de corrélation telle que R̃ = 1
N

∑N
k=1 x (tk)x

h
k(tk). {φ̂l}16l6L sont les valeurs

qui maximisent la fonction PBF (φ) normalisée :

PBF (φ) =
ah(φ)R̃a(φ)

ah(φ)a(φ)
, φ ∈ D (2.75)

b. Beamforming de Capon

A�n de mieux cerner les maximums de (2.75) pour obtenir une meilleure résolution, [Capo 69]

propose la maximisation du spectre spatial suivant :

PCap(φ) =
1

a(φ)hR̃a(φ)
, φ ∈ D (2.76)

Le Beamforming de Capon minimise la puissance de sortie suivant toutes les directions autres que

celle d'arrivée du signal. Cette technique permet de séparer deux trajets spatialement très proches.
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c. MUltiple SIgnal Classi�cation (MUSIC)

De façon similaire à Beamforming, {φ̂l}16l6L sont les valeurs qui maximisent le spectre spatial

suivant :

PMUSIC(φ) =
a(φ)ha(φ)

a(φ)hŨnŨh
na(φ)

(2.77)

où les colonnes de ̂̃Un = [ũ1, · · · , ũM−L] sont les vecteurs propres engendrant l'espace bruit. (2.77)

est équivalente à une distance entre le sous-espace signal et le sous-espace bruit constituant la

matrice de corrélation R̃. Etant donné l'orthogonalité entre le sous-espace signal et le sous-espace
bruit, les paramètres à estimer sont déduits des maximums de PMUSIC .

d. Root-MUSIC

Root-MUSIC est la version polynomiale de l'algorithme MUSIC utilisé avec un réseau linéaire

uniforme.

PRM(z) = a t

(
1

z

)
VVha (z) (2.78)

où z = ej
2π
λ
d sin(θ). Les L racines les plus proches du cercle unité du polynôme PRM(z) engendrent

les paramètres directionnels à estimer.

2.3.2.2 Méthodes algébriques

Contrairement aux méthodes spectrales qui utilisent une procédure de recherche, les méthodes

algébriques se basent sur la décomposition matricielle des données. Deux estimateurs appartenant

à cette classe vont être décrits.

a. Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Techniques (ESPRIT)

ESPRIT [Roy 90] utilise la structure géométrique du réseau d'antenne a�n d'estimer des para-

mètres directionnels. En e�et, il se base sur la partition de l'ensemble des antennes en deux

sous-réseaux identiques reproductibles à l'aide d'une simple translation géométrique. Il requiert

seulement le vecteur de translation liant les deux sous-réseaux et les mesures données par ces

deux derniers. Ceci o�re un degré de liberté pour le choix de la géométrie du réseaux d'antennes.

Les deux sous-réseaux, étant de m antennes (m > 2), peuvent avoir des éléments en commun.

Soient J1 ∈ Rm×M et J2 ∈ Rm×M deux matrices de sélection permettant d'extraire les réponses

des deux sous-réseaux à partir de la réponse du réseau total h . J1 et J2 sont réciproquement

centro-symétrique (2.79).

J2 = ΠmJ1ΠM et J1 = ΠmJ2ΠM où Πn =


1

1

. . .

1

 ∈ Rn×n (2.79)

Soit a i le vecteur directeur du réseau total correspondant au ième trajet. Etant donné le décalage

physique par simple translation de deux sous-réseaux identiques, le vecteur directeur du second
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sous-réseau J2a i n'est qu'une version retardée du vecteur directeur J1a i relatif au premier sous-

réseau. Autrement dit :

J1a(µi)e
jµi = J2a(µi) , 1 6 i 6 d (2.80)

Où µi est fonction de l'angle que fait le ième trajet avec la normale à la direction de translation. En

présence de L trajets, et en appelant A la matrice formée par l'ensemble des vecteurs directeurs

{a1, · · · ,aL}, (2.80) peut s'écrire sous la forme matricielle suivante :

J1AΦ = J2A (2.81)

où Φ = diag{ejµ1 , · · · , ejµL} ∈ CL×L est une matrice unitaire diagonale équivalente à une rotation.

Sachant que J1 et J2 sont deux matrices de sélection, on déduit de (2.81) que A est invariante par

l'application de la rotation décrite par Φ. Cette propriété d'invariance rotationnelle deA, résultante
de l'invariance translationnelle de la structure du réseau, constitue la base de l'algorithme ESPRIT.

Ce dernier exploite cette structure particulière de A (2.81) pour estimer les paramètres µi contenus

dans Φ. Ceci demande trois étapes qu'on peut résumer ainsi :

i. Estimation de A ou d'une matrice colonne-équivalente à A11. Sachant que h =
∑L

i=1 γia i+

n , on en déduit que A = [a1, · · · ,aL] est une base du sous-espace signal donc toute estima-

tion du sous-espace signal est colonne-équivalente à A.
ii. Résolution de l'équation d'invariance (2.81),

iii. Estimation des paramètres : la déduction des paramètres à partir des valeurs propres de la

solution de l'équation d'invariance obtenue en (ii).

Le développement des ces dernières étapes est détaillé ci-après. Soient un réseau d'antennes linéaire

uniforme à M éléments isotropes et de distance inter-éléments λ
2
et N observations de la fonction

du canal h ∈ CM×1 rangées dans H ∈ CM×N . On suppose aussi la présence de L trajets de poids

complexes (γl)16l6L et de directions d'arrivée (φl)16l6L.

H = [h(t1), · · · ,h(tN)]

= A [γ(t1), · · · ,γ(tN)] + [n(t1), · · · ,n(tN)]

= AΓ +N (2.82)

La matrice de corrélation R correspondante s'écrit comme suit :

R = E
(
HHh

)
= AE

(
ΓΓh

)
Ah + σ2IM

= ARγAh + σ2IM (2.83)

Estimation d'une matrice colonne-équivalente à A : Ceci est équivalent à l'estimation

d'une base du sous-espace signal. Une décomposition en valeurs singulières de H se met sous la

11Une matrice A est colonne-équivalente à une matrice B si B peut être obtenue à partir de A par un nombre

�ni d'opérations élémentaires de colonnes. Autrement dit, il existe une matrice inversible P telle que A=BP
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forme :

H = UΣVh

=
[
Us U⊥s

] [ Σs 0

0 Σ⊥s

][
Vs
V⊥s

]h

(2.84)

où Us et U⊥s sont deux matrices unitaires respectivement dans CM×L et CM×(M−L). Σs et Σ⊥s
sont deux matrices diagonales à valeurs réelles positives. Pour un nombre in�ni d'observations, Us
engendre le sous-espace signal. Par conséquent, Us est colonne-équivalente à A. D'ou l'existence

d'une matrice inversible P , telle que :

A = UsP (2.85)

En utilisant (2.85) dans l'équation d'invariance (2.81), on obtient :

J1UdPΦ = J2UsP (2.86)

H étant de rang L, R sera également de rang L dont une décomposition en valeurs propres est

comme suit :

R = UΣUh

=
[
Us U⊥s

] [ Σs 0

0 Σn

][
Vs

V⊥s

]h

(2.87)

Us engendre aussi le sous-espace signal et donc elle est aussi colonne-équivalente à la matrice A.
Par conséquent, Us peut remplacer Us dans le développement précédent.

Formulation et résolution de l'équation d'invariance : En remplaçant dans (2.81), la

matrice A par son estimation PUs, on obtient :

J1UsPΦ = J2UsP ⇔ J1UsPΦP−1︸ ︷︷ ︸ = J2Us

⇔ J1Us Ψ = J2Us (2.88)

L'égalité (2.88) correspond à un système d'équation linéaire sur-déterminé dont l'inconnue est la

matrice Ψ. Les méthodes de résolution de (2.88) les plus courantes sont celles des moindres carrés

(LS), des moindres carrés structurées (SLS), des moindres carrés structurées améliorées et des

moindres carrées totaux (TLS) [M 97]. Soit Ψ̂ la solution de (2.88).

Calcul des paramètres µ̂i : Par construction, les valeurs propres de Ψ = PΦP−1 sont les

(ejµi)16i6d (2.88). Par conséquent, si on désigne par (λi)16i6d les valeurs propres de Ψ̂, on déduit

que :

µi = arg (λi) , i = 1, · · · , d (2.89)
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b. Unitary Esprit

Cet algorithme [Haar 96] introduit un pré-traitement à la version standard d'ESPRIT et consiste à

remplacer toutes les matrices complexes dans l'équation d'invariance (2.88) par des matrices réelles.

Il en résulte une réduction de la complexité de calcul et un doublement arti�ciel du nombre d'ob-

servations et par la suite une amélioration de la précision. Ce pré-traitement limite l'application

de cette nouvelle version qu'aux réseaux d'antennes ayant une structure invariante par translation

et à symétrie centrale.

La transformation des données complexes en données réelles est accomplie grâce à une bijection

T . Cette dernière transforme toute matrice complexe M ∈ Cp×q en une matrice réelle T (M) ∈
Rp×2q.

T : Cp×q −→ Rp×2q

M 7→ T (M) = Qh
p [M , ΠpM

∗Πq] Q2q (2.90)

où Πn est donnée par (2.79) et Qm ∈ Cm×m est une matrice non-singulière Π-réelle à gauche.

Rappelons qu'une matrice M ∈ Cm×n est dite Π-réelle à gauche ou centro-hermitienne conjuguée

si elle véri�e :

ΠnM
∗ = M (2.91)

M possède donc une symétrie centrale hermitienne. Dans ce qui suit, on utilisera les matrices

Π-réelles à gauches canoniques suivantes :

Q2n =
1√
2

(
IK jIK

ΠK −jΠk

)
et Q2n+1 =

1√
2

 IK 0 jIK

0T
√

2 0T

ΠK 0 −jΠk

 (2.92)

Q2n (respectivement Q2n+1) est une matrice unitaire véri�ant Q2nQh
2n = Qh

2nQ2n = I2n (respecti-

vement Q2n+1Qh
2n+1 = Qh

2n+1Q2n+1 = I2n+1)

L'hypothèse d'invariance par translation du réseau d'antenne donne l'équation d'invariance

(2.88) précédemment développée. En supposant de plus que le réseau d'antennes a une symétrie

centrale, chaque vecteur colonne a i de A véri�e :

ΠMa∗ = ςa (2.93)

où ς est un scalaire complexe dépendant de l'origine des phases choisie pour le vecteur de direction

a i. En particulier, si on choisit le centre de la symétrie centrale comme origine des phases pour les

vecteurs de direction, le coe�cient ς sera égal à 1. La multiplication à gauche de a i par Π revient

à renverser l'ordre des lignes de ce vecteur. Ainsi, le vecteur colonne a i retourné verticalement est

égal à son conjugué, à un facteur multiplicatif prés si l'origine des phases est di�érent du centre

du réseau. En utilisant, le centre du réseau comme référence de phase pour tous les vecteurs de

direction, la condition de la symétrie centrale du réseau se met sous la forme matricielle suivante :

ΠMA∗ = A (2.94)

L'algorithme Unitary-ESPRIT [Haar 96] reprend exactement les trois étapes de l'algorithme ES-

PRIT standard mais en utilisant la transformation T (.).
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Estimation d'une matrice réelle colonne-équivalente à A : L'application de la proposition

de transformation de toute matrice complexe en une matrice réelle à H = AΓ + B donne :

T (H) = T (AΓ) + T (B)

= Qh
M [AΓ , ΠMA∗Γ∗ΠN ] Q2N + Qh

M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N

= Qh
MA [Γ , Γ∗ΠN ] Q2N + Qh

M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N

=
1√
2

Qh
MA [Γ + Γ∗ , j(Γ− Γ∗)] + Qh

M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N

=
√

2Qh
MA [<(Γ) , =(Γ)] + Qh

M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N (2.95)

<(Γ) et =(Γ) désignent respectivement la partie réelle et imaginaire de Γ. Le second terme de la

quantité à droite de (2.95) relative au bruit véri�e :

E
{(

Qh
M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N

) (
Qh
M [B , ΠMB∗ΠN ] Q2N

)h}
= Qh

ME
{
BBh + ΠMB∗BtΠM

}
QM

= Qh
Mσ

2IMQM

= σ2IM (2.96)

On déduit de (2.95) et (2.96) que le sous-espace signal est engendré par Qh
MA. Ainsi, suite à une

décomposition en valeurs singulières de la matrice réelle T (H) :

T (H) = U(r)ΣVh
(r)

=
[
Us(r) U⊥s(r)

] [ Σs 0

0 Σn

][
Vs(r)
V⊥s(r)

]h

(2.97)

L'indice (r) souligne la nature réelle des éléments de cette décomposition. Qh
MA et Us(r) engendrent

le même sous-espace signal. D'où, il existe une matrice inversible P , telle que :

Qh
MA = Us(r)P ⇔ A = QMUs(r)P (2.98)

Comme précédemment, il est aussi possible d'obtenir une colonne-équivalente à A par décompo-

sition en valeur propre de R = E
(

T (H)T (H)h
)

Résolution de l'équation d'invariance : En remplaçant, la nouvelle matrice colonne-équivalente

à A dans l'équation d'invariance (2.81), on obtient :

J1QMUs(r)PΦ = J2QMUs(r)P (2.99)

Sachant que ΠnQn = Q∗n et ΠnΠn = In, on montre que :

Qh
mJ2QM = Qh

mΠm︸ ︷︷ ︸
Qt
m

ΠmJ2ΠM︸ ︷︷ ︸
J1

ΠMQM︸ ︷︷ ︸
Q∗M

=
(
Qh
mJ1QM

)∗
(2.100)

En multipliant (2.99) à gauche par Qh
m puis en utilisant (2.100), on obtient :(

Qh
mJ1QM

)
Us,(r)PΦ =

(
Qh
mJ1QM

)∗ Us,(r)P (2.101)

67



Si, on note par :

K1 = <
(
Qh
mJ1QM

)
(2.102)

K2 = =
(
Qh
mJ1QM

)
(2.103)

En utilisant K1 et K2, un ré-arrangement des termes de l'égalité (2.101) donne :

(K1 + jK2)Us,(r)PΦ = (K1 − jK2)Us,(r)P ⇔ K1Us,(r)P (Φ− Id) = −jK2Us,(r)P (Φ + Id)
(2.104)

Comme Φ = diag {ejµ1 , · · · , ejµd} ∈ Cd×d, on en déduit :

(Φ− Id) = Φ
1
2

(
Φ

1
2 − Φ−

1
2

)
= 2jΦ

1
2 sin

{
∠Φ

1
2

}
(2.105)

−j (Φ + Id) = −jΦ
1
2

(
Φ

1
2 + Φ−

1
2

)
= −2jΦ

1
2 cos

{
∠Φ

1
2

}
(2.106)

Où Φ
1
2 = diag

{
ej

µ1
2 , · · · , ej

µd
2

}
et cos

{
∠Φ

1
2

}
= diag

{
cos µ1

2
, · · · , cos µd

2

}
. En supposant que Φ

1
2

est inversible, l'utilisation de (2.105) et (2.106) dans (2.104) donne :

K1Us,(r)P tan
{

∠Φ
1
2

}
= K2Us,(r)P ⇔ K1Us,(r)P tan

{
∠Φ

1
2

}
P−1︸ ︷︷ ︸

Ψ

= K2Us,(r) (2.107)

A partir de (2.107), on formule la nouvelle équation d'invariance adoptée par Unitary-ESPRIT :

K1Us,(r)Ψ = K2Us,(r) (2.108)

Il s'agit d'un système d'équations linéaires sur-déterminé à paramètres réels (K1 ∈ RM×M ,K2 ∈
RM×M et Us(r) ∈ RM×d) et d'inconnue la matrice Ψ.

Calcul des paramètres : On remarque que, par construction, les valeurs propres de Ψ sont{
tan µ1

2
, · · · , tan µ1

2

}
. Donc, les paramètres µi sont déduits des valeurs propres λi de la solution de

l'équation d'invariance réelle (2.108) de la manière suivante :

µi = 2 tan−1(λ̂) (2.109)

c. ESPRIT et Unitary-ESPRIT multi-dimensionnel

L'algorithme ESPRIT et Unitary-ESPRIT peuvent être étendus à l'estimation multi-dimensionnelle

[Haar 96] des paramètres du canal de propagation. La version la plus complète permettra l'esti-

mation des angles (azimut-élévation) de départ et d'arrivée, des retards de propagation et des

décalages Doppler pour les quatre composantes de polarisation. On désignera par d le nombre de

paramètres à estimer et M = M1M2 · · ·Md est le produit des nombres des points d'échantillon-

nage dans les d dimensions. En utilisant la notation (2.10) de la matrice du canal, on rappelle que

chaque colonne
(
a
(
µ

(1)
i , µ

(2)
i , · · · , µ(d)

i

))
16i6L

de A ∈ CM×L peut se mettre sous la forme d'un

produit de Kronecker de vecteurs a(µ
(1)
i ), · · · ,a(µ

(d)
i ), chacun étant de taille Mi × 1.

a
(
µ

(1)
i , µ

(2)
i , · · · , µ(e)

i

)
= a

(
µ

(e)
i

)
⊗ a

(
µ

(e−1)
i

)
⊗ · · · ⊗ a

(
µ

(1)
i

)
, 1 6 i 6 L (2.110)
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Par analogie à la version unidimensionnelle d'ESPRIT, on dé�nit d paires de matrices de sélection(
J1(k), J2(k)

)
de tailles mk ×M , 1 6 k 6 d, véri�ant la propriété de centro-symétrie réciproque

(2.79) :

J2(k) = ΠmrJ1(k)ΠM (2.111)

où mr est la longueur de chacun des deux sous-réseaux suivant la rème dimension (1 < mr < Mr).

On distingue d équations d'invariance. Chacune est similaire à celle du cas uni-dimensionnel. Elle

s'énonce ainsi :

J1(k)AΦ(µi) = J2(k)A (2.112)

Estimation du sous-espace signal : Une estimation du sous-espace signal peut être donnée

par les L premiers vecteurs singuliers à gauche obtenus suite à une décomposition en valeurs

singulières de H pour ESPRIT ou T (H) pour unitary-ESPRIT. Également, une estimation du

sous-espace signal peut être donnée par les L premiers vecteurs propres à gauche obtenus suite

à une décomposition en valeurs propres de HHh pour ESPRIT ou T (H)T (H)h pour unitary-

ESPRIT.

Résolution de l'équation d'invariance : On procède exactement de la même manière que

dans le cas uni-dimensionnel pour résoudre les d systèmes d'équations :

K1(k)Us(r)Ψk = K2(k)Us(r) , 1 6 k 6 d (2.113)

Ψr = PΦrP et K1(k) et K2(k) sont dé�nie de façon similaire à (2.102) et (2.103) :

K1(k) = 2<
(
Qh
mrJ1(k)QM

)
(2.114)

K2(k) = 2=
(
Qh
mrJ1(k)QM

)
(2.115)

Les d équations d'invariance (2.113) peuvent être résolues indépendamment à l'aide des techniques

des moindres-carrées (LS), des moindres carrées structurées (SLS) ou des moindres carrés totaux

(TLS) [M 97] ou de façon conjointe avec l'extension multi-dimensionnelle de SLS dont les résultats

sont d matrices (Ψk)16k6d (réelle dans le cas d'Unitary-ESPRIT).

Calcul des paramètres : Les paramètres (µ
(k)
i )16i6L sont déduits des valeurs propres de Ψk.

L'estimation conjointe des paramètres est le résultat d'une diagonalisation conjointe des matrices

Ψk à l'aide d'une décomposition simultanée de Schur ([Haar 98]).

2.3.2.3 Méthodes paramétriques

Ces méthodes sont basées sur l'utilisation de la fonction du maximum de vraisemblance.

a. Maximum de vraisemblance (ML)

Cet algorithme maximise la fonction de vraisemblance qui exprime la probabilité que les trajets

reconstruits gênèrent le signal mesuré. Il s'agit de la solution optimale conditionnée par la pré-

cision des modèles théoriques du signal mesuré auquel l'algorithme cherche à conformer le signal
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reconstruit. Cependant, sa complexité s'accroît exponentiellement en fonction du nombre de pa-

ramètres à estimer, en particulier lorsque la fonction de vraisemblance est non-linéaire en fonction

des paramètres à estimer. De ce fait, on a toujours recours à des techniques sous-optimales telles

que la méthode d'égalisation des moindres carrés (MMSE) ou celle de zéro frocing (ZF) qui sont

beaucoup moins complexes. Mais, ces méthodes sous-optimales ont parfois des faibles performances

par rapport aux solutions optimales. Le vecteur estimé ν̂ est celui qui véri�e (2.116).

{ν̂1, · · · , ν̂L} = arg max
ν1,··· ,νL

(L (ν1, · · · ,νL)) (2.116)

où L désigne la fonction de vraisemblance. Dans (2.116), il s'agit d'un problème d'optimisation

non-linéaire multi-dimensionnelle. Donc, il faut trouver une méthode sous-optimale capable de

résoudre (2.116) avec une faible complexité de calcul.

b. Expectation-Maximisation (MV)

L'algorithme EM [M 88] facilite la maximisation de la fonction de vraisemblance (L (ν1, · · · ,νL)).

Dans cet objectif, il se base sur la distinction entre deux types de données. Des données dites

"complètes" inaccessibles et des données dites "incomplètes" observables. Les données incomplètes

sont linéairement dépendantes des données complètes. Dans ce cas, l'ensemble des trajets bruités

individuellement x 1(ν1) + n1, · · · ,xL(νL) + nL paramétrés par ν1, · · · ,νL constituent les données
complètes. Ils ne sont pas directement observables car ils représentent les réponses d'un réseau

d'antennes aux L trajets pris séparément. Par contre le vecteur signal mesuré y représente les

données accessibles mais incomplètes. Ainsi, l'algorithme Expectation-Maximisation (EM) permet

d'estimer les données directement inaccessibles à partir des données mesurées.

EM se compose en deux étapes. La première estime les paramètres qui déterminent la fonction

de vraisemblance à partir de l'ensemble des informations disponibles ou déduites de l'itération

précédente. La deuxième étape estime les solutions de cette fonction, ou dans le cas échéant,

détermine les valeurs des paramètres caractéristiques maximisant la fonction de vraisemblance.

c. Space-Alternating Generalized Expectation-Maximisation (SAGE)

L'algorithme SAGE [Fess 94] est un algorithme dérivé de l'algorithme EM. Le but de cet algorithme

est de réduire le temps de convergence en minimisant l'information de Fisher des paramètres à

estimer. La réduction de l'information de Fisher est obtenue en divisant l'espace des données

en plusieurs sous espaces cachés moins informatifs en les estimant de façon séquentielle. Chacun

de ces espaces est en réalité un espace de données complètes dans le sens de l'algorithme EM

lorsque les paramètres des autres sous-espaces sont connus. Il permet, en conséquence, de réduire

la complexité de la maximisation de la fonction de vraisemblance.

Un résultat de simulation a�chant les performances, en terme d'erreur d'estimation des DOA

des trajets, des algorithhmes Unitary ESPRIT et SAGE en fonction du SNR (�gure 2.10(a)) et du

nombre des antennes (�gure 2.10(b)). Les paramètres que nous avons utilisés pour la simulation

2.10(a) sont les suivants : deux réseaux linéaires uniformes, en émission et en réception, ayant

chacun 6 antennes. Dans la simulation 2.10(b), le SNR est de 10 dB. Ces simulations, moyennées

sur 500 itérations, supposent 3 trajets dont les amplitudes, les directions d'arrivée et les directions

de départ sont respectivement : (1, 0.8, 0.6), (-15◦, 5◦, 30◦) et (-35◦, -10◦, 25◦). La quanti�cation
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Fig. 2.10: Comparaison entre Unitary ESPRIT et SAGE

de l'erreur d'estimation est calculée de la manière suivante :

Er =
1

L

L∑
l=1

|φl,Rx − φ̃l,Rx|+ |φl,Tx − φ̃l,Tx| (2.117)

Ces algorithmes ont des performances similaires et estiment sans erreurs des DOA et DOD

pour des SNR supérieurs à 10 dB. Pour des erreurs moyennes inférieures au degré, il est nécessaire

d'utiliser des réseaux d'antennes avec 6 éléments à l'émission et à la réception pour estimer 3 DOA

et 3 DOD à un SNR de 10 dB.

2.3.3 Clusterisation

Le modèle géométrique-stochastique est principalement basé sur la considération des clus-

ters, où un cluster se dé�nit comme un ensemble de trajets ayant des données directionnelles ou

temporelles similaires. En e�et, contrairement au modèle déterministe, il ne repose pas sur la dé-

�nition élémentaire du rayon de propagation mais il utilise des ensembles de rayons concentrés

[Yu 04, Chon 03]. Cette approche permet de mieux décrire le phénomène de propagation en milieu

réel car généralement le signal émis interagit avec des di�useurs non-ponctuels. A titre d'exemple,

la clusterisation dans un environnement indoor peut être le résultat des ré�exions (provenant des

murs et des plafonds), des di�ractions et de la transmission (à travers des minces partitions). Ainsi,

on associe un cluster à chaque zone de di�usion. Une façon simple de procéder à une clusterisation

est de partitionner les paramètres estimés en des sous-groupes tel que les éléments au sein de

chacun sont plus semblables entre eux qu'aux éléments des autres sous-groupes. Chaque groupe

est appelé un cluster. La formulation basée sur la notion des clusters de la réponse impulsionnelle
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liant l'émetteur Txj au récepteur Rxi d'un canal doublement directionnel s'énonce ainsi :

hRxi,Txj(t, τ, φT , φR, θT , θR) =
C∑
c=1

Pc∑
p=1

acapδ(τ − τ c − τp) (2.118)

·δ(θT − θT,c − θT,p)δ(φT − φT,c − φT,p)
·δ(θR − θR,c − θR,p)δ(φR − φR,c − φR,p)

où C est le nombre de clusters et Pc est le nombre de trajets dans le cième cluster.

ac, τ c,
(
φT,c,θT,c

)
et
(
φR,c,θR,c

)
sont respectivement l'amplitude, le temps d'arrivée, la di-

rection de départ (azimut, élévation) et la direction d'arrivée (azimut, élévation) relatifs au cième

cluster. Ils sont dé�nis, respectivement, comme le temps d'arrivée du premier trajet, la moyenne

des DODs, la moyenne des DOAs et le maximum d'amplitude des trajets au niveau du cième clus-

ter. De plus, ap, τp, (θT,p, φT,p) et (θR,p, φR,p) désignent respectivement l'amplitude, TOA, DOD et

DOA du pième trajet appartenant au cième cluster. Ces derniers paramètres sont relatifs à ceux des

clusters.

Généralement, l'étape de clusterisation consiste à :

i. Identi�er les clusters : estimation du nombre et des limites des clusters (tableau 2.3),

ii. Modéliser le comportement stochastique des paramètres inter et intra-clusters.

Tab. 2.3: Paramètres de la clusterisation

Paramètres inter-clusters Paramètres intra-clusters

C Pc

τ c τc,p(
φRx,c , θRx,c

)
(φRx,c,p , θRx,c,p)(

φTx,c , θTx,c
)

(φTx,c,p , θTx,c,p)

νc νc,p

γc γc,p

2.3.3.1 Identi�cation des clusters

Dans plusieurs travaux, cette tâche est accomplie grâce à une inspection visuelle [Yu 04]. Ce-

pendant, cette démarche n'est plus adéquate pour le traitement d'un grand nombre de données.

De plus, comme il est di�cile d'identi�er des clusters dans des espaces de plus de 3 dimensions, il

est plus commode d'utiliser une procédure automatique de clusterisation.

On distingue deux approches de clusterisation. La première, quali�ée de paramétrique (mo-

dèles probabilistes, C-Means, K-Means, etc) cherche à minimiser une fonction coût ou un critère

d'optimalité. Elle transforme cette tâche en un problème d'optimisation. La seconde approche

est non-paramétrique. Elle se base sur les algorithmes hiérarchiques pour la construction d'un

diagramme montrant la formation des clusters.

La non-connaissance a priori des distributions des paramètres, de la taille et de la forme des

clusters limite les techniques de clusterisation utilisables dans notre application aux algorithmes de

K-means et aux algorithmes hiérarchiques (agglomératifs). Ces deux techniques o�rent une simple
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implémentation et une complexité de calcul réduite. Elles ont été testées pour une clusterisation

semi-automatique dans [Salo 05].

K-means : Cet algorithme partitionne les données en maximisant la corrélation intra-clusters

et en minimisant la corrélation inter-clusters. Il procède de la manière suivante : il répartit aléa-

toirement les données en C clusters. Ensuite, le centre de chaque cluster est donné par la moyenne

des données y appartenant. En se basant sur la distance de chaque point aux nouveaux centres, on

répartit de nouveau les clusters. On réitère les dernières étapes jusqu'à la convergence d'un critère

d'optimalité prédé�ni. Généralement, la somme des distances séparant les points de leurs centres

est choisie comme critère d'optimalité :

D =
C∑
k=1

d (xk − cIk) (2.119)

d est la distance entre le point k et le centre du cluster Ik auquel il appartient. Le centre du cluster

est équivalent au centre de gravité des points appartenants à ce cluster.

Algorithmes hiérarchiques : La clusterisation hiérarchique (ou aglomérative) est un algo-

rithme permettant la construction d'un arbre binaire de clusters à partir des données disponibles.

La longueur entre des branches de l'arbre obtenue traduit la distance entre les noeuds. Chaque

noeud dans l'arbre représente un cluster. La représentation de l'arbre en un diagramme permet

facilement l'identi�cation des clusters en examinant la distance entre les noeuds.

2.3.3.2 Modélisation stochastique des paramètres inter- et intra-clusters

Cette étape consiste à modéliser à l'aide de distributions stochastiques prédé�nies le compor-

tement stochastique des clusters précédemment identi�és. A titre d'exemple, nous avons indiqué

ci-dessous quelques distributions relatives à deux modèles géométrique-stochastiques :

� COST 273 : τc,p, le temps de retard intra-cluster, suit une distribution exponentielle,les

paramètres angulaires ont une distribution de von-Mises [Corr 01], etc.

� WINNER : Le nombre de cluster est choisi de façon déterministe. L'amplitude des clus-

ters suit une distribution uniforme. Les DOA et DOD suivent une distribution gaussienne

circulaire, etc [Nara 08].

2.4 Nouvelle méthode de caractérisation du canal basée sur

l'utilisation d'une matrice diagonale par bloc

2.4.1 Concept de base

L'attribut "géométrique" dans la nomination des modèles géométriques-stochastiques a pour

origine l'utilisation de la notion de trajet/rayon de propagation qui sont des termes propres aux

modèles déterministes. La description à l'aide des distributions statistiques des paramètres de

ces trajets regroupés en clusters explique l'attribut "stochastique" à ces modèles. Tel qu'il est
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développé précédemment, ces distributions, dé�nissant le modèle, sont déduites des paramètres

extraites des résultats de mesures expérimentales. Par conséquent, l'exactitude de la description du

canal est liée aux performances des algorithmes de détection et d'estimation décrits ci-dessus. En

e�et, on perçoit un besoin permanent à améliorer les performances des algorithmes d'estimation

(beamforming, MUSIC, ESPRIT, SAGE, RIMAX, etc.) dont la complexité de calcul est généra-

lement croissante. Cependant, l'application de ces algorithmes sur des données expérimentales est

parfois délicate. Ceci se répercute directement sur les statistiques déduites et par la suite sur le

modèle.

Ci-après, on propose une technique plus simple pour extraire les informations relatives aux

clusters. Il s'agit d'une nouvelle approche de modélisation matricielle basée sur la décomposition

d'une observation du canal en deux composantes : composante déterministe et composante intra-

cluster. La composante déterministe s'identi�e comme les composantes principales de la matrice

du canal. La composante intra-cluster est le résultat d'une diagonalisation par bloc de la matrice

de canal modi�ée.

Pour simpli�er la présentation, nous considérerons tout d'abord le cas d'un canal SIMO en

bande étroite. Le vecteur formé par les signaux reçus sur chaque élément du réseau de réception

est décomposé en produit de trois matrices. La première est relative aux directions d'arrivée

moyennes des clusters et décrit la partie déterministe du canal. La deuxième matrice, dont la

structure est diagonale par blocs, concerne les distributions, par rapport aux directions d'arrivée

moyennes, des directions d'arrivée au sein de chaque cluster. La dernière matrice contient les

amplitudes complexes associées à chaque rayon. Une telle décomposition permet de retrouver

deux paramètres du canal, dans le cas présent, les directions d'arrivée et les amplitudes. Si on

applique la même décomposition au vecteur d'entrée correspondant à la réponse fréquentielle ou

temporelle, les paramètres extraits de la décomposition seront les retards et les amplitudes. Le

canal est ainsi complètement décrit à travers ces matrices. Dans la suite, la nouvelle méthode de

caractérisation du canal que nous proposons sera détaillée successivement pour un canal SIMO et

un canal MIMO.

2.4.2 Canal directionnel SIMO/MISO

Dans une première approche théorique, on limite notre étude au cas d'une fonction de transfert

dépendante d'un seul paramètre. Autrement dit, on restreint (2.10) au domaine temporel ou au

domaine spatial. Il en résulte la réponse fréquentielle suivante :

hRxr(θ) =
C∑
i=1

Pi∑
p=1

aiai,pe
j(θi+θi,p) (2.120)

Dans l'expression (2.120), la variable θ est une fonction d'un paramètre angulaire(azimut/élévation)

ou du retard. Soit m le nombre d'éléments d'un sous-réseau d'antennes dont le réseau total compte

N antennes. Si on se restreint au domaine fréquentiel, m est la longueur d'un sous-vecteur de la

fonction de transfert exprimée sur Nf points fréquentiels. Une formulation matricielle de la ré-

ponse vectorielle du canal de longueur m, et dont les termes sont donnés par (2.120), est donnée

par (2.121). Pour alléger les écritures, la méthode proposée sera appliquée sur l'estimation des

directions d'arrivée, un raisonnement analogue pouvant être mené pour estimer les retards.
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L'objectif dans ce qui suit est la décomposition de la fonction de transfert du canal en une

composante déterministe ∆ et une composante intra-cluster A.

h1 =


h1

h2

...

hm

 =
[

∆(θ1) ∆(θ2) · · · ∆(θC)
]

A(Θ1) 0

0 A(Θ2) 0

0
. . . 0

0 A(ΘC)


√
Rcc


γ1

γ2

...

γC


(2.121)

Où :

∆(θi) =


1

ejθi 0

0

. . .

ejmθi

 , γi = ai


ai,1

ai,2
...

ai,Pi

 (2.122)

Θi = {θi,1, θi,2, · · · , θi,Pi} est l'ensemble des paramètres caractérisant les trajets appartenant au

ième cluster. Rcc est la matrice de corrélation des clusters, décrivant la corrélation inter- et intra-

clusters, c'est-à-dire la corrélation des trajets, respectivement, au sein du même cluster et des

autres clusters. Dans ce qui suit, Rcc est supposée diagonale par bloc car la corrélation inter-

clusters est considérée négligeable [Corr 06]. On suppose que γ a une distribution gaussiènne

complexe à éléments indépendants et identiquement distribués. Si on désigne par ξ =
√
Rccγ, une

écriture plus compacte de (2.121) s'énonce ainsi :

h1 = ∆Aξ (2.123)

Les di�érents termes ont pour dimensions : ∆(m,mC), A(mC,mC) et ξ(mC, 1).

La formulation (2.123) dissocie les paramètres inter-clusters des paramètres intra-clusters. En

e�et, ∆ contient une description moyenne des paramètres des clusters. Elle résume les paramètres

inter-clusters. Tandis queA, matrice diagonale par bloc, donne une description plus �ne de chaque

cluster. A permet de réduire la sensibilité des valeurs propres au bruit. Une interprétation gra-

phique de (2.123) est donnée par la �gure (2.11).

Fig. 2.11: Phénomène de clusters en espace et en temps

La matrice de canal est ainsi décomposée en composantes déterministes et intra-cluster données

respectivement par ∆ et A.
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2.4.3 Canal doublement-directionnel (MIMO)

Dans le cas d'un canal doublement directionnel, une extension directe de (2.123) engendre

(2.124).

H = ∆RXA∆T
TX (2.124)

Où A , ∆RX et ∆TX ont la même structure que celles données par (2.122). ∆RX , A et ∆TX sont,

respectivement dans CNRx×NRx·C , CNRx·C×NTx·C et CNTx×NTx·C . A contient les poids des trajets

et la dispersion des paramètres directionnels. Ainsi, la fonction de transfert H du canal peut

être décomposée en composantes déterministe, ∆Rx et ∆Tx, et composante intra-cluster A. La

décomposition (2.124) peut s'interpréter comme une décomposition en sous-espaces invariants de

la matrice H. Ces sous-espaces sont décrits par les blocs de A.

Fig. 2.12: Canal MIMO

2.4.4 Composante déterministe du canal SIMO et MIMO

Généralement, on identi�e les valeurs propres à gauche (respectivement les valeurs singulières)

de la matrice de corrélation du signal reçu aux di�érents rayons qui contribuent au signal total

mesuré. Cependant, vue la limitation en résolution des sondeurs et des algorithmes d'estimation, ce

traitement peut être erroné en présence de clusters denses et composés de rayons fortement corrélés.

Par conséquent, chaque valeur propre résume le cluster entier sans donner plus de description tel

que l'étendue ou la richesse en rayons.

L'analyse en composantes principales s'avère plus adéquate dans un tel scénario. Une résolution

moyenne est su�sante pour détecter les composantes principales du signal. Par exemple dans

le domaine spatial, une composante signi�cative sera équivalente à la direction d'arrivée d'un

ensemble de rayons ou cluster.

Cette analyse est avantageuse dans le sens où elle est moins sensible aux perturbations et ne

demande pas un pouvoir de résolution important. Le résultat de cette analyse donne lieu à la

composante déterministe de la réponse impulsionnelle du canal.

Les éléments de la composante déterministe, c.à.d ceux de la matrice ∆, peuvent être facilement

déterminés vu que les écarts angulaires entre les DOA moyennes des clusters sont généralement

su�samment importants. Tel que le montre la �gure (2.11), ces composantes principales peuvent

être estimées à l'aide des estimateurs usuels, de type beamforming ou Music, ayant une faible

complexité de calcul. En particulier, l'utilisation d'algorithmes de haute résolution n'est dans ce

cas plus nécessaire.
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2.4.5 Composante intra-cluster du canal

2.4.5.1 Canal directionnel (SIMO/MISO)

Généralement, les résultats expérimentaux montrent la présence d'un grand nombre de trajets

qu'on ne peut pas modeler de façon discrète. D'où l'intérêt de la composante intra-cluster qui dé-

crira la partie di�use au sein d'un cluster. Cette partie non négligeable de la réponse impulsionnelle

à pour origine les di�ractions ou des ré�exions multiples du signal émis.

A�n d'accéder au comportement intra-cluster du canal qui est contenue dans la matrice dia-

gonale par bloc (2.123), on doit inverser ∆. Cependant, ∆ est une matrice rectangulaire de taille

(m,m · C). Donc, elle n'est pas inversible à gauche. Pour surmonter ce problème, on utilise la

technique de lissage spatial en considérant successivement des sous-réseaux, de préférence non-

chevauchants, du réseau d'antennes global. La même approche peut être faite dans le domaine

fréquentiel pour étudier la distribution des retards. La concaténation de tous les sous-vecteurs

donne :

hs =
[

h1 h2 · · · hM

]T

=


∆(θ1) · · · ∆(θC)

ejθ1∆(θ1) · · · ejθC∆(θC)
... · · ·

...

ej(M−1)θ1∆(θ1) · · · ej(M−1)θC∆(θC)



A(Θ1)

. . .

A(ΘC)



ξ1

...

ξC

 (2.125)

= ∆sAξ

Si le nombre de lignes de ∆ est supérieur ou égal au nombre de colonnes, ∆ sera inversible à

gauche et on aura :

∆+
s ∆s = I où ∆+

s = (∆h
s∆s)

−1∆h
s (2.126)

()+ et I désignent respectivement le pseudo-inverse et la matrice identité.M est le nombre possible

des sous-réseaux de longueur m qu'on peut extraire. La matrice de corrélation, Rhs , relative à

(2.125) est donnée par (2.127).

Rhs = hsh
h
s

= ∆sAξξ
hAh∆h

s

(2.127)

Ensuite, soit A1 dé�nie comme suit :

A1 = ∆+
s Rhs∆

h
s

+

= AξξhAh

=


A1ξ1ξ

h
1A

h
1

A2ξ2ξ
h
2A

h
2

. . .

ACξCξ
h
CA

h
C


(2.128)

On note que la matrice obtenue, A1, dans (2.128) est une matrice complexe diagonale par bloc

qui contient la description des clusters. Chaque cluster s'identi�e à un sous-espace invariant qui

se traduit par une forme diagonale par bloc de la matrice de corrélation modi�ée.
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Néanmoins, le rapport signal à bruit étant toujours �ni, la matrice A1, déduite des mesures,

ne sera pas une parfaite matrice diagonale par bloc. Par conséquent, une étape additionnelle de

diagonalisation par bloc est nécessaire. On doit trouver une matrice unitaire telle que :

Db = RHA1R (2.129)

Où Db est une matrice diagonale par bloc le mieux possible. Ceci est atteint en minimisant la

somme des entrées hors la diagonale de A1 en appliquant des rotations de Givens successives à A1

[10]. La matrice Db caractérisera, ainsi, la composante intra-cluster du canal.

2.4.5.2 Canal doublement directionnel (MIMO)

Dans le cas d'un canal doublement directionnel, l'extraction de la composante intra-cluster est

obtenue après avoir multiplié la matrice du canal lissée à gauche et à droite respectivement par la

composante déterministe lissée à l'émission et à la réception.

A2 = ∆+
s RxHss∆

+
s Tx (2.130)

Où ∆+
s Rx, ∆+

s Tx et Hss sont, respectivement, le pseudo-inverse de la composante déterministe lissé

à la réception et à l'émission et la matrice de canal lissée suivant les deux dimensions. Ensuite, on

procède de la même manière qu'avec A1 dans le but de l'écrire en une matrice diagonale par bloc.

2.4.6 Résumé des traitements des données

La première étape consiste à déterminer la composante déterministe ∆ associée aux compo-

santes principales. En ce qui concerne les canaux SIMO, chaque bloc de la matrice unitaire A1

peut être déterminé en appliquant (2.129). Étant donné que chaque bloc correspond à une matrice

de corrélation, on peut en déduire la matrice Aiξi caractérisant le i
me cluster. Dans le cas d'un

canal MIMO, tous les blocs de A2 sont déterminés à partir de 2.130.

La deuxième étape consiste à approcher les distributions stochastiques des éléments de chaque

bloc de la matrice A1 ou A2. On a ainsi à ajuster des modèles statistiques connus à l'amplitude et

la phase des données observées a�n de générer de nouvelles matrices A1 ou A2 et par conséquent

une nouvelle matrice de canal.

L'étape de bloc-diagonalisation peut être achevée grâce à l'application successive des rotations

complexes de Givens [Abed 04].

R(p, q, c, s) =



1 · · · 0 · · · 0 · · · 0
...

. . .
...

...
...

0 · · · c · · · s · · · 0
...

...
. . .

...
...

0 · · · −s · · · c · · · 0
...

...
...

. . .
...

0 · · · 0 · · · 0 · · · 1


(2.131)
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On suppose que le nombre et la taille des blocs sont connus à l'avance. Étant donné A ∈ Cn×n,
l'objectif est de trouver une matrice orthonormale Θ ∈ CM×M telle que ΘAΘ = D est une matrice

bloc-diagonale le plus possible. Une décomposition en bloc de A en sous matrices Aij de dimension

m×m peut être formulée ainsi :

A =


A11 · · · A1M

...
...

AM,1 · · · AMM

 (2.132)

On note que cette transformation orthogonale ne touche que les pième et qième lignes et pième et qième

colonnes de A, p et q balayant le même bloc. Ainsi, le critère de diagonalité par bloc est formulé

ainsi :

off(A) =
∑

1≤i 6=j≤M

‖Aij‖2 (2.133)

Ensuite, on cherche la matrice de rotation Θ adéquate en minimisant le critère (2.134).

℘(A, θ, α) =
M∑
m=1

‖off
(
ΘHAΘ

)
‖2 (2.134)

2.4.7 Exemple de simulation

Comme illustration de la précédente approche de modélisation, on considère ci-après un réseau

d'antenne linéaire uniforme de 16 antennes recevant 12 trajets d'amplitude unitaire et répartis en

trois clusters (�gure2.13(a)). Chaque cluster est composé de 4 trajets. ces derniers sont répartis

autour de 45◦, 10◦ et −30◦ suivant une distribution de Von-Mises de coe�cient de concentration

103. Dans cette simulation, on a utilisé des sous-réseaux de 4 éléments. Le niveau de SNR est égal

à 5dB.
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Fig. 2.13: Exemple d'un canal SIMO avec trois clusters
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La �gure 2.13(b) montre les composantes intra-cluster de la fonction de transfert du canal

correspondant aux directions principales estimées 45.16◦, 10.30◦ et −30.75◦. Elle se compose de

trois blocs qui correspondent aux trois clusters. Les matrices sur la diagonale, indiquées par un

code couleur, soulignent la richesse ou non des clusters.

2.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté les di�érents algorithmes utilisés pour extraire les para-

mètres pertinents du canal. Nous avons tout d'abord présenté di�érentes méthodes d'estimation

du nombre de trajets et avons comparé leurs performances en terme de probabilité de détection

en fonction du rapport signal sur bruit, du nombre d'observations du canal et du nombre d'itéra-

tions. Pour obtenir une probabilité de 1 avec un SNR faible et peu d'observations dans le canal,

nous avons proposé d'appliquer un pré-traitement sur les algorithmes basés sur les valeurs propres

de la matrice de corrélation. Nous retiendrons notamment que la méthode LPV associée au pré-

traitement ne nécessitait, pour un SNR de 3 dB, que 5 observations soit 15 observations de moins

que la méthode LPV classique. Pratiquement, si on souhaite caractériser un environnement indoor

pour des applications MIMO, la stationnarité du canal n'est pas acquise sur un intervalle de temps

très grand et il est donc utile de disposer d'outils d'une part peu gourmands en nombre d'observa-

tions du canal pour répondre aux conditions de stationnarité pendant l'acquisition d'une matrice

MIMO et d'autre part ne nécessitant pas un SNR élevé. L'estimation des paramètres intrinsèques

au canal requiert l'utilisation des algorithmes de résolutions de problèmes inverses. Une descrip-

tion mathématique des méthodes d'estimation les plus utilisées a été présentée. L'estimation d'un

grand nombre de trajets sera d'autant plus �ne que le réseau d'antennes comportera de nombreux

éléments. Les algorithmes ESPRIT et SAGE sont certes les plus e�caces pour estimer les direc-

tions d'arrivée/départ des rayons mais sont complexes à mettre en ÷uvre pour une caractérisation

multidimensionnelle du canal. Compte tenu de ces constations, nous avons proposé une nouvelle

méthode originale d'estimation des paramètres du canal à partir d'une décomposition en matrice

diagonale par blocs de la matrice du canal. Les résultats préliminaires en mode SIMO ont montré

que l'algorithme proposé, simple d'utilisation, parvenait à reproduire sans erreur le comportement

du canal. Il faut cependant noter que cette méthode de décomposition de la matrice du canal en

matrice diagonale par blocs a été développée à la �n de ma thèse et a donc été peu exploitée dans

les chapitres suivants. Le laboratoire TELICE/IEMN poursuit des travaux dans ce domaine a�n

de bien cerner toutes les potentialités de cette méthode.
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Chapitre 3

Caractérisation du canal de propagation

3.1 Introduction

Les modèles de propagation actuels distinguent les environnements indoor en fonction des scé-

narios de communication envisagés. Ce sont des modèles paramétriques, complets qui nécessitent

un nombre important d'entrées. Dans le chapitre précédent nous avions proposé un modèle simple

qui décompose la matrice du canal MIMO en un produit de matrices qui modélisent à elles seules

les composantes cohérentes du canal. A proximité des réseaux d'émission et de réception, des

phénomènes de di�usion, di�raction ou ré�exion locales vont apparaître, engendrant des compo-

santes que l'on nommera di�uses par la suite. Dans ce chapitre, nous avons souhaité caractériser

des environnements de surface équivalente mais d'architectures di�érentes et donc des scénarios

de communication di�érents. Par la suite, nous distinguerons les scénarios LOS où les antennes

d'émission et de réception sont en visibilité directe, des scénarios NLOS pour lesquels le rayon

direct est atténué par des obstacles et SNLOS où les conditions de propagation entre les deux

réseaux d'antennes sont beaucoup plus sévères. Les métriques usuelles telles que l'étalement des

retards et les étalements angulaires ne permettront pas d'établir une classi�cation franche et ob-

jective des scénarios, ces diverses caractéristiques du canal étant habituellement extraites du pro�l

moyen de puissance. Il nous a donc semblé intéressant d'a�ner cette approche en distinguant la

contribution des composantes di�uses de celles des composantes cohérentes. Nous décrirons donc

une méthode originale permettant d'extraire ces composantes de la réponse globale du canal.

3.2 Le système de mesure

3.2.1 Les caractéristiques du sondeur

Le point le plus critique lors des mesures de caractérisation du canal, est de pouvoir garantir une

dérive de phase liée à l'équipement, la plus faible possible. L'utilisation de câbles hyperfréquences

présentant de faibles pertes, peut se justi�er pour e�ectuer des tests dans des habitations ou des

bureaux, les longueurs de ces câbles, reliant les antennes d'émission et de réception, étant de

longueur " raisonnable ". Par contre, il s'avère que, si cette distance entre antennes devient de

l'ordre d'une centaine de mètres, le fait de déplacer ces câbles engendre des variations de phase de
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la fonction de transfert, entre la calibration et la mesure, de quelques degrés voir d'une dizaine de

degrés. Dans de telles con�gurations, le choix des �bres optiques s'est donc très vite imposé, les

câbles RF étant réservés pour les connexions d'extrémité.

Pour le système de mesures que nous avons utilisé, un ampli�cateur faible bruit de gain 37

dB dans la bande passante 2 GHz-10 GHz est inséré dans la chaîne de réception. Le �ltre RBW

de l'analyseur de réseau, réglé à 1 kHz de bande, permet d'obtenir un bon compromis entre un

seuil de sensibilité de -105 dBm et un temps d'acquisition de 43 ms pour 801 points dans la bande

sélectionnée de 2.8-3.3 GHz. La résolution fréquentielle est de 624 kHz.

3.2.2 Le système de positionnement et le réseau virtuel

Deux systèmes di�érents de positionnement ont été mis en ÷uvre, le premier qui sera décrit a

été développé pour les campagnes de mesures en gare Lille Flandres (GLF), le deuxième pour celles

e�ectuées d'une part, dans une halle de sport et, d'autre part, dans le laboratoire de l'Université

de Lille.

Con�guration gare Lille Flandres

Les antennes d'émission et de réception sont �xées sur un mât à une hauteur de 1.60 m au dessus

du sol, le déplacement de ce mât, placé sur un rail, est assuré par un moteur pas à pas commandé,

via une �bre optique, par un ordinateur dont le programme a été développé sous Labview. La

précision de positionnement du mât se déplaçant sur le rail est de 0.5 mm.

Si on envisage un déplacement des antennes suivant un seul axe, les directions d'arrivée/départ

des rayons sont estimées, à partir des algorithmes de résolution de problèmes inverses, à un angle

de π près. Pour lever cette ambiguïté angulaire, le rail sur lequel se déplace l'antenne Tx ou Rx, est

monté sur un pivot axial permettant successivement un déplacement perpendiculaire, noté Y dans

les �chiers, puis parallèle, notée X, à la droite reliant l'émetteur au récepteur. Une représentation

schématique de la con�guration de mesures est donnée �gure 3.1. Pour chaque position de Tx et

de Rx, 4 ensembles de mesures, TxXRxX , TxXRxY , TxYRxX , TxYRxY sont enregistrés. Cette

plateforme mobile, présentée sur la photo de la �gure 3.2, donne naissance, aussi bien pour Tx

que pour Rx, à deux réseaux linéaires virtuels orthogonaux (X et Y ), partageant le même centre

géométrique. Les enregistrements sont e�ectués pour 13 positions d'antennes suivant X et suivant

Y , la distance entre deux positions successives étant �xée à la demi longueur d'onde de la fréquence

maximale de travail, soit 3.95 cm.
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Fig. 3.1: Représentation des réseaux virtuels XY

Fig. 3.2: Système d'émission mobile

Les caractéristiques de l'ensemble de la chaîne sont reprises dans le tableau 3.1.
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Composants Matériel utilisé Spéci�cations

Antennes (Rx & Tx) Antenne omnidi-

rectionnelle large

bande (EM 6516)

Type Biconique

Bande de fréquence 2− 8 GHz

Polarisation verticale

Gain 1dB à 3dB

VSWR < 2

Impédance de sortie 50Ω

Interface type N femelle

poids 100g

Déport d'antenne optique

Longueur 500m

Bande de Fréquence 2− 8GHz

Type multi-modale

Ampli�cateur Ampli Nextec-RF

(NB00383)

Bande de fréquence 2− 8 GHZ

Gain moyen 37 dB

Planéité ±2.5 dB

Sondeur de canal Analyseur de ré-

seaux : Agilent-

E8257D

Bande de fréquence 2.8− 3.8 GHz

RBW 50 Hz

Puissance émise 20 dBm

Tab. 3.1: Spéci�cation du matériel utilisé

Con�guration Halle de sport et Laboratoire

Les mâts d'antennes précédents se déplacent sur une table XY pilotée par le même système de

mesures que précédemment. La bande de fréquence explorée s'étend de 3 à 3.5 GHz, échantillonnée,

dans cette con�guration, sur 1601 points. Le réseau virtuel, aussi bien en émission qu'en réception,

est de type URA (Uniform Rectangular Array) avec 10 positions suivant l'axe OX et 4 positions

suivant l'axe OY . Pour chaque " point " de mesure, c'est-à-dire pour chaque position des réseaux

Tx et Rx, on obtient un ensemble de 40x40 couples de position des antennes. Notons qu'à chacun

de ces points, 4 mesures successives (snapshots) sont enregistrées puis moyennées.

3.3 Les environnements et scénarios étudiés

Trois types d'environnement ont fait l'objet de notre étude.

Le premier est l'étage occupé par le laboratoire TELICE à l'Université de Lille, dont une vue

générale est donnée par la �gure 3.3. Les bureaux sont situés de part et d'autre d'un couloir ayant

une longueur de 60 m, la surface totale avoisinant 600 m
2
. Les pièces sont équipées de bureaux,

d'armoires et de tableaux métalliques.
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3.1.3 Les environnements et scénarios étudiés 
 

Trois types d’environnement ont fait l’objet de notre étude. 
 
Le premier est l’étage occupé par le laboratoire TELICE à l’Université de Lille, dont 

une vue générale est donnée Figure 3.4. Les bureaux sont situés de part et d’autre d’un couloir 
ayant une longueur de 60 m, la surface totale avoisinant 600 m². Les pièces sont équipées de 
bureaux, d’armoires et de tableaux métalliques.  

 

 

Tx2

Y 

X 

Tx1

Rx7  

Rx4

Rx1 Rx2

Rx3
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Rx5 
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Rx8  

Fig. 3.3: Plan du 1er étage du bâtiment et con�gurations émission/réception étudiées

Pour s'assurer d'un canal parfaitement stationnaire, les mesures ont été e�ectuées la nuit. Les

scénarios en LOS correspondent, dans notre application, aux mesures réalisées en plaçant les

réseaux Tx et Rx dans le couloir. En NLOS, deux cas de �gures sont envisagés. Dans un premier

scénario, le réseau Tx est situé dans le couloir, le réseau Rx étant placé successivement dans

les bureaux 115 et 117, un mur en béton armé séparant ces deux bureaux. Pour la deuxième

con�guration, le réseau Tx étant situé en 123 et la réception en 118 puis en 116, les conditions

NLOS sont a priori plus sévères, si on se réfère à la position relative de ces pièces (cf. �gure 3.3).

Ce dernier scénario sera appelé par la suite " SNLOS " pour " sévère NLOS ". Pour simpli�er la

présentation, une numérotation des positions de chaque couple d'émetteur/récepteur a été adoptée.

Ainsi, l'appellation " labo4 " par exemple, correspondra à des positions d'antennes situées aux

points Tx4 et Rx4 de la �gure 3.3.

Le deuxième environnement est la zone d'échange de la Gare Lille Flandres représentée sur la

�gure 3.4.
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Fig. 3.4: Gare Lille Flandre : Con�guration générale et position des points de mesure. Le réseau

de réception Rx est en un point �xe, les réseaux d'émission Tx occupant les positions GLF1 à

GLF8.

La surface totale est 450 m
2
(15 m x30 m), les murs sont constitués de nombreuses parois mé-

talliques et de béton armé peint. Ce hall est une zone d'interconnexion que les usagers traversent

pour accéder aux di�érents modes de transports de la région Lilloise. Des couloirs relient cette

zone d'échange aux stations de bus, métro ou trains. Le réseau Rx est positionné pour toutes les

con�gurations de mesures au point indiqué sur le plan, le réseau Tx étant déplacé successivement

en 8 points, nommées GLF1 à GLF8 sur la �gure 3.4. Les points 1 et 2 représentent les scénarios

LOS, les autres points étant des con�gurations NLOS.

Une photographie de la zone vue du point Tx2 dans la direction de Rx est donnée par la �gure

3.5

Fig. 3.5: La zone d'échange de la gare Lille Flandres

Le troisième environnement dans lequel des expérimentations ont été menées, est la Halle de

sport " Vallin " située sur le campus. Elle peut être assimilée à un hall d'exposition de 1200 m
2
, la
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hauteur sous plafond étant de 8 m, un revêtement de briques masque les murs métalliques. Notons

que cette halle était vide au moment de la campagne de mesures, et que donc seuls des scénarios

LOS ont été envisagés. L'émetteur Tx étant �xe, les di�érents points de réception Pi sont précisés

sur le plan (�gure 3.6), ainsi que l'angle entre la direction Tx-Rx et un axe de référence parallèle

au plus long côté de la halle.

 7 

 
 
Fig 3.6 Halle Vallin- Positions successives des points de réception 
 
 
3.4 : Caractérisation large bande des environnements étudiés 
 

3.4.1 les profils de puissance-retard 
 
Chaque profil de puissance retard (noté par la suite PDP Power Delay Profile) pour un 

point de mesure, est obtenu en moyennant les puissances des réponses impulsionnelles 
mesurées pour les positions successives de l’antenne des 2 réseaux virtuels Tx et Rx. Bien que 
les procédures de mesure aient été légèrement différentes dans les divers environnements, on 
peut estimer que la surface sur laquelle se déplacent les antennes d’émission et réception est 
de l’ordre de  10λ² à la fréquence la plus élevée, soit environ 5.10-2 m2.  

Les Figures 3.7 et 3.8 représentent respectivement les PDP obtenus dans des 
configurations LOS et NLOS pour les divers environnements étudiés.  

 
 

Fig. 3.6: Halle Vallin - Positions successives des points de réception

3.4 Caractérisation large bande des environnements étudiés

3.4.1 Les pro�ls de puissance-retard

Chaque pro�l de puissance retard (noté par la suite PDP Power Delay Pro�le) pour un point

de mesure, est obtenu en moyennant les puissances des réponses impulsionnelles mesurées pour

les positions successives de l'antenne des 2 réseaux virtuels Tx et Rx. Bien que les procédures de

mesure aient été légèrement di�érentes dans les divers environnements, on peut estimer que la

surface sur laquelle se déplacent les antennes d'émission et réception est de l'ordre de 10λ
2
à la

fréquence la plus élevée, soit environ 5.10−2 m2.

Les �gures 3.7 et 3.8 représentent respectivement les PDP obtenus dans des con�gurations

LOS et NLOS pour les divers environnements étudiés.
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Figure 3.8 Pdp en LOS chgt pente volume surface ? 
On remarque tout d’abord sur le Fig. 3.8 que le PDP présente une décroissance très 

rapide dans le laboratoire, les points de mesure étant ceux notés Rx1 et Tx1 sur la Fig. 3.4, 
contrairement à ce qui se passe dans la halle Vallin. Ceci s’explique évidemment par la 
structure de cette halle, détaillée précédemment, qui présente une surface importante 
complètement dégagée. Si on compare les courbes Vallin et GLF, une conclusion similaire 
peut être tirée. 

 
Fig 3.9 Pdp en severe NLOS  
 

Fig. 3.7: Pro�l de puissance moyenne (PDP) en LOS en gare Lille Flandres, Halle Vallin et

Laboratoire

On remarque tout d'abord sur la �gure 3.7 que le PDP présente une décroissance très rapide

dans le laboratoire (les points de mesure étant ceux notés Rx1 et Tx1 sur la �gure 3.3), contraire-

ment à ce qui se passe dans la halle Vallin. Ceci s'explique évidemment par la structure de cette

halle, détaillée précédemment, qui présente une surface importante complètement dégagée. Si on

compare les courbes Vallin et GLF, une conclusion similaire peut être tirée.
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rapide dans le laboratoire, les points de mesure étant ceux notés Rx1 et Tx1 sur la Fig. 3.4, 
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Fig 3.9 Pdp en severe NLOS  
 Fig. 3.8: Pro�l de puissance moyenne (PDP) en environnement sévère NLOS (SNLOS) en gare

Lille Flandres et Laboratoire (Position Labo8).

Contrairement aux résultats obtenus en con�guration LOS, on remarque sur la �gure 3.8, donc

pour le SNLOS, que les PDP mesurés au Laboratoire et en Gare Lille Flandres sont similaires. On

note sur la courbe " Labo ", des " échos " apparaissant respectivement à environ 300 ns et 500 ns,

soit des retards de 90 m et 150 m, les points de mesure étant Rx8 et Tx8 (�gure 3.3). Comme de
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tels échos n'apparaissaient pas sur la �gure 3.7 en con�guration LOS, la question de leur origine

se pose. Si on suppose que, pour cette liaison, la partie énergétique reçue dans la pièce provient

essentiellement des ondes se propageant dans le couloir et pénétrant ensuite par di�raction sur

les ouvertures de la porte, les " échos " pourraient être dus aux ré�exions de cette onde sur les

murs et portes aux extrémités du bâtiment. Une telle hypothèse ne peut évidemment être retenue

comme plausible qu'en condition LOS, c'est-à-dire en plaçant les 2 antennes dans le couloir, de tels

échos apparaissent. Ce n'est pas le cas dans la con�guration labo1, Tx1 - Rx1 (PDP de la �gure

3.7), mais comme les antennes sont proches des extrémités du couloir, la mise en évidence de ces

échos pourrait être di�cile. Nous avons donc fait des mesures complémentaires en déplaçant les

antennes dans le couloir aux points Tx6 - Rx6, de telle manière qu'elles se trouvent à la même

position axiale que Rx8 - Tx8. Ces échos disparaissent. En observant plus en détail les PDP de

l'ensemble des points de mesure mentionnés sur le plan de la �gure 3.3, ces échos apparaissent

uniquement lorsque l'antenne d'émission est située dans le bureau 125, pièce dans laquelle une

armoire métallique, proche du réseau d'émission, est en vis-à-vis de la fenêtre. Un bâtiment pa-

rallèle à celui du laboratoire est situé à 140 m de ce dernier. Les échos observés autour de 500 ns

semblent provenir de ré�exions contre cette armoire puis contre ce bâtiment. Ces phénomènes de

ré�exion sur des bâtiments voisins modi�ent quelque peu la caractérisation purement indoor mais

sont à prendre en compte dans les caractéristiques intrinsèques de propagation.

Une synthèse des caractéristiques du canal déduites de ces courbes est donnée dans le para-

graphe suivant.

3.4.2 Synthèse des caractéristiques large bande sur le pro�l de puissance

moyen

L'étalement des retards, noté σT , est déduit du PDP en considérant un seuil de -20 dB par

rapport à la valeur maximum de la puissance. L'ensemble des résultats obtenus pour les di�érents

environnements est repris dans le tableau 3.2 suivant. Notons que pour certaines con�gurations, des

écarts importants dans les résultats statistiques ont été observés. Nous avons donc estimé nécessaire

de faire également apparaître dans le tableau les résultats de di�érents points de mesures.
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Scénarios LOS NLOS SNLOS

Environnement Labo1/Labo6 Halle Gare Labo3/Labo4 Gare Labo7/Labo8 Gare

Surface (m
2
) 90∗ 1000 900 600∗∗ 900 600∗∗ 900

Distance

moyenne

Tx-Rx (m)

40/20 40 20 16/20 33 17/22 33/64

A�aiblissement

Espace libre

(dB)

72/66 72 66 64-66 71 65-66 71-76

A�aiblissement

mesuré (dB)

66/61 71 64 75/77 70 81/100 104/110

Retard max

(ns) à -20 dB

90/200 141 40 87/90 110 130/500 130/297

Etalement des

retards (ns)

13/11 50 8 13.2/13.7 39 23/48 14/69

∗ Surface du couloir
∗∗ Surface totale du laboratoire

Tab. 3.2: Synthèse des caractéristiques large bande

En LOS, les a�aiblissements dans les di�érents environnements sont de l'ordre de ceux qui

seraient obtenus en espace libre alors qu'en NLOS, une atténuation supplémentaire de 10 dB est

observée. Notons qu'en couloir, la valeur expérimentale est inférieure à celle de l'espace libre, la

di�érence de 8 dB pouvant être expliquée par l'e�et de guide du couloir qui concentre l'énergie

dans un volume relativement faible. En scénario SNLOS, l'atténuation supplémentaire par rapport

au cas de l'espace libre est de 30 dB, cette valeur élevée s'expliquant aisément par les conditions

de propagation. Notons que les retards maxima en LOS ont des valeurs inférieures à 200 ns, donc

nettement plus faibles que celles obtenues en SNLOS, puisque dans ce cas, elles peuvent atteindre

500 ns. Les étalements des retards, quant à eux, n'excèdent pas 69 ns.

3.4.3 Remarques sur le calcul des étalements des retards

Par dé�nition, l'étalement des retards est déduit du PDP calculé sur un très grand nombre

d'observations de la réponse impulsionnelle du signal, et ceci dans une zone d'investigation bien

dé�nie, par exemple 10λ2. Cette façon de procéder, basée sur un moyennage des puissances re-

çues à tout instant, est habituellement admise, mais on peut quand même se poser la question

de sa validité, ou plus exactement de sa pertinence, pour caractériser l'ensemble des réponses

impulsionnelles dans une zone d'observation.

A titre d'exemple, envisageons deux points de mesures, la Halle Vallin en LOS au point P16

et la gare Lille Flandres (GLF) en SNLOS au point P6, pour lesquelles les étalements des retards

calculés de la manière usuelle sont du même ordre de grandeur, puisque valant respectivement 60

ns et 69 ns.
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Les fonctions cumulatives (CDF) des étalements des retards calculés de deux façons di�érentes

sont représentées sur la �gure 3.9. Les courbes en traits pointillés montrent la CDF des étalements

calculés individuellement sur chaque réponse impulsionnelle, c'est-à-dire pour chaque position des

antennes Tx et Rx sur le réseau. Dans l'exemple de la Halle Vallin et de GLF, ce calcul nous mène

respectivement à un ensemble de 1600 et de 338 valeurs.

Les courbes en trait plein correspondent au CDF de l'étalement des retards mais calculé sur

un ensemble de PDP. Dans ce cas, un PDP est la moyenne des réponses impulsionnelles obtenue

sur une antenne de réception particulière, la moyenne étant réalisée sur l'ensemble des antennes

d'émission. Le nombre de positions successives de l'antenne de réception étant de 40 en Halle

Vallin et de 13 en GLF, les CDF ont été tracées sur ces 2 ensembles de valeurs.
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10 dB est observée. En scénario SNLOS, l’atténuation supplémentaire par rapport au cas de 
l’espace est de 30 dB, cette valeur élevée s’expliquant aisément par les conditions de 
propagation. Notons que les retards maxima en LOS ont des valeurs inférieures à 140 ns, donc 
nettement plus faible que ceux obtenus en SNLOS, puisque dans ce cas, ils peuvent atteindre 
170 ns. Les étalements des retards quant à eux n’excèdent pas72 ns. 
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d’observations de la réponse impulsionnelle du signal, et ceci dans une zone d’investigation 
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Figure 3.10 : Fonction cumulative des étalements de retards en Halle Vallin (LOS) et en 
Gare Lille Flandre (SNLOS). 
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Fig. 3.9: Fonction cumulative des étalements de retards en Halle Vallin (LOS) et en Gare Lille

Flandre (SNLOS).

Si dans le scénario gare Lille Flandre, les courbes de CDF calculées à partir des réponses

impulsionnelles et des PDP di�èrent peu, celles correspondant à la Halle Vallin sont décalées

approximativement d'un facteur 2.

Pour justi�er qualitativement un tel résultat, on peut d'abord partir de l'hypothèse que les

composantes di�uses ont une énergie plus grande que celles des composantes cohérentes lorsqu'on

se situe en SNLOS, contrairement au cas de LOS (Halle Vallin). Si on envisage maintenant une ré-

ponse impulsionnelle dans un environnement " di�us ", on obtiendra une succession de maximums

relatifs de puissance, qui engendreront un étalement des retards importants. Par contre, la position

temporelle de ces maximums variera d'une réponse impulsionnelle à une autre, contrairement à

ce qui se passerait si les composantes cohérentes étaient prépondérantes. Dans un environnement

di�us, le moyennage des réponses impulsionnelles aura donc tendance à " lisser " les courbes, donc

à diminuer l'étalement des retards. Un exemple est donné (�gure 3.10) dans lequel un PDP est

calculé sur une moyenne de 40 réponses impulsionnelles, correspondant à 40 positions de l'antenne

d'émission, ce PDP est comparé à la puissance d'une seule réponse impulsionnelle. Un o�set de

40 dB a été ajouté à cette dernière courbe pour permettre une meilleure visualisation.
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Figure 3.10 :  PDP moyen et puissance d’une réponse impulsionnelle en Halle Vallin 
 

Il nous a donc semblé important de mettre l’accent sur la caractérisation des 
composantes diffuses et cohérentes, celles-ci devant également être considérées comme des 
caractéristiques importantes des canaux de propagation.  

 
3.5 Extraction des composantes cohérentes et diffuses du signal 
 

Dans un environnement LOS ou NLOS, le signal reçu par un réseau rectangulaire de 
type URA est composé de signaux cohérents et de signaux diffus. Les signaux cohérents sont 
considérés comme des ondes planes illuminant uniformément le réseau de réception, ce sont 
par exemple, issus du rayon direct ou des réflexions spéculaires sur les murs. Les signaux 
diffus sont associés aux trajets multiples provenant de réflexions ou diffractions localisées à 
proximité du réseau. Si la modélisation des composantes cohérentes peut-être abordée à partir 
de modèles géométriques ou géométriques stochastiques, les composantes diffuses ne seront, 
quant à elles, générées qu’à partir de lois statistiques. Il nous a donc semblé opportun de 
caractériser individuellement ces deux composantes. La méthode que nous proposons se base 
sur le facteur de Rice qui, rappelons-le, est défini comme étant le rapport entre la puissance 
des composantes cohérentes sur la puissance des composantes diffuses du signal. 
 

3.5.1 Le facteur de Rice 
 

Ce facteur, noté , )(1 τK  se calcule pour un retard τ sur un ensemble de n observations de 
)(τh , ces observations étant obtenues au cours du temps et pour des positions fixes des 

antennes Tx et Rx. Les composantes diffuses du signal peuvent être assimilées à des variables 
aléatoires gaussiennes complexes centrées, de variance 2

dσ . La puissance cohérente, Pc se 
déduit de la puissance de la moyenne des réponses impulsionnelles complexes par la relation : 

2
))(()( ττ hEPc =     3.1 

Si )(τP est la puissance totale obtenue au retard τ, la puissance diffuse, )(τdP , se déduit 
de 3.1 par la relation : .  

)()()( τττ cd PPP −= .    3.2 
L’expression générale du facteur de Rice devient :  

Fig. 3.10: PDP moyen et puissance d'une réponse impulsionnelle en Halle Vallin

Il nous a donc semblé important de mettre l'accent sur la caractérisation des composantes

di�uses et cohérentes, celles-ci devant également être considérées comme des caractéristiques im-

portantes des canaux de propagation.

3.5 Extractions des composantes cohérentes et di�uses du

signal

Dans un environnement LOS ou NLOS, le signal reçu par un réseau rectangulaire de type

URA est composé de signaux cohérents et de signaux di�us. Les signaux cohérents sont considérés

comme des ondes planes illuminant uniformément le réseau de réception, ce sont par exemple,

issus du rayon direct ou des ré�exions spéculaires sur les murs. Les signaux di�us sont associés

aux trajets multiples provenant de ré�exions ou di�ractions localisées à proximité du réseau. Si la

modélisation des composantes cohérentes peut être abordée à partir de modèles géométriques ou

géométriques stochastiques, les composantes di�uses ne seront, quant à elles, générées qu'à partir

de lois statistiques. Il nous a donc semblé opportun de caractériser individuellement ces deux

composantes. La méthode que nous proposons se base sur le facteur de Rice qui, rappelons-le, est

dé�ni comme étant le rapport entre la puissance des composantes cohérentes et la puissance des

composantes di�uses du signal.

3.5.1 Le facteur de Rice

Ce facteur, noté K1(τ), se calcule pour un retard τ sur un ensemble de n observations de h(τ),

ces observations étant obtenues au cours du temps et pour des positions �xes des antennes Tx et Rx.

Les composantes di�uses du signal peuvent être assimilées à des variables aléatoires gaussiennes

complexes centrées, de variance σ2
d. La puissance cohérente, Pc se déduit de la puissance de la

moyenne des réponses impulsionnelles complexes par la relation :

Pc(τ) = |E(h(τ))|2 (3.1)
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Si P (τ) est la puissance totale obtenue au retard τ , la puissance di�use, Pd(τ), se déduit de 3.1

par la relation :

Pd(τ) = P (τ)− Pc(τ) (3.2)

L'expression générale du facteur de Rice devient :

K1(τ) =
Pc(τ)

Pd(τ)
(3.3)

En pratique, une variation de phase des OL est souvent inhérente aux systèmes de mesures en-

traînant une variation de la phase de h(τ) d'une observation à l'autre. Dans ce cas, la moyenne

calculée à partir de 3.1 tendra vers 0. De plus, si on souhaite utiliser comme observations, les

réponses impulsionnelles obtenues pour di�érentes positions de l'antenne d'émission, les variations

de phase des composantes cohérentes sont inévitables. A�n d'éviter ces di�cultés, [Gree 99] a

montré que ce facteur de Rice pouvait se déduire d'un calcul basé uniquement sur la puissance du

signal. Ce facteur, noté K2(τ) par la suite, est donné par l'expression :

K2(τ) =

√
1− γ(τ)

1−
√

1− γ(τ)
avec γ(τ) =

var
(
|h(τ)|2

)
< |h(τ)|2 >

(3.4)

V ar(x) étant la variance de x.

Pour véri�er la validité de cette approche, la simulation suivante a été réalisée pour une seule

fréquence, la généralisation à un signal large bande étant immédiate. On considère un signal

cohérent de puissance moyenne Pc auquel on ajoute un signal dont l'amplitude suit une distribution

de Rayleigh de variance σ2
d unitaire soit Pd = 1. Notons que sous cette condition Pc = K1. A

partir d'un ensemble de 40 réalisations, la courbe de la �gure 3.11 montre les valeurs de K1 et

K2 estimées par les deux méthodes décrites précédemment, en fonction de la valeur " exacte "

introduite comme variable dans le programme. On peut noter sur cette �gure que pour des valeurs

de K inférieures à 0 dB, la courbe devient asymptotique à la droite K2 = −1dB. En pratique,

nous utiliserons l'expression 3.4 en ne considérant que les valeurs de K2 supérieures à 2 dB, valeur

à partir de laquelle les résultats estimés sont très proches des valeurs exactes.

 11 

En pratique, une variation de phase des OL est souvent inhérente aux systèmes de mesures 
entraînant une variation de la phase de )(τh d’une observation à l’autre, la moyenne calculée 
à partir de 3.1 tendra ainsi vers 0. Autre point, si on souhaite utiliser comme observations, les 
réponses impulsionnelles obtenues pour différentes positions de l’antenne d’émission, les 
variations de phase des composantes cohérentes sont inévitables. [] a montré que ce facteur de 
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=
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τ
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Var(x) étant la variance de x. 
 

Pour vérifier la validité de cette approche, la simulation suivante a été réalisée. On 
considère un signal cohérent de puissance moyenne Pc et un signal dont l’amplitude suit 
une distribution de Rayleign de variance 2

dσ  unitaire. Un ensemble de 40 réalisations est 
obtenu. La courbe de la figure 3.5 montre les valeurs de K1 et K2 estimées par les deux 
méthodes décrites précédemment en fonction de la valeur exacte introduite comme 
variable dans le programme. On peut noter sur cette figure que pour des valeurs de K 
inférieures à 0 dB, la courbe devient asymptotique à la droite K2= -1dB. En pratique, nous 
utiliserons l’expression 3.4 en ne considérant que les valeurs de 

K2 supérieures à 2 dB, valeur à partir de laquelle les résultats estimés sont exacts. 
 

Fig. 3.11: Estimation du facteur de Rice suivant deux méthodes de calcul
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3.5.2 Méthode d'extraction des composantes cohérentes et di�uses du

signal

Le facteur de Rice traduit la présence ou non de signaux cohérents dans le signal reçu, il peut

donc avoir une valeur non nulle aussi bien dans des situations LOS que dans les scénarios NLOS.

La séparation des composantes cohérentes et di�uses contenues dans un signal est possible à l'aide

d'un procédé itératif d'annulation successive des composantes cohérentes basé sur le facteur de

Rice. Pour simpli�er les expressions, la description de ce procédé est faite pour une antenne de

réception, sa généralisation aux autres antennes est immédiate. On procède en 2 étapes successives.

La première permettra de déterminer les valeurs de τi pour lesquelles une composante cohérente est

importante, une deuxième étape consistant à séparer les composantes cohérentes des composantes

di�uses pour l'ensemble de ces τi.

Etape 1 : Détermination de l'ensemble des τi

A l'initialisation du processus itératif devant permettre de déterminer les τi, le facteur K2(τ) est

calculé sur l'ensemble des réponses impulsionnelles provenant des Nt antennes d'émission. Notons

que, pour certaines valeurs de τ , K2(τ) peut avoir des valeurs importantes de l'ordre de 5 mais

associées à des amplitudes des réponses impulsionnelles très faibles, typiquement inférieures à -

50 dB par rapport à la valeur maximale du PDP. Ces points particuliers non signi�catifs, vont

introduire des erreurs dans le procédé itératif. C'est la raison pour laquelle nous introduisons un

coe�cient K2norm(τ) qui pondère K2(τ) par la valeur moyenne de la puissance au retard τ :

K2norm(τ) = K2(τ) · PDP (τ) (3.5)

A l'initialisation, le retard τ0, pour lequelK2norm est maximal, est sélectionné. Connaissant l'ampli-

tude complexe de la réponse impulsionnelle h(τ0, txi) entre une antenne d'émission txi et l'antenne

de réception, la fonction de transfert H̃(f, τ0, txi) entre ces deux antennes peut être obtenue grâce

à la relation suivante :

H̃(f, τ0, txi)0<i<Nt = e−j2πfτ0 · h(τ0, txi)0<i<Nt (3.6)

On détermine ensuite une fonction de transfert du canal modi�ée, notée H(f, txi)−{τ0,},0<i<Nt, qui

est la fonction de transfert H(f, txi) à laquelle on a soustrait la fonction H̃(f, τ0, txi) précédente.

Ceci mène à :

H(f, txi)−{τ0,},0<i<Nt = H(f, txi)0<i<Nt − H̃(f, τ0, txi)0<i<Nt (3.7)

De cette fonction de transfert, on peut en déduire une nouvelle réponse impulsionnelle du canal

qui est donc celle pour laquelle on aura extrait la réponse au retard τ0. Le nouveau retard τ1 pour

lequel K2norm(τ) passe par une valeur maximum est sélectionné. On procède ensuite par itération

en suivant la démarche que nous venons de décrire.

Etape 2 : Amplitude des composantes cohérentes et di�uses aux retards τi

Le coe�cient de Rice étant �ni, à chaque retard τi va correspondre une composante cohérente mais

également une composante di�use. Pour extraire les puissances cohérentes, on calcule d'abord le
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pro�l de puissance moyenne obtenue à partir des H̃(f, τ, txi) que l'on pondère ensuite, pour chaque

valeur de τ , par le facteur de proportionnalité entre composante cohérente et composante totale.

On obtient ainsi :

Pc(τ) = E

(∣∣∣IFFT[(Nt−1∑
i=0

H̃(f, τ, txi)

)]∣∣∣2) K2(τ)

1 +K2(τ)
(3.8)

La puissance di�use se déduit ensuite de 3.7 par la relation :

Pd(τ) = E

(∣∣∣IFFT [H(f, txi)]
∣∣∣2)− Pc(τ) (3.9)

Cet algorithme, basé sur le calcul du facteur K2, ne sera appliqué que sur les �chiers de la Halle

Vallin et du laboratoire pour lesquels un nombre su�sant d'observations ou de positions d'antenne

est disponible. En gare Lille Flandres, les 26 observations ne permettent pas d'avoir une estimation

�able de K2.

Les di�érentes étapes de la méthode sont illustrées sur un exemple obtenu au point P16 dans

la Halle Vallin. Le PDP, tracé sur la �gure 3.12, est obtenu pour une antenne de réception en

moyennant les puissances des réponses impulsionnelles obtenues pour 40 antennes d'émission. On

peut souligner sur cette courbe la présence de quelques maximums de puissance à certains retards.

Sur la �gure 3.13, le facteur de Rice K2 de ce pro�l de puissance est tracé en fonction des retards,

les variations importantes de K2 observées au-delà de 6 · 10−7 s montrent la nécessité d'introduire

le facteur de Rice pondéré, tracé sur la �gure 3.14. Un seuil arbitraire de -30 dB par rapport au

maximum de cette fonction a été choisi. Les pro�ls de puissance des composantes cohérentes et

di�uses déduits de (3.8) et (3.9) sont représentés respectivement sur les �gures 3.15 et 3.16. Dans

cet exemple, la méthode a permis d'extraire une dizaine de composantes cohérentes.

 13 

 
Figure 3.6 : Profil de puissance-retard en Halle Vallin 

 
Figure 3.7 : Facteur de Rice K en fonction du retard 

Fig. 3.12: Pro�l de puissance-retard en Halle Vallin

Notons que le PDP des composantes di�uses décroît linéairement en fonction du retard mettant

en évidence un environnement très riche en trajets multiples. Un tel environnement pourrait se

rapprocher de celui d'une chambre réverbérante et nous aborderons ce point dans la dernière partie

de ce chapitre.
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Figure 3.6 : Profil de puissance-retard en Halle Vallin 

 
Figure 3.7 : Facteur de Rice K en fonction du retard 
Fig. 3.13: Facteur de Rice K2 en fonction du retard
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Figure 3.14 : Facteur de Rice K2norm pondéré par le PDP 

 
Figure 3.15 : Puissance cohérente du signal en fonction du retard en Halle Vallin 

Fig. 3.14: Facteur de Rice K2norm pondéré par le PDP
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Figure 3.8 :Composantes cohérentes du signal en fonction du retard 

 
Figure 3.9 : Composantes diffuses du signal 

Fig. 3.15: Puissance cohérente du signal en fonction du retard en Halle Vallin
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Figure 3.8 :Composantes cohérentes du signal en fonction du retard 

 
Figure 3.9 : Composantes diffuses du signal 
Fig. 3.16: Puissance di�use du signal en Halle Vallin

3.5.3 Les composantes cohérentes et di�uses dans les environnements

indoor : cas particulier du couloir

En règle générale, les environnements étudiés sont des pièces de tailles plus ou moins impor-

tantes et dans lesquelles on peut estimer que la puissance moyenne reçue par chaque antenne de

réception varie peu sur la surface du réseau.

Parmi toutes les con�gurations qui vont être décrites, une seule présente des caractéristiques

géométriques particulières, puisqu'il s'agit du couloir du laboratoire, de largeur 1m50. La carte

de champ dans un plan transverse de ce couloir, montre des extrema au centre et des minima

prés des murs. Cette distribution du champ n'est pas sans rappeler celle du mode de propagation

EH11 qui est le mode hybride fondamental lorsqu'une onde se propage dans un guide d'ondes

diélectriques à pertes, et surdimensionné. L'approximation de stationnarité spatiale des signaux

reçus sur l'ensemble du réseau n'est alors plus valable. Pour illustrer ce point, nous avons tracé sur

la �gure 3.17 en traits pointillés, les amplitudes du maximum de la réponse impulsionnelle pour

quatre positions voisines de l'antenne de réception situées près du centre du couloir. L'abscisse

correspond au numéro de l'antenne d'émission. Comme le montre la �gure 3.17(b), les 40 positions

de Tx correspondent à 4 déplacements transversaux successifs, ce qui explique la périodicité des

courbes. On remarque sur la �gure 3.17(a) que, dans ce cas, les variations d'amplitude du maximum

de la réponse impulsionnelle restent inférieures à 3 dB. Par contre, si les antennes de réception

sont situées près du mur, les courbes en trait plein font apparaître une variation de 20 dB lorsque

Tx se déplace de la position Tx1, par exemple, à la position Tx10.

Les conditions de stationnarité spatiale n'étant plus garanties sur la totalité du réseau, nous

n'utiliserons par la suite que les résultats provenant du sous réseau constitué des seize antennes

de réception situées à proximité de l'axe longitudinal du couloir soit l'ensemble (Rx7··Rx10,
Rx17··Rx20, Rx30··Rx40), le réseau d'émission conservera quant à lui les 40 positions d'antenne.
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Figure 3.17a : Amplitude du maximum de la réponse impulsionnelle en couloir pour 4  
antennes de réception situées au centre puis près du mur.  
Figure 3.17b : Configuration expérimentale dans le couloir du laboratoire 
 

3.5.3 Les composantes cohérentes et diffuses dans les environnements 
LOS, NLOS et NLOS 

 
Pour illustrer cette notion de composantes cohérentes et diffuses, nous avons tout 

d’abord représenté sur la figure 3.18 a, les PDP diffus obtenus en laboratoire pour les points 
de mesure labo6, labo4 et labo8 qui représentent respectivement des scénarios LOS, NLOS et 
SNLOS. La courbe en un point de mesure est le résultat d’une moyenne des PDP obtenus 
pour 16 antennes de réception. Notons que sur le plan de la fig 3.3, les points Rx6, Rx4 et Rx8 
sont relativement proches les uns des autres. En LOS ou plus exactement pour Tx6 et Rx6 
dans le couloir, la puissance, exprimée en dB, décroît linéairement en fonction du temps avec 
une pente de 10dB/100 ns. Si maintenant, le réseau de réception est situé dans la pièce 115, 
l’émission restant dans le couloir (NLOS), cette même décroissance de la puissance est 
observée avec de plus l’apparition de zones de réflexions privilégiées ou clusters à 270 ns et 
450 ns. Ces zones de réflexions prépondérantes proviennent pour la première, de réflexions 
dans le laboratoire et pour la deuxième d’une réflexion sur un bâtiment proche de celui du 
laboratoire. En SNLOS, la pente du PDP est plus faible.  

Pour ces 3 points de mesure, les PDP diffus et cohérents sont tracés sur les figures 
3.18b-c-d. Si en LOS, les puissances cohérentes extraites sont supérieures aux PDP diffus, en 
NLOS et SNLOS, elles sont, pour certains retards, plus faibles de 3 dB voire de 10 dB. Or les 
composantes cohérentes extraites sont associées à des facteurs de Rice supérieurs à 2 dB et 
auraient donc du être supérieures à la puissance diffuse. Cependant, les PDP tracés sur les 
figure 3.18 sont obtenus en moyennant les PDP associés à 16 antennes de réception alors que 
les composantes cohérentes, et donc le facteur de Rice, ont été calculées pour chaque antenne 
de réception. La différence observée sur les courbes met en évidence la non stationnarité 
spatiale des signaux, ce phénomène est important surtout en SNLOS, à l’exception de la 
composante cohérente arrivant avec un retard de 470 ns. 

(a) Amplitude du maximum de la réponse im-

pulsionnelle en couloir pour 4 antennes de ré-

ception situées au centre puis près du mur
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d’abord représenté sur la figure 3.18 a, les PDP diffus obtenus en laboratoire pour les points 
de mesure labo6, labo4 et labo8 qui représentent respectivement des scénarios LOS, NLOS et 
SNLOS. La courbe en un point de mesure est le résultat d’une moyenne des PDP obtenus 
pour 16 antennes de réception. Notons que sur le plan de la fig 3.3, les points Rx6, Rx4 et Rx8 
sont relativement proches les uns des autres. En LOS ou plus exactement pour Tx6 et Rx6 
dans le couloir, la puissance, exprimée en dB, décroît linéairement en fonction du temps avec 
une pente de 10dB/100 ns. Si maintenant, le réseau de réception est situé dans la pièce 115, 
l’émission restant dans le couloir (NLOS), cette même décroissance de la puissance est 
observée avec de plus l’apparition de zones de réflexions privilégiées ou clusters à 270 ns et 
450 ns. Ces zones de réflexions prépondérantes proviennent pour la première, de réflexions 
dans le laboratoire et pour la deuxième d’une réflexion sur un bâtiment proche de celui du 
laboratoire. En SNLOS, la pente du PDP est plus faible.  

Pour ces 3 points de mesure, les PDP diffus et cohérents sont tracés sur les figures 
3.18b-c-d. Si en LOS, les puissances cohérentes extraites sont supérieures aux PDP diffus, en 
NLOS et SNLOS, elles sont, pour certains retards, plus faibles de 3 dB voire de 10 dB. Or les 
composantes cohérentes extraites sont associées à des facteurs de Rice supérieurs à 2 dB et 
auraient donc du être supérieures à la puissance diffuse. Cependant, les PDP tracés sur les 
figure 3.18 sont obtenus en moyennant les PDP associés à 16 antennes de réception alors que 
les composantes cohérentes, et donc le facteur de Rice, ont été calculées pour chaque antenne 
de réception. La différence observée sur les courbes met en évidence la non stationnarité 
spatiale des signaux, ce phénomène est important surtout en SNLOS, à l’exception de la 
composante cohérente arrivant avec un retard de 470 ns. 

(b) Con�guration expérimentale dans le couloir du

laboratoire

Fig. 3.17: Mesures au Laboratoire

3.5.4 Les composantes cohérentes et di�uses dans les environnements

LOS, NLOS et SNLOS

Pour illustrer cette notion de composantes cohérentes et di�uses, nous avons tout d'abord re-

présenté sur la �gure 3.18(a), les PDP di�us obtenus en laboratoire pour les points de mesure

labo6, labo4 et labo8 qui représentent respectivement des scénarios LOS, NLOS et SNLOS. La

courbe en un point de mesure est le résultat d'une moyenne des PDP obtenus pour 16 antennes

de réception. Notons que sur le plan de la �gure 3.3, les points Rx6, Rx4 et Rx8 sont relativement

proches les uns des autres. En LOS ou plus exactement pour Tx6 et Rx6 dans le couloir, la puis-

sance, exprimée en dB, décroît linéairement en fonction du temps avec une pente de 10dB/100ns.

Si maintenant, le réseau de réception est situé dans la pièce 115, l'émission restant dans le couloir

(NLOS), cette même décroissance de la puissance est observée avec de plus l'apparition de zones

de ré�exions privilégiées ou clusters à 270 ns et 450 ns. Ces zones de ré�exions prépondérantes

proviennent pour la première, de ré�exions dans le laboratoire et pour la deuxième d'une ré�exion

sur un bâtiment proche de celui du laboratoire. En SNLOS, la pente du PDP est plus faible.

Pour ces 3 points de mesure, les PDP di�us et cohérents sont tracés sur les �gures 3.18b-c-d. Si

en LOS, les puissances cohérentes extraites sont supérieures aux PDP di�us, en NLOS et SNLOS,

elles sont, pour certains retards, plus faibles de 3 dB voire de 10 dB. Or les composantes cohérentes

extraites sont associées à des facteurs de Rice supérieurs à 2 dB et auraient donc du être supérieures

à la puissance di�use. Cependant, les PDP tracés sur les �gure 3.18 sont obtenus en moyennant les

PDP associés à 16 antennes de réception alors que les composantes cohérentes, et donc le facteur

de Rice, ont été calculées pour chaque antenne de réception. La di�érence observée sur les courbes

met en évidence la non stationnarité spatiale des signaux, ce phénomène est important surtout en
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SNLOS, à l'exception de la composante cohérente arrivant avec un retard de 470 ns.

 20 

 
Figure 3.18a : Exemple de PDP diffus en LOS, NLOS et NLOS 

 
Figure 3.18b : Exemple de PDP cohérent et PDP diffus en LOS 

 

(a) Exemple de PDP di�us en LOS, NLOS et NLOS
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Figure 3.18a : Exemple de PDP diffus en LOS, NLOS et NLOS 

 
Figure 3.18b : Exemple de PDP cohérent et PDP diffus en LOS 

 

(b) Exemple de PDP cohérent et PDP di�us en LOS
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Figure 3.18a : Exemple de PDP diffus en LOS, NLOS et NLOS 

 
Figure 3.18b : Exemple de PDP cohérent et PDP diffus en LOS 

 
(c) Exemple de PDP cohérent et PDP di�us en

NLOS
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Figure 3.18c : Exemple de PDP cohérent et PDP diffus en NLOS 
 

 
Figure 3.18d : Exemple de PDP cohérent et PDP diffus en SNLOS 
 

Le pourcentage de puissance cohérente et de puissance diffuse par rapport à la 
puissance totale est donné dans le tableau 3.3.  
La puissance associée à l’ensemble des composantes cohérentes varie dans les scénarios LOS 
de 60 à 83 % et devient de l’ordre de 4% dans les scénarios SNLOS. Ces caractéristiques du 
canal sont importantes et doivent être intégrées dans les modèles.  
 
Scénarios LOS NLOS SNLOS 
Environnement Labo1/labo6 Halle Labo3/labo4 Labo7/labo8
Surface (m²) 90 (couloir) 1000 600 600 
Distance 
moyenne Tx-
Rx (m) 

40/20 40 16/20 17/22 

Puissance 
cohérente % 

83%/64% 60% 24%/35% 4% 

Puissance 
diffuse 

17%/36% 40% 65%/76% 96% 

Tableau 3.3 Répartition des puissances diffuse et cohérente en fonction des scénarios 
 
3.5.4 : Emulation des composantes diffuses à l’aide de chambres réverbérantes 
 

Les chambres réverbérantes à brassage de modes (CRBM) sont utilisées depuis de 
nombreuses années dans le domaine de la Compatibilité Electromagnétique (CEM) afin de 
pouvoir tester la susceptibilité de systèmes électroniques soumis à un spectre d’ondes planes 
quasiment isotropes. C’est cette propriété qui a suscité beaucoup plus récemment un intérêt 
certain de la communauté scientifique travaillant dans le domaine des télécommunications. En 
effet, les environnements à l’intérieur des bâtiments ou en milieu urbain présentent des 
caractéristiques statistiques de propagation qui sont voisines de celles d’un environnement de 
Rayleigh ou de Rice. Les premières applications des CRBM ont concerné l’étude des 
caractéristiques des téléphones portables puis des systèmes multi-antennes [4].  Commentaire [LM1] : ref 

(d) Exemple de PDP cohérent et PDP di�us en SN-

LOS

Fig. 3.18: Exemples de PDP cohérent et PDP di�us dans les di�érentes con�gurations

Le pourcentage de puissance cohérente et de puissance di�use par rapport à la puissance totale

est donné dans le tableau 3.3. La puissance associée à l'ensemble des composantes cohérentes varie

dans les scénarios LOS de 60 à 83 % et devient de l'ordre de 4% dans les scénarios SNLOS. Ces

caractéristiques du canal sont importantes et doivent être intégrées dans les modèles.

Scénarios LOS NLOS SNLOS

Environnement Labo1/Labo6 Halle Labo3/Labo4 Labo7/Labo8

Surface (m
2
) 90 (couloir) 1000 600 600

Distance moyenne Tx-Rx (m) 40/20 40 16/20 17-22

Puissance cohérente (%) 86%/64% 60% 24%/35% 4%

Puissance di�use (%) 17%/36% 40% 65%/76% 96%

Tab. 3.3: Répartition des puissances di�use et cohérente en fonction des scénarios
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3.5.5 Emulation des composantes di�uses à l'aide de chambres réver-

bérantes

Les chambres réverbérantes à brassage de modes (CRBM) sont utilisées depuis de nombreuses

années dans le domaine de la Compatibilité Electromagnétique (CEM) a�n de pouvoir tester la

susceptibilité de systèmes électroniques soumis à un spectre d'ondes planes quasiment isotropes.

C'est cette propriété qui a suscité beaucoup plus récemment un intérêt certain de la communauté

scienti�que travaillant dans le domaine des télécommunications. En e�et, les environnements à

l'intérieur des bâtiments ou en milieu urbain présentent des caractéristiques statistiques de pro-

pagation qui sont voisines de celles d'un environnement de Rayleigh ou de Rice. Les premières

applications des CRBM ont concerné l'étude des caractéristiques des téléphones portables puis

des systèmes multi-antennes [Rose 05].

Si on souhaite utiliser des CRBM pour tester les performances d'un système, la première étape

est de relier leurs caractéristiques habituellement dé�nies dans le cadre de la CEM, à savoir le fac-

teur de qualité Q et le coe�cient τRC de décroissance de l'énergie dans la chambre lorsque la source

est arrêtée, au paramètre dé�nissant habituellement une liaison hertzienne qu'est l'étalement des

retards Sτ .

O. Delangre a montré dans [Dela 08b], que si le coe�cient de qualité de la chambre est impor-

tant, Sτ a la même expression analytique que τRC et est donc relié à la fréquence porteuse fc par

la relation :

Sτ =
Q

2πfc
(3.10)

Pour une chambre usuelle, Q prend une valeur très élevée, de l'ordre de 5 000 à 50 000, ce qui

mène à des étalements de retards de l'ordre de la microseconde. Ces valeurs sont bien supérieures

à celles indiquées dans le tableau 3.4 où les étalements des retards des composantes di�uses,

calculées à partir de la pente des PDP di�us, n'excèdent pas 50 ns menant à des coe�cients de

qualité inférieurs à 1000. Notons le cas particulier de la halle Vallin pour laquelle l'étalement des

retards associé au PDP di�us de 250 ns donne un coe�cient de qualité de 5000. Pour diminuer la

valeur de Q intrinsèque à la CRBM, un moyen simple consiste à placer des panneaux absorbants

dans la chambre. La CRBM utilisée pour émuler nos canaux est une cavité de 16 m3 équipée

d'un brasseur. Une étude menée par O. Delangre [Dela 08a] a montré que pour des réalisations

obtenues en e�ectuant successivement une rotation angulaire du brasseur de 2◦, deux réalisations

successives étaient indépendantes. Une rotation 2◦ de ce brasseur donnera donc naissance à une

nouvelle réalisation du canal. Les PDP seront ainsi calculés sur 180 réalisations. A�n d'éviter une

composante directe trop importante, les antennes utilisées en chambre sont des cornets d'ouverture

60◦ et sont orientés, pour cette application, vers les coins opposés de la chambre. Le coe�cient de

qualité moyen, de cette chambre dans la bande de fréquence étudiée est de 5000.
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Scénarios LOS NLOS SNLOS

Environnement Labo1/Labo6 Halle Labo3/Labo4 Labo7/Labo8

Surface (m
2
) 90 (couloir) 1000 600 600

Puissance di�use 17%/36% 40% 65%/76% 96%

Etalement des retards

des composantes cohé-

rentes (seuil=-20dB)

10/17 ns 30 ns 11/9 ns 24/108 ns

Etalement des retards

des composantes dif-

fuses (seuil=-50dB)

36/47 ns 250 ns 25/26 ns 28/40 ns

Coe�cient de qulaité Q 746/975 5000 518/540 580/830

Tab. 3.4: Etalement des retards et coe�cients de qualité

La �gure 3.19 montre le PDP di�us obtenu en Halle Vallin et celui mesuré en CRBM sans ab-

sorbant, les pentes sont rigoureusement identiques. L'étalement des composantes cohérentes de

30 ns peut être reproduit en orientant les antennes de telle façon à générer des rayons ré�échis

sur les parois indépendamment de la rotation du brasseur, cette réalisation demande un certain "

ajustement " et, il faut le reconnaître, n'est pas immédiate.

 23 

La figure 3.19 montre le PDP diffus obtenu en Halle Vallin et celui mesuré en CRBM sans 
absorbant, les pentes sont rigoureusement identiques. L’étalement des composantes 
cohérentes de 30 ns peut être reproduit en orientant les antennes de telle façon à générer des 
rayons réfléchis sur les parois indépendamment de la rotation du brasseur, cette réalisation 
demande un certain « ajustement » et, il faut le reconnaître, n’est pas immédiate. 

 
Figure 3.19 : PDP diffus en Halle Vallin et en chambre réverbérante sans absorbant. 
 
En laboratoire, en fonction des scénarios, le coefficient de qualité variant de 500 à 1000, des 
absorbants de 1.4 m² chacun ont été introduit pour adapter les caractéristiques de la chambre à 
celles de l’environnement. 
Un exemple est présenté figure 3.20 sur laquelle le PDP diffus en  NLOS est représenté et le 
PDP de la chambre dans laquelle 3 absorbants ont été posés contre les parois verticales. 
Les résultats montrent un bon accord en ce qui concerne les pentes. L’étalement des 
composantes cohérentes de 11 ns est faible et il sera donc possible de les générer dans la 
chambre. Dans l’état actuel des études en CRBM pour les télécommunications, les clusters 
observés à 270 ns et 450 ns ne peuvent être reproduits. A titre indicatif, leurs amplitudes 
maximales respectives de -20 dB et -40 dB par rapport à la valeur maximale du PDP diffus ne 
rend pas ces phénomènes prépondérants. On peut se poser la question de savoir quelles limites 
doit-on se fixer pour recréer la réalité ? 

Fig. 3.19: PDP di�us en Halle Vallin et en chambre réverbérante sans absorbant

En laboratoire, en fonction des scénarios, le coe�cient de qualité variant de 500 à 1000, des

absorbants de 1.4 m
2
chacun ont été introduit pour adapter les caractéristiques de la chambre à

celles de l'environnement.

La �gure 3.20 illustre un exemple dans lequel le PDP di�us en NLOS (Labo4) et le PDP de la

chambre dans laquelle 3 absorbants ont été posés contre les parois verticales sont représentés.

Les résultats montrent un bon accord en ce qui concerne les pentes. L'étalement des compo-

santes cohérentes de 11 ns est faible et il sera donc possible de les générer dans la chambre. Dans

l'état actuel des études en CRBM pour les télécommunications, les clusters observés à 270 ns et

450 ns ne peuvent être reproduits. A titre indicatif, leurs amplitudes maximales respectives de
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-20 dB et -40 dB par rapport à la valeur maximale du PDP di�us ne rend pas ces phénomènes

prépondérants. On peut se poser la question de savoir quelles limites doit-on se �xer pour recréer

la réalité ?

 24 

 
Figure 3.20 : PDP diffus en laboratoire (NLOS) et en chambre réverbérante avec 3 
absorbants. 
 
 
4- K. Rosengren and P. Kildal, “Radiation efficiency, correlation, diversity gain and capacity of a six-
monople antenna array for a MIMO system: Theory, simulation and easurement in a reverberation 
chamber”, IET Proc. Microwaves, Antennas and Propag., vol. 152, pp. 7-16, Feb. 2005 
5- O. Delangre, P. De Doncker, M. Lienard and P. Degauque, “Delay spread and coherence bandwidth 
in reverberation chamber”, Electronics Letters, vol. 44, n°5, pp. 328-329, 2008 
7- O. Delangre, “Caractérisation et modélisation du canal radio en chambre réverbérante”, Thèse 
Doctorat Univ. Lille et Univ. Libre de Bruxelles, 2008 
 
%%%Partie Abdou sur les doa 
 
Conclusion (cha3) 
Dans ce chapitre nous avons montré qu’en environnement indoor et pour des positions des 
réseaux d’émission et de réceptions proches d’une configuration à l’autre, les caractéristiques 
du canal étaient très différentes. Reprenons l’exemple des scénarios LOS et SNLOS, 
l’atténuation supplémentaire par rapport à celle de l’espace libre est respectivement de -2 dB 
et 34 dB avec des étalements de retards comparable de11 ns et 48 ns. La différenciation entre 
ces scénarios peut –être confortée en mentionnant également le pourcentage de puissance 
diffuse ou cohérente dans la puissance totale du signal. A titre d’exemple, pour les deux 
environnements cités précédemment, la puissance diffuse en LOS et NLOS représente 
respectivement 17% et 96% . Ces profils de puissance diffuse peuvent être émulés à l’aide de 
chambres réverbérantes. Dans ce cas, l’environnement est caractérisé par son facteur de 
qualité. Pour le laboratoire le facteur de qualité est compris entre 500 et 900. Dans la dernière 
partie de ce chapitre, un exemple d’application du modèle Banco est décrit………A 
compléter 

Fig. 3.20: PDP di�us en laboratoire (NLOS) et en chambre réverbérante avec 3 absorbants

3.6 Dispersion angulaire

Dans cette partie, on s'intéressera à la variation du canal dans l'espace angulaire. En e�et,

l'extension spatiale faite au niveau de deux extrémités du lien radio permet une caractérisation

directionnelle du canal de propagation. L'extraction de ces paramètres est réalisée grâce à l'utili-

sation des algorithmes d'estimation du nombre de trajets et ceux de haute résolution détaillés au

niveau du deuxième chapitre. En particulier, la méthode que nous avons proposée, nommée Fast

LPV, est utilisée pour estimer le nombre des trajets. Les paramètres caractéristiques de ces trajets

sont estimés à l'aide de l'algorithme SAGE multi-dimensionnel.

On suppose que les antennes utilisées sont omni-directionnelles pour la raison que la directi-

vité limite le domaine de dé�nition des paramètres directionnels et dans ce cas les statistiques

descriptives estimées ne re�éteront pas la diversité angulaire que le canal peut apporter.

3.6.1 Estimation des paramètres angulaires

Les �gures 3.21 et 3.22 illustrent le résultat de l'estimation des DOAs et DODs, respectivement,

dans deux con�gurations LOS et NLOS dans l'environnement GLF et dans une con�guration

NLOS dans l'environnement Labo.
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Fig. 3.21: Pro�ls DOA-DOD dans le cas LOS (a-b) et NLOS (c-d)
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(a) Labo - Con�guration LOS (point 1)
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(b) Labo - Con�guration NLOS (point 3)

Fig. 3.22: Labo - Pro�ls DOA-DOD dans le cas LOS (a) et NLOS (b)

On véri�e, tout d'abord, que le trajet direct, caractéristique d'une con�guration LOS, a été cor-

rectement estimé (�gures 3.21(a) et 3.22(a)). Il est donné par le couple (DOA ' 180 deg,DOD '
0 deg) sur la �gure 3.21(b) et par le couple (DOA ' −90 deg,DOD ' −90 deg) sur la �gure

3.22(a). Il permet, notamment, de véri�er la justesse des valeurs estimées. On remarque que le

nombre de trajets détectés dans une con�guration LOS (�gures 3.21(a) et 3.22(a)) est inférieur

à celui dans une con�guration NLOS (�gure 3.21(c) et 3.22(b)). Ceci est dû à l'application d'un

seuil de 20dB en dessous des maximums des amplitudes des réponses impulsionnelles qui renvoie à
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l'importance de la puissance du trajet direct par rapport à celles des trajets ré�échis. Il est à noter,

aussi, que le nombre de trajets détectés est di�érent d'une con�guration NLOS à une autre, en

fonction de l'environnement de mesure. En e�et, on remarque plus de trajets ré�échis dans l'envi-

ronnement GLF que dans l'environnement Labo. Une explication possible est que l'environnement

GLF comprend plus de ré�ecteurs métalliques que l'environnement Labo.

3.6.2 Calcul de l'étalement angulaire

Le paramètre décrivant la distribution statistique des directions d'arrivée ou celles de départ

des trajets les plus importants en puissance est l'étalement angulaire, aussi appelé la dispersion

angulaire. Il est noté ASrms. Un ASrms faible implique la focalisation ou la concentration des direc-

tions d'arrivée du signal alors qu'un ASrms important suppose la présence de plusieurs di�useurs

au voisinage du récepteur. L'expression de calcul de ASrms est donnée par (3.11).

ASrms =

√√√√∫ +π

−π (φ− φm)2 p(φ)dφ∫ +π

−π p(φ)dφ
(a), ASrms =

√∑
i (φi − φm)2pi∑

i pi
(b) (3.11)

où φ, p(φ) et φm sont respectivement la variable angulaire, la puissance correspondante à la valeur

de φ et l'étalement angulaire moyen formulé par (3.12).

φm =

∫ π
−π φp(φ)dφ∫ π
−π p (φ) dφ

(a), φm =

∑
i φip(φi)∑
i p (φi)

(b) (3.12)

Cependant, le terme ASrms tel qu'il est donné pas (3.11) est dé�ni par analogie à l'étalement

de retard alors qu'ils sont deux variables de nature di�érente. Le premier est une variable direc-

tionnelle tandis que le deuxième est une variable linéaire. C'est pourquoi, on dé�nit ci-dessous une

nouvelle statistique pour la mesure de l'étalement angulaire. Supposons, qu'on dispose de n ob-

servations, (φi, pi)16i6n (φi ∈ [−π π]), leur direction moyenne exprimée dans un repère cartésien

est donnée par (3.13) :

φ∗m =

arctan( s
c
), si c > 0 ;

arctan( s
c
) + π × sgn(s), si c < 0 ;

(3.13)

où :

c =

∑n
i=1 cos(φi)pi∑n

i=1 pi
et s =

∑n
i=1 sin(φi)pi∑n

i=1 pi
(3.14)

sgn(s) désigne le signe de s. Si on note par r le module de la résultante ou l'amplitude de la

direction moyenne tel que :

r =
√
c2 + s2 (3.15)

r est toujours compris entre 0 et 1 et sa valeur permet de donner une indication sur la dispersion

de φi. En e�et, si les valeurs de φi sont uniformément distribuées sur [−π, π], r est presque

nul, sinon si les observations ont une direction privilégiée, r sera proche de 1. Ainsi, l'étalement

angulaire ou également l'écart-type de ces observations sera donné par(3.16) :

AS∗ = 1− r (3.16)
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La justi�cation de cette égalité est le résultat d'analyse d'une variable aléatoire modulée
(
X∗ =

X(mod2π)
)
.

Ci-après, le tableau 4.3 expose la moyenne et l'étalement angulaire en émission et en réception

des paramètres angulaires estimés et représentés ci-dessus, calculés sur [−π π] selon les deux

méthodes qui viennent d'être décrites.

GLF Labo

LOS NLOS LOS NLOS

RX TX RX TX RX TX RX TX

φm(◦) -45.31 -14.47 30.77 -77.70 -86.97 -33.87 10.67 -52.32

ASrms 159.24 12.70 27.49 115.73 22.9 85.3 127.58 82.78

φ∗m(◦) -167.44 -14.55 32.66 -148.81 -89.93 -94.9 -153.34 -82.89

AS∗rms 12.17 12.69 26.92 30.57 14.7 81.58 57 82.84

Tab. 3.5: Moyennes et Écart-types des paramètres directionnels

Suite à une véri�cation à l'aide des pro�ls DOA-DOD, on remarque que la deuxième méthode est

plus rigoureuse dans la description statistique des paramètres directionnels.

On note aussi qu'on dispose d'un étalement angulaire plus important dans le cas NLOS que

dans le cas LOS. Ce résultat, déjà prévisible, est dû à la concentration des directions d'arrivée

et de départ de la puissance autour du rayon direct. Ceci conduit aussi à peu-près à la même

dispersion angulaire en RX qu'en TX. Tandis que dans le cas NLOS, l'étalement angulaire

devient conditionné par les concentrations indépendantes des di�useurs autour de chacune de

deux extrémités.

3.7 Corrélation spatiale

La corrélation spatiale dans un environnement donné est déterminante des performances du

système de communications déployé dans cet environnement. Elle détermine la plus grande dis-

tance sur laquelle la réponse impulsionnelle du canal est statistiquement constante. Elle est d'une

grande utilité dans l'optimisation des réseaux multi-antennes. En e�et, elle dé�nit la distance

inter-éléments dans un réseau d'antennes et par conséquent elle conditionne la diversité spatiale.

Une faible corrélation spatiale donne lieu à une décomposition d'une observation du canal en un

ensemble de sous-canaux indépendants. Dans le cas contraire, les sous-canaux seront liés. Ainsi,

la prise en considération de ce paramètre permet de saisir l'apport de cette nouvelle dimension

spatiale.

La corrélation spatiale est fortement liée à la concentration des di�useurs au voisinage des

antennes. En e�et, la présence de di�useurs au voisinage d'une antenne augmente l'hétérogénéité

des trajets reçus et par conséquent elle decorrèle le signal mesuré au point
−→
M et celui au point

−→
M + δ

−→
M . En leur absence, le canal est plus plat et il en résulte une corrélation spatiale plus

importante.

Ci-après, le tableau 3.6 montre une estimation de la corrélation spatiale ρ(f, δd) (3.17) en ré-
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ception (en moyennant sur les éléments du réseau émetteur) dans les trois environnements étudiés.

ρ(f, δd) =

E

{(
h(f, d)− h(f, d)

)(
h(f, d+ δd)− h(f, d+ δd)

)h
}

√
E

{∣∣∣h(f, d)− h(f, d+ δd)
∣∣∣2}E {∣∣∣h(f, d)− h(f, d+ δd)

∣∣∣2} (3.17)

La distance inter-éléments δd utilisée est de λ
2
.

LOS NLOS SNLOS

Labo Halle GLF Labo GLF Labo GLF

ρx 0.98 0.63 0.85 0.65 0.43 0.56 0.4

ρy 0.94 0.58 0.85 0.47 0.74 0.51 0.56

Tab. 3.6: Corrélation spatiale

On constate que la corrélation spatiale dépend de la direction de prise des échantillons dans

le domaine spatial. Ceci est dû à la non uniformité de la répartition des di�useurs suivant les

deux axes x et y du réseau récepteur. D'où, l'importance du choix de l'orientation d'un réseau

d'antennes linéaire. Ce sujet renvoie aussi au calcul de la zone d'invariance volumique dans le cas

d'une caractérisation spatiale multi-dimensionnelle du canal a�n d'utiliser des réseaux d'antennes

cylindriques ou sphériques optimisés en terme de distance inter-éléments suivant les di�érents axes.

Nous remarquons aussi que la corrélation spatiale varie d'une con�guration à une autre. En

e�et, le coe�cient de corrélation est plus faible dans le cas NLOS ou plus encore SNLOS que celui

du cas LOS. Ceci est dû à la dominance/absence du trajet direct.

3.8 Application du modèle proposé

Ci-après, on utilise l'approche de modélisation que nous avons présentée au chapitre 2 pour

décrire le canal de propagation dans un des trois environnements cités ci-dessus, à savoir la

Gare de Lille Flandre. On s'intéressera à la modélisation du canal de propagation directionnel

et doublement-directionnel en bande étroite (3.8 GHz). Pour cela, respectivement,

� un canal SIMO de 12 antennes réceptrices et une antenne émettrice (P3-NLOS) ; et

� un canal MIMO de 12 antennes réceptrices et 12 antennes émettrices (P2-LOS)

sont utilisés.

On rappelle que cette approche de modélisation est basée sur la décomposition de la matrice

de canal H en deux composantes ; une composante déterministe et une composante intra-cluster.

3.8.1 Composante déterministe du canal

Tout d'abord, un seuil de 20dB en dessous des maximums des amplitudes des réponses im-

pulsionnelles est appliqué aux données mesurées. Ensuite, les composantes principales (ou dé-

terministes), qui correspondent aux directions d'arrivée moyennes, sont déduites de l'estimation

conjointe des poids, des directions d'arrivée et des directions de départ des trajets de propagation.

111



La �gure (3.23) a�che ces résultats. On distingue 4 directions principales dans le canal SIMO

(�gure 3.23(a))et 3 directions principales dans le canal MIMO (�gure 3.23(b)).

(a) Canal SIMO (b) Canal MIMO

Fig. 3.23: Estimation de la composante déterministe du canal

3.8.2 Composante intra-cluster du canal

En accordance avec le développement exposé au chapitre 2, la connaissance des composantes

principales permet d'obtenir la composante intra-cluster de la matrice du canal.

Dans le cas du canal SIMO, des sous-réseaux de 3 éléments sont considérés, donnant lieu à des

sous-matrices de taille 3×3 à la diagonale de A1. Dans le cas du canal MIMO, des sous-réseaux de

4 éléments sont considérés, donnant lieu à des sous-matrices de taille 4× 4 à la diagonale de A2.

A�n de mieux apprécier les comportements statistiques de l'amplitude et de la phase des éléments

des sous-matrices, nous avons supposé que les matrices du canal prises à des fréquences voisines

de 3.8 GHz sont des observations du canal à 3.8 GHz. En e�et, ces observations ont les mêmes

composantes principales.

Suite à des tests statistiques d'ajustement à l'aide des tests statistiques de Kolmogorov-Smirnov

et Chi-square avec un niveau de signi�cation de 0.05, on a déduit que la distribution de l'amplitude

et de la phase des éléments des matrices A1 et A2 suivent respectivement les distributions de

Weibull(3.18) et vonMises (3.19). La densité de probabilité de Weibull est donnée par :

wα,β(x) =
α

β

(
x

β

)α−1

e−(x/β)α (3.18)

Où α et β sont respectivement le paramètre de forme et le paramètre d'échelle de la distribution.

On note que w2,β
√

2 s'identi�e à la distribution de Rayleigh. La distribution exponentielle est

obtenue pour α = 1. La densité de probabilité de vonMises est donnée par :

g(φ) =
1

2πI0(κ)
eκcos(φ−φm),

∣∣∣∣∣∣∣∣
0 6 φ < 2π,

0 6 φm < 2π,

κ > 0.

(3.19)
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où φm, κ et I0(κ) sont respectivement la phase moyenne, le paramètre de concentration et la

fonction de Bessel modi�ée du premier type et d'ordre 0. Elle est aussi connu sous le nom de la

distribution gaussienne circulaire. Pour κ = 0, elle est égale à la distribution uniforme.
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Fig. 3.24: (a) Figure Q-Q (vonMises des phases des éléments des sous-matrices), (b) CDF Weibull

expérimentale de l'amplitude des éléments des sous-matrices blocs

Une comparaison entre la distribution des valeurs mesurées et les distributions théoriques Wei-

bull et vonMises est donnée sur la �gure (3.24). Comme exemple de paramètres des distributions,

on note ceux du premier cluster :κ = 1.52, φm = 0◦, α = 0.21 et β = 1.41.
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Fig. 3.25: (a) Figure Q-Q (vonMises des phases des éléments des sous-matrices), (b) CDF Weibull

expérimentale de l'amplitude des éléments des sous-matrices blocs

Dans le cas du canal MIMO, on identi�e 3 clusters. Pareil que dans le cas du canal SIMO

précédent, la �gure 3.25 montre que les résultats expérimentaux suivent bien les distributions

théoriques proposées.

3.8.3 Ajout de la composante di�use

Cependant, il est à noter que le modèle utilisé ci-dessus suppose qu'il n'y a aucune corrélation

inter-clusters. Il nous semble que l'ajout de la composante di�use, discutée ci-dessus, permet de

pallier à cette limite.

3.9 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons montré qu'en environnement indoor et pour des positions des

réseaux d'émission et de réception proches d'une con�guration à l'autre, les caractéristiques du

canal étaient très di�érentes. Reprenons l'exemple des scénarios LOS et SNLOS, l'atténuation

supplémentaire par rapport à celle de l'espace libre est respectivement de -2 dB et 34 dB avec des

étalements de retards comparables de 11 ns et 48 ns. La di�érenciation entre ces scénarios peut

être confortée en mentionnant également le pourcentage de puissance di�use ou cohérente dans la

puissance totale du signal. A titre d'exemple, pour les deux environnements cités précédemment, la

puissance di�use en LOS et NLOS représente respectivement 17% et 96% . Ces pro�ls de puissance

di�use peuvent être émulés à l'aide de chambres réverbérantes. Dans ce cas, l'environnement est

caractérisé par son facteur de qualité. Pour le laboratoire, le facteur de qualité est compris entre

500 et 900.
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Dans la dernière partie de ce chapitre, un exemple d'application du modèle matriciel aux

données expérimentales illustre la modélisation des composantes cohérentes du canal. Ceci nous

a permis de décrire la variation de la phase et de l'amplitude au sein des composantes cohérentes

distribuées sous forme de clusters, respectivement, par une distribution gaussienne circulaire et

une distribution de Weibull.
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Chapitre 4

Caractérisation et modélisation de la

propagation en tunnel

4.1 Introduction

Les systèmes de communications sans �l en milieu con�né tels que les tunnels, ont été largement

étudiés ces dernières années et un grand nombre de résultats expérimentaux ont été publiés dans

la littérature. La plupart d'entre eux décrivent l'atténuation du signal lors de sa propagation, en

fonction de la fréquence et pour des types d'environnement incluant aussi bien des galeries de mines

ou des carrières souterraines [Lien 00, Ndoh 04, Bout 08] que des tunnels ferroviaires ou routiers

[Wang 06, Dida 01]. La connaissance de la puissance reçue en fonction de la distance émetteur -

récepteur est en e�et indispensable pour optimiser le déploiement des systèmes de communication

sans �l.

L'atténuation moyenne du signal est, certes, une donnée fondamentale, mais l'étude de cette

distribution du champ doit également prendre en compte les caractéristiques des évanouissements,

les dépolarisations éventuelles, l'in�uence de la position des antennes dans le plan de section droite

du tunnel et en�n les corrélations spatiales entre les amplitudes complexes des champs reçus en

diverses positions de l'espace. Toutes ces caractéristiques sont en e�et importantes pour prédire

les performances de systèmes basés sur des techniques de diversité et notamment ceux utilisant

les techniques multi antennes MIMO (Multiple Input Multiple Output).

Si on envisage tout d'abord une modélisation théorique de la propagation en tunnel, on se

heurte à une di�culté majeure qui est la forme géométrique de ce tunnel. En e�et, la surface

interne d'un tunnel dont les parois sont supposées lisses, ne peut, en général, pas être décrite au

moyen d'un système de coordonnées canoniques. En conséquence, même si on suppose le tunnel

rectiligne, il n'est pas possible de trouver une solution analytique exacte au problème. De nom-

breuses solutions basées le plus souvent sur des techniques numériques, ont donc été proposées pour

traiter des tunnels de forme quelconque. On peut mentionner par exemple les techniques basées

sur des approches de type rayons [Dida 00], sur la résolution d'équations paraboliques vectorielles

[Popo 00] ou sur une résolution directe des équations de Maxwell dans le domaine temporel. Ces

diverses méthodes sont cependant lourdes de mise en ÷uvre et le temps de calcul devient très

important si les distances émetteur - récepteur sont très grandes par rapport aux dimensions
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transversales du tunnel, ce qui est souvent le cas.

Une autre possibilité, pour avoir une idée du comportement du champ, est de simpli�er de

façon drastique la forme géométrique de la coupe transversale du tunnel, en supposant ainsi

qu'elle est de forme rectangulaire ou circulaire. C'est cette démarche que nous avons adoptée et

qui sera brièvement résumée dans le paragraphe 4.2.1. Cependant comme nous avons montré,

grâce à des campagnes de mesures, que l'hypothèse d'un tunnel circulaire n'est pas bien adaptée

à l'interprétation des résultats expérimentaux, nous mettrons l'accent sur la modélisation de la

propagation dans un tunnel rectangulaire. Cela nous permettra également de dégager quelques

conclusions qui nous serviront de guide lors de l'expérimentation.

Comme le paragraphe précédent le laisse transparaître, une modélisation purement théorique

ne peut su�re pour bien maîtriser toutes les caractéristiques de la propagation en tunnel. Nous

avons donc adopté également une démarche expérimentale, des mesures intensives ayant été prati-

quées dans un tunnel routier dont la coupe transversale est en forme d'arche. Après avoir présenté

l'environnement et le dispositif expérimental, nous décrirons successivement les résultats des me-

sures en bande étroite puis en large bande. Nous verrons également dans quelle mesure l'hypothèse

théorique d'un tunnel rectangulaire peut s'adapter à l'interprétation des résultats.

4.2 Rappel sur la théorie de la propagation d'ondes électro-

magnétiques en tunnel de section rectangulaire

4.2.1 Introduction

Considérons un tunnel rectangulaire, de côtés a et b, et plaçons l'origine du système de coor-

données cartésiens au centre d'une section droite, comme le montre la �gure 4.1.

Fig. 4.1: Tunnel rectangulaire et système de coordonnées associé

Les parois du tunnel, verticales et horizontales, sont caractérisées respectivement par leurs per-

mittivités complexes εa et εb.

Si une antenne, un simple dipôle électrique par exemple, émet dans le tunnel, le champ électro-

magnétique en n'importe quel point situé à une distance axiale d de l'émetteur, peut être calculé à

partir de la théorie des images. En e�et, on supposera toujours que les dimensions transversales du

tunnel sont bien plus grandes que la longueur d'onde pour que la notion de rayon ait un sens. Le

poids de chaque rayon se ré�échissant sur une paroi sera donc a�ecté d'un coe�cient de ré�exion

qui dépend de la polarisation de l'onde, de l'angle d'incidence et des permittivités complexes des
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parois. Les lois élémentaires de la ré�exion sur des surfaces planes montrent que le coe�cient de

ré�exion tend vers 1 si l'angle d'incidence tend vers 90◦, donc si le rayon arrive sous incidence

rasante.

Si la condition d� a, b est également satisfaite, les directions d'arrivée des rayons contribuant

de façon signi�cative au champ total seront très voisines, et donc proches de l'axe Oz correspon-

dant à l'axe du tunnel. Dans ce cas, la somme vectorielle des champs se résume à une somme

algébrique, ce qui simpli�e notablement les calculs. Cette méthode largement décrite dans la lit-

térature [Mahm 74], permet donc un calcul du champ mais ne peut en aucune manière aider à

l'interprétation des résultats. Il est donc intéressant d'aborder le problème d'une autre façon, grâce

à la théorie modale.

4.2.2 Théorie modale

Le tunnel peut être assimilé à un guide d'ondes rectangulaire surdimensionné dont les parois

sont constituées d'un matériau diélectrique à pertes. Une solution analytique exacte ne peut être

obtenue, compte tenu de la di�culté d'appliquer les conditions aux limites aux 4 coins de la

section droite. Moyennant certaines approximations concernant la taille du tunnel en termes de

longueur d'ondes et qui seront véri�ées dans nos applications, une solution approchée a été proposée

[Emsl 75]. Les modes naturels pouvant se propager dans une telle structure sont les modes hybrides,

d'indice m, n, chacun d'eux comportant en général les 3 composantes de champ électrique et de

champ magnétique. N'importe quelle composante de champ électrique E(x, y, z) peut se mettre

sous la forme :

E(x, y, z) =
∑
m

∑
n

Γm,nem,n(x, y)exp (−km,nz) (4.1)

où Γm,n est l'amplitude complexe du mode m,n dans le plan de l'antenne d'émission et dépend

donc des conditions d'excitation de ce mode par l'antenne, le terme em,n(x, y) est la fonction de

base modale et km,n est la constante de propagation complexe qui s'écrit :

km,n = αm,n + jβm,n (4.2)

Comme nous le verrons par la suite, il est intéressant d'introduire le poids γm,n(z) du mode m,n

qui s'est propagé sur une distance z :

γm,n(z) = Γm,ne
−jkm,nz (4.3)

En utilisant les approximations précisées dans [Emsl 75], on peut montrer que, suivant la polari-

sation de l'antenne d'émission, les modes hybrides peuvent être divisés en 2 classes, correspondant

respectivement à une polarisation suivant l'axe des x ou l'axe des y et notés respectivement EHx
mn

et EHy
mn. Si la condition suivante est véri�ée :(mπ

a

)2

+
(mπ
b

)2

� k2
0 avec k0 =

2π

λ
(4.4)
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la fonction modale associée à une polarisation suivant l'axe y, donc à une émission par une antenne

polarisée verticalement, s'écrit :

εmn(x, y) =
1

K

{
cos
(mπx

a
+ φx

)
− sin

(
2i

k0a
√
εa − 1

(mπx
a

))
sin
(mπx

a
+ φx

)}
×
{

sin
(mπy

b
+ φy

)
+ sin

(
2iεb

k0b
√
εb − 1

(mπy
b

))
cos
(mπy

b
+ φy

)}
(4.5)

K est un facteur de normalisation et les termes φx et φy sont donnés par :

φx =

0, m impaire
π
2
, m paire

(4.6)

φy =

0, m paire
π
2
, m impaire

(4.7)

La résolution de l'équation modale mène ainsi aux expressions suivantes, respectivement pour les

constantes de phase et d'atténuation :

βm,n = k0

[
1− 1

2

(
mλ

2a

)2

− 1

2

(
nλ

2b

)2
]

(4.8)

αm,n =
2

a

(
mλ

2a

)2

<
[

1√
εa − 1

]
+

2

b

(
nλ

2b

)2

<
[

1√
εa − 1

]
(4.9)

On remarque, au vu de ces expressions, que l'atténuation est inversement proportionnelle au cube

des dimensions transversales du tunnel et au carré de la fréquence.

4.2.3 Remarque sur l'orthogonalité des modes

L'orthogonalité des modes est directement reliée à la théorie spectrale des opérateurs di�éren-

tiels [Dudl 94]. Dans le cas d'un guide d'ondes rectangulaire dont les parois ne sont pas parfai-

tement conductrices, comme pour un tunnel, les opérateurs di�érentiels liés à cette structure ne

sont plus self-adjoints et les caractéristiques d'orthogonalité des fonctions modales disparaissent.

Compte tenu de cette non orthogonalité, des couplages entre modes peuvent se produire. De plus,

comme nous l'avons signalé, le champ est décomposé en une somme de composantes associées à

des modes hybrides, mais les expressions des fonctions modales ne sont qu'approchées.

Il est donc important de calculer le degré de non orthogonalité de manière à connaître les possi-

bilités d'application réelle de cette théorie à la propagation en tunnel.

Dans le cas d'un guide d'ondes rectangulaire dont les parois sont parfaitement conductrices, le

facteur de couplage entre modes, dé�ni par :

ρm,n,m′,n′ =

∫ a
2

−a
2

∫ b
2

− b
2

em,n (x, y) e∗m′,n′ (x, y) dxdy (4.10)

véri�e l'égalité suivante :

ρm,n,m′,n′ = δm,m′δn,n′ (4.11)
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où δ est la fonction de Dirac, tandis que pour des parois à pertes, ρ peut di�érer légèrement

de l'expression 4.11. Comme seules des applications numériques permettent de chi�rer cette non

orthogonalité des modes, considérons un tunnel "typique" de 8 m de large et de 4.5 m de haut

et dont les parois ont une permittivité relative εr = 5 et une conductivité équivalente σ = 0.01

S/m. Le Tableau 4.1 donne la valeur maximum de |ρ| pour l'ensemble des modes (avec m 6= m′ et

n 6= n′) ayant des ordres (m,n) plus petits ou égaux aux valeurs données dans la première colonne

du Tableau 4.1 [Moli 08a].

Tab. 4.1: Orthogonalité des modes jusque l'ordre (30, 10)

Ordre m,n max (|ρ|)
5,4 0.0046

8,5 0.0084

10,6 0.0133

15,7 0.0195

20,8 0.0272

25,9 0.0363

30,10 0.0471

Si on considère par exemple, les 60 modes ayant des ordres m variant de 1 à 10 et n variant de 1

à 6, nous voyons que le facteur de couplage entre modes dé�ni par 4.10 a une valeur maximum de

10−2. Si on s'intéresse aux 9 premiers modes, ce facteur reste inférieur à 2 · 10−3.

Le Tableau 4.1 montre donc que l'écart permettant de chi�rer l'orthogonalité mutuelle entre

modes reste faible vis-à-vis de 1. L'étude de la propagation en tunnel peut être basée sur une

analyse modale, d'autant plus que les modes d'ordre élevé subissent des atténuations très impor-

tantes et contribuent donc très peu au champ total. Nous avons également véri�é qu'en changeant

la valeur de la permittivité et de la conductivité de la paroi, en restant bien entendu dans une

gamme raisonnable, la conclusion précédente reste valable.

4.2.4 Principe d'application du modèle de propagation basé sur la théo-

rie modale

Les modes étant quasi-orthogonaux, le champ électrique en n'importe quel point du tunnel

peut se mettre sous la forme d'une sommation liée aux modes, la combinaison des équations 4.1

et 4.3 menant à :

E (x, y, z) =
∑
m

∑
n

γm,n(z)em,n(x, y) (4.12)

Pour appliquer cette approche, il est nécessaire de trouver le poids de chaque mode Γm,n excité

par l'antenne d'émission, ou/et le poids de ce mode γm,n(z) après une propagation sur une dis-

tance z. Pour expliquer la méthode suivie, nous envisagerons successivement le cas d'une antenne

quelconque puis d'un dipôle électrique de longueur élémentaire.
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4.2.4.1 Cas d'une antenne d'émission quelconque

La détermination des coe�cients Γm,n est, en général, e�ectuée en appliquant les conditions aux

limites dans la section du tunnel contenant l'antenne, mais cette approche est lourde de mise en

÷uvre. Quelques cas particuliers ont été reportés dans la littérature comme, par exemple, Emslie

et al. [Emsl 75] qui ont calculé les pertes d'insertion d'une antenne demi-onde dans un tunnel mais

en ne prenant en compte que l'excitation du mode fondamental.

Compte tenu de la structure fermée du tunnel, nous avons proposé de calculer Γm,n de manière

indirecte en déterminant tout d'abord le poids de ce mode γm,n(z) à une abscisse z, la relation 4.3

permettant d'en déduire facilement Γm,n. Pour cela, nous e�ectuons la projection, dans un plan

de section droite choisi arbitrairement, du champ électrique E (x, y, z) existant dans ce plan sur

les fonctions modales em,n(x, y).

γm,n(z) =

∫ a
2

−a
2

∫ b
2

− b
2

E (x, y, z) em,n(x, y)dxdy (4.13)

Ce champ électrique inconnu peut être facilement déterminé par la théorie des rayons, ce qui permet

de prendre en compte très facilement le diagramme de rayonnement de l'antenne d'émission, en

pondérant simplement le poids de chaque rayon. Cette association théorie des rayons - théorie

modale permet ainsi d'aborder le problème de la propagation sous toutes ses facettes [Moli 08a].

Pour conclure cet aspect, mentionnons que le choix du plan de projection doit quand même

être choisi de façon judicieuse si on souhaite remonter aux coe�cients d'excitation Γm,n. En e�et,

supposons par exemple que ce plan de projection soit choisi à très grande distance. Dans ce

cas, la carte de champ dans le plan transverse sera voisine de celle du mode fondamental et la

détermination des modes d'ordre supérieur sera entachée d'une grande imprécision.

Il faut cependant noter dès à présent que, dans la plupart des cas et comme nous le verrons ul-

térieurement, c'est le poids des modes dans le plan de réception, donc γm,n(z), qui est un paramètre

important pour caractériser la liaison.

4.2.4.2 Cas d'un dipôle électrique élémentaire en émission

Un dipôle élémentaire correspond évidemment à une con�guration théorique canonique, mais

on conçoit facilement que si l'antenne d'émission a des dimensions inférieures ou de l'ordre de

grandeur de la demi-onde, faire l'hypothèse que cette antenne se comporte comme un dipôle n'est

pas à priori déraisonnable. Dans ce cas, le facteur d'excitation de chaque mode m,n associé à un

dipôle émetteur situé au point (xtx, ytx) est donné par la valeur de la fonction modale en ce point

(i.e., em,n (xtx, ytx)). L'expression 4.1 du champ électrique peut ainsi se mettre sous la forme :

E(x, y, z) =
∑
m

∑
n

K em,n (xtx, ytx) em,n (x, y) e−km,nz (4.14)

K est un facteur de proportionnalité qui dépend du courant parcourant le dipôle d'émission.

La détermination de ce facteur K ne présente pas d'intérêt particulier car l'objectif de ce type

d'approche n'est pas de prédire l'amplitude absolue des champs, mais leur amplitude relative

suivant la position des antennes, la fréquence, etc.
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La validité de cette approche a d'ailleurs été véri�ée en comparant la variation du champ en

fonction de la distance calculée soit à partir de l'équation 4.14 soit en appliquant la théorie des

rayons. Une telle comparaison implique évidemment d'ajuster le niveau de référence de la courbe

théorique issue de l'approche modale puisque le champ est dé�ni à un facteur près.

4.2.5 Exemple d'application du modèle de propagation basé sur la théo-

rie des rayons

Comme la mise en ÷uvre du modèle de propagation basé sur la théorie des images (ou des

rayons) ne pose pas de problème particulier, compte tenu de la forme géométrique très simple

du tunnel, nous allons simplement illustrer l'application de ce modèle à la détermination de la

puissance reçue en fonction de la distance émetteur - récepteur.

Envisageons par exemple, un tunnel dont les dimensions transversales sont les suivantes : a =

6 m, b= 4.5 m, une fréquence de 900 MHz et un dipôle électrique élémentaire placée verticalement

au centre du tunnel.

La variation du champ en fonction de la distance, pour un point de réception située également

au centre du tunnel, est représentée sur la �gure 4.2.
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Fig. 4.2: Variation du champ électrique vertical en fonction de la distance

On remarque tout d'abord, au voisinage de l'émetteur, une variation très rapide du champ. Cela

s'explique par les interférences constructives ou destructives entre tous les rayons, les atténuations

de ceux-ci étant peu importantes même si leurs angles d'incidence sur les parois sont grands.

Par contre, au fur et à mesure que la distance augmente, les rayons se propageant sous incidence

rasante deviennent prépondérants. En se basant sur la théorie modale, on pourrait dire de façon

équivalente, que les �uctuations rapides au voisinage de l'émetteur sont dues aux battements entre

les nombreux modes excités par l'antenne d'émission. Comme les modes d'ordres élevés ont un

coe�cient d'atténuation important, la courbe de champ tendra de façon asymptotique vers une

droite dont la pente correspond au coe�cient d'atténuation du mode fondamental EH11. Les 2
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zones que nous venons de décrire qualitativement sont souvent appelées "zone proche" et "zone

lointaine".

Cette notion de zones apparaît clairement sur la �gure 4.2 car les di�érents paramètres de la

simulation ont été choisis pour que, d'une part, le mode fondamental devienne dominant à des

distances "raisonnables" de l'émetteur et, d'autre part, que l'atténuation des modes d'ordre élevé

soit beaucoup plus grande que celle de ce mode fondamental. Nous aurons l'occasion de revenir

sur ce point ultérieurement mais il su�t par exemple, d'envisager une liaison à 5 GHz. Comme

nous avons vu que l'atténuation décroît avec le carré de la fréquence, de nombreux modes auront

encore un poids important à 2 km, rendant di�cile, voire impossible, cette distinction en 2 zones.

Si on se place donc dans les con�gurations pour lesquelles ces zones peuvent être di�érenciées,

le champ électrique E(z) peut se mettre sous la forme suivante :

|E(z)| =

E1(z) = s1
zs2

, z0 < z < z1

E2(z) = be−αz , z1 < z < z2

(4.15)

où les di�érents paramètres s1, s2, b et α doivent être déterminés. Les abscisses initiale z0 et �nale

z2 sont choisies d'après l'allure des courbes.

Dans le premier intervalle (z0 < z < z1), on remarque qu'une valeur s2 = 1 correspond à une

décroissance du champ en 1
z
, caractérisant la propagation en espace libre. La valeur s2 = 0 traduit

quant à elle, une propagation sans perte qui serait celle d'un mode dans un guide parfaitement

conducteur. En pratique, on peut donc s'attendre à ce que la valeur de s2 soit comprise entre 0 et

1.

En ce qui concerne le deuxième intervalle, la décroissance exponentielle traduit l'atténuation du

mode fondamental se propageant dans le tunnel. Celle -ci peut être facilement déduite des courbes

théoriques ou expérimentales. Pour estimer les autres paramètres, et notamment l'abscisse du point

de rupture de pente z1, une procédure optimisée est décrite en [Dudl 05]. Dans notre exemple, on

obtient z1 = 85m, s2 = 0.1, s1 = 1e − 2 et α = 0.016. Il faut noter que, pour un tunnel donné,

le point de rupture est d'autant plus éloigné de l'émetteur que la fréquence est importante, les

modes d'ordre élevé subissant une atténuation plus faible.

En conclusion, nous avons présenté les divers outils théoriques qui nous serviront par la suite.

Cependant, comme nous l'avons signalé en introduction, plutôt que d'e�ectuer une étude paramé-

trique intensive, il nous est apparu plus intéressant de nous focaliser sur une approche expérimen-

tale pour caractériser le canal et d'étudier ensuite les possibilités d'utiliser le modèle théorique

simple que nous venons de décrire, pour interpréter les résultats issus des mesures.

4.3 Description de l'environnement et du dispositif expéri-

mental

Toutes les mesures présentées dans ce chapitre ont été menées lors d'expérimentations succes-

sives dans le tunnel du Roux, en Ardèche, tunnel routier à 2 voies de 3336 m de long, qui relie Le

Roux à Saint-Cirgues-en-Montagne (�gure 4.3). La section transversale du tunnel représentée sur

la �gure 4.3(b), est limitée par une portion de cercle dont le centre se situe à une hauteur de 1.8
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m au dessus de la bande de roulement. Le diamètre de ce cercle est de 8.6 m, la hauteur du tunnel

au centre étant donc de 6.1 m.

Lors des essais, le tunnel était interdit à la circulation ce qui nous a permis d'e�ectuer des me-

sures dans les conditions idéales de stationnarité du canal. Deux dispositifs ont été successivement

mis en place, soit pour étudier les �uctuations du signal lorsque le récepteur se déplace parallèle-

ment à l'axe du tunnel, soit pour analyser de façon beaucoup plus �ne, les variations locales du

champ, y compris dans le plan transverse du tunnel, a�n d'en déduire par exemple, les distances

de corrélation. La connaissance de cette distance est en e�et particulièrement importante pour les

techniques de liaison basées sur des antennes multiples en émission et en réception (techniques

MIMO).

(a) Tunnel du Roux (b) Dimensions du tunnel (en m)

Fig. 4.3: Environnement des mesures

4.3.1 Dispositif de mesures en bande étroite sur une grande distance

émetteur - récepteur pour l'étude de la variation de l'amplitude

du signal le long du tunnel

Comme le premier objectif est d'étudier l'atténuation moyenne du signal en fonction de la

distance d émetteur - récepteur, ainsi que l'in�uence de la position transversale des antennes sur

la puissance reçue, ces mesures doivent être faites sur une grande distance. L'antenne d'émission

a donc été placée soit au voisinage de la surface du sol, à une hauteur de 40 cm ou de 1.2 m, soit

placée sur un mât jusqu'à une hauteur maximum de 4.8 m.

L'antenne de réception est positionnée sur un mât �xé sur un véhicule et dont la hauteur est

également variable. Le signal capté par l'antenne est envoyé sur un analyseur de spectre, dont la

sortie numérique est connectée à un ordinateur portable qui assure le stockage des données. Un

dispositif optique, placé sur la roue du véhicule, permet d'assurer le déclenchement des acquisitions

avec un pas spatial égal à un multiple de 5 mm. Dans nos enregistrements, ce pas a été �xé

à 35 cm. Si on envisage des fréquences de l'ordre du GHz, ce pas d'échantillonnage pourrait

sembler insu�sant à priori, si on se réfère aux �uctuations de la puissance reçue dans d'autres

environnements tels que les milieux urbains ou l'intérieur des bâtiments. Cependant, en tunnel,

comme le montre la courbe théorique de la �gure 4.2, les �uctuations rapides du signal ne se
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produisent qu'à très proche distance de l'émetteur, cette zone ne présentant pas grand intérêt

pour les applications envisagées.

Les fréquences d'émission choisies sont de 450 MHz, 900 MHz, 2.1 GHz, 5 GHz et 10 GHz. A

450 MHz, les antennes sont des dipôles demi ondes, à 900 MHz, des antennes planaires simples (1

patch) tandis que pour la bande supérieure à 2 GHz des antennes cornet ont été utilisées.

Comme on s'intéresse aux �uctuations du champ pour des distances émetteur - récepteur im-

portantes, le diagramme de rayonnement des antennes n'est pas critique puisque, comme nous le

verrons par la suite, seuls les rayons se propageant sous incidence rasante dans le tunnel contri-

bueront de façon signi�cative à la puissance reçue.

4.3.2 Dispositif de mesures en large bande et mesures locales du champ

Si on souhaite déduire des mesures, les coe�cients de corrélation ou les distances de corrélation,

la fonction de transfert entre l'émetteur et le récepteur doit être mesurée en amplitude et en phase.

Une première possibilité serait de disposer d'un sondeur de canal large bande et pouvant travailler

sur di�érentes fréquences porteuses. L'autre solution, que nous avons adopté, est d'utiliser un

analyseur de réseau vectoriel (VNA). En e�et, le tunnel étant fermé à la circulation, le problème

lié à la stationnarité du canal et au déroulement de câbles sur la chaussée ne se pose pas.

La fonction de transfert du canal est donc obtenue par la mesure du paramètre S12 avec

l'analyseur (VNA Agilent E5071B). L'antenne de réception (Rx) est directement connectée à un

port du VNA au moyen d'un câble coaxial de 4 m de long, présentant une faible atténuation. Un

ampli�cateur faible bruit de 30 dB de gain est inséré ou non dans la chaîne suivant l'amplitude du

signal reçu. La distance entre Rx et l'antenne d'émission (Tx) pouvant être supérieure à quelques

centaines de mètres, il est par contre exclu d'utiliser un câble coaxial. Le signal du port Tx du VNA

est donc tout d'abord converti en un signal optique connecté à une �bre déroulée dans le tunnel.

A l'autre extrémité de cette �bre, un convertisseur permet une reconversion dans le domaine des

radiofréquences, le signal résultant étant ensuite ampli�é. La puissance d'émission est de 1W. La

stabilité de la phase lors du déplacement des �bres optiques a été véri�ée et la calibration du

VNA prend en compte les ampli�cateurs, les câbles et les coupleurs optiques. Le schéma bloc de

ce sondeur de canal dans le domaine fréquentiel est représenté sur la �gure 4.4.

RF/ 
Optique 

VNA 

RX TX rés

Optique 
/RFl 

réseau virtuel                             réseau virtuel

G G 
Fibre

Amplificateur 

Fig. 4.4: Principe de mesure de la fonction de transfert du canal dans le domaine fréquentiel
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Pour pouvoir déplacer �nement les antennes dans le plan transversal du tunnel, celles-ci ont été

placées sur des supports entraînés le long d'un rail par un moteur pas à pas. Dans ce type de

mesure, une seule hauteur, égale à 1 m, a été envisagée aussi bien pour Rx que pour Tx. Ces

rails ont toujours été centrés sur une voie de ce tunnel 2 voies. Pour chaque distance d séparant

l'émetteur du récepteur suivant l'axe du tunnel, les antennes Tx et Rx ont été déplacées dans

le plan transversal sur une distance maximum de 33 cm, avec un pas de 3 cm. La con�guration

générale correspondant à cette campagne d'essais est représentée schématiquement sur la �gure

4.5.

Tx

Rx

d  ∈ [50m - 500m]

Fig. 4.5: Principe de la con�guration de mesures

Pour cette étude �ne des variations du champ, la bande de fréquences s'étend de 2.8 à 5 GHz et

des antennes biconiques large bande, placées verticalement dans le tunnel, ont été utilisées. Le pas

spatial de 3 cm correspond donc à une demi longueur d'onde à la fréquence la plus élevée. Compte

tenu d'une part, du temps limité pour e�ectuer l'ensemble des expérimentations, et, d'autre part,

de diverses contraintes opérationnelles, il ne fut pas possible de répéter de façon intensive ce type

de mesures avec de très faibles pas de déplacement axial. Ce pas de déplacement suivant l'axe

du tunnel a donc été choisi égal à 4 m pour des distances 50 m< d < 202 m, et à 6 m pour 202

m< d < 500 m.

La valeur importante de ce pas n'est cependant pas critique car, dans la direction axiale, nous

nous intéressons essentiellement à l'atténuation moyenne le long de ce trajet et aux �uctuations à

grande échelle de cette puissance. Pour chaque position de Tx et Rx, 5 enregistrements successifs

du champ en fonction de la fréquence sont e�ectués puis moyennés, a�n de minimiser l'in�uence

du bruit ou d'un défaut d'acquisition.

Un résumé des diverses caractéristiques de la con�guration des mesures est donné dans le

Tableau 4.2.

Tab. 4.2: Caractéristiques de la méthodologie de mesure
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Bande de fréquences 2.8 GHz - 5 GHz

Nombre de points de fréquence 1601

Antennes Antenne biconique (Electrometrics EM-6116)

Puissance transmise 20 dBm

Dynamique du système de mesure >100dB

Position dans le plan transversal 12 positions tous les 3 cm (λ
2
à 5GHz)

Position dans le plan longitudinal De 50 m à 202 m tous les 4 m

De 202 m à 500 m tous les 6 m

Nombre d'acquisitions par position 5

Dans les paragraphes suivants, nous présenterons tout d'abord une caractérisation en bande étroite

du canal a�n d'étudier notamment l'atténuation moyenne du signal et ses �uctuations, puis nous

nous intéresserons à l'in�uence de la position des antennes dans le plan de section droite du

tunnel et au rôle de la polarisation respective des antennes. Nous serons amenés à diviser cette

étude en deux parties, l'une relative à des "basses" fréquences, typiquement inférieures à 1 GHz,

l'autre relative aux fréquences plus élevées. Nous montrerons également, pour la gamme "basse"

fréquence, les interprétations possibles des résultats obtenus grâce à la théorie modale.

Nous terminerons cette présentation par une analyse large bande portant sur la bande de

cohérence et l'étalement des retards.

4.4 Analyse bande étroite pour une fréquence inférieure à 1

GHz : atténuation moyenne du signal et interprétation

à l'aide de la théorie modale

4.4.1 Introduction

Envisageons tout d'abord les deux fréquences extrêmes dans la bande étudiée, à savoir 450 MHz

et 10 GHz et des propagations sur une grande distance, l'antenne de réception étant placée sur un

véhicule (cf. paragraphe 4.3). Les courbes d'atténuation du champ sont représentées respectivement

sur les �gures 4.6 et 4.7.
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Fig. 4.6: Puissance reçue en fonction de la distance Tx-Rx pour f = 450 MHz
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Fig. 4.7: Puissance reçue en fonction de la distance Tx-Rx pour f = 10 GHz

Pour une fréquence de 450 MHz, on remarque, comme pour l'exemple de la courbe théorique de

la �gure 4.2, des �uctuations importantes du signal au voisinage de l'émetteur, le mode fonda-

mental devenant rapidement prépondérant si d > 1 km. Dans ce cas, l'atténuation linéique est

de 3 dB/100m. Une telle allure de courbe se prête bien à une modélisation à 2 pentes. En appli-

quant donc la méthode décrite dans [Dudl 05], les valeurs des divers paramètres intervenant dans

l'équation 4.15 sont données par :z1 = 475m, s1 = 1.5 · 10−4, s2 = 6.35 · 10−2 et α = 2.8 · 10−2.

A 10 GHz, la courbe de la �gure 4.7 fait apparaître des �uctuations rapides sur une grande

distance et, compte tenu de la très faible atténuation des modes (quelques dB sur 1000 m), il

est di�cile d'estimer dans ce cas l'atténuation du mode fondamental et la position du point de

rupture du modèle à 2 pentes.
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Pour interpréter les résultats de mesures, il nous a donc semblé judicieux de n'utiliser l'ap-

proche théorique de la propagation en tunnel (théorie des images ou théorie modale), que dans

une gamme de fréquences su�samment basse, typiquement de 450 MHz à 1 GHz, a�n que l'at-

ténuation du signal ne soit pas négligeable. Ce paragraphe 4.4 traitera donc de cette gamme de

fréquences, la bande 2.8 GHz - 5 GHz étant étudiée au paragraphe 4.5 à partir de données purement

expérimentales.

4.4.2 Fluctuations axiales du signal et interprétation à l'aide de la théo-

rie modale pour f < 1 GHz

Les expérimentations ont donc été menées dans un tunnel en forme d'arche (�gure 4.3) qui est

une forme fréquemment rencontrée pour les tunnels à une voie ou à deux voies. L'objet de cette

partie de l'étude est de savoir si une approche théorique de la propagation, basée sur un tunnel

dont la géométrie de section droite est très simple (rectangulaire ou circulaire), permet une bonne

confrontation avec les résultats expérimentaux et si oui, quelles sont les limites d'applicabilité d'un

tel modèle.

4.4.2.1 Description des expérimentations e�ectuées

Si on envisage le plan transverse du tunnel, les antennes d'émission Tx et de réception Rx

ont été successivement placées aux di�érents points indiqués sur la �gure 4.8. Deux orientations

des antennes à polarisation rectiligne ont été étudiées : La polarisation verticale (notée V) qui

coïncide avec l'axe Ox et la polarisation horizontale (H) parallèle à l'axe Oy. Par la suite, pour

repérer les polarisations respectives des antennes Tx et Rx, deux lettres seront utilisées, la première

se rapportant à la polarisation de Tx et la deuxième à celle de Rx. Ainsi HV correspondra à une

antenne Tx en polarisation horizontale et à une antenne Rx en polarisation verticale.
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de fréquences suffisamment basse, typiquement de 450 MHz à 1 GHz, afin que l’atténuation du 
signal ne soit pas négligeable. Ce paragraphe IV traitera donc de cette gamme de fréquences, la 
bande 2.8 GHz – 5 GHz étant étudiée au paragraphe V à partir de données purement 
expérimentales. 
 
IV.2 Fluctuations axiales  du signal et interprétation à l’aide de la théorie modale pour f < 1 GHz 
 
Les expérimentations ont donc été menées dans un tunnel en forme d’arche (cf Fig. 3) qui est une 
forme fréquemment rencontrée pour les tunnels 1 voie ou 2 voies. L’objet de cette partie de l’étude 
est de savoir si une approche théorique de la propagation, basée sur un tunnel dont la géométrie de 
section droite est très simple (rectangulaire ou circulaire), permet une bonne confrontation avec les 
résultats expérimentaux et si oui, quelles sont les limites d’applicabilité d’un tel modèle.  
 

• Description des expérimentations effectuées 
 
Si on envisage le plan transverse du tunnel, les antennes d’émission Tx et de réception Rx ont été 
successivement placées aux différents points indiqués sur la Fig. 9. Deux orientations des antennes 
à polarisation rectiligne ont été étudiées : La polarisation verticale (notée V) qui coïncide avec l’axe 
Ox et la polarisation horizontale (H) parallèle à l’axe Oy. Par la suite, pour repérer la polarisation 
respective des antennes Tx et Rx, deux lettres seront utilisées, la première se rapportant à la 
polarisation de Tx et la deuxième à celle de Rx. Ainsi HV correspondra à une antenne Tx en 
polarisation horizontale et à une antenne Rx en polarisation verticale. 
 

 
Figure 9. Positions successives des antennes d’émission et de réception 

 
 

• Influence de la position des antennes dans le plan transverse et de la polarisation 
 
Considérerons tout d’abord une émission à une fréquence soit de 450 MHz, soit de 510 MHz. Les 
différentes courbes de la Fig. 10 montrent la variation de la puissance, exprimée en dB par rapport à 
une référence arbitraire, qui a été mesurée en fonction de la distance d. Un décalage de 50 dB a été 
introduit sur les courbes relatives à 510 MHz afin de rendre la figure plus lisible. De tels décalages 
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Fig. 4.8: Positions successives des antennes d'émission et de réception

4.4.2.2 In�uence de la position des antennes dans le plan transverse et de la polari-

sation

Considérerons tout d'abord une émission à une fréquence soit de 450 MHz, soit de 510 MHz.

Les di�érentes courbes de la �gure 4.9 montrent la variation de la puissance, exprimée en dB par

rapport à une référence arbitraire, qui a été mesurée en fonction de la distance d. Un décalage de

50 dB a été introduit sur les courbes relatives à 510 MHz a�n de rendre la �gure plus lisible. De

tels décalages seront également e�ectués pour tracer des courbes dans d'autres �gures, mais ils ne

seront pas mentionnés dans le texte car ils peuvent clairement être identi�és.
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seront également effectués pour tracer des courbes dans d’autres figures, mais ils ne seront pas 
mentionnés dans le texte car ils peuvent clairement être identifiés.  
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Figure 10: Puissance relative (en dB) mesurée pour une fréquence de 450 MHz et 510 MHz, et pour 

différentes configurations d’émission – réception. 
 
 

Les 2 courbes, notées VV C, correspondent à une liaison en polarisation VV, lorsque Tx et Rx sont 
situés pratiquement au centre de la partie cylindrique du tunnel (x = y = 0), la hauteur au dessus du 
sol étant de 2 m (Point C de la Fig. 9). Lorsque les deux antennes, situées à la même hauteur que 
précédemment sont décalées horizontalement de ¼ de fois la largeur du tunnel (point NC de la Fig. 
9), les résultats obtenus sont ceux de la courbe VV NC. Enfin la dernière courbe HH C se rapporte à 
2 antennes centrées mais en polarisation horizontale. Dans chaque cas, la fréquence est mentionnée 
en légende. 
Si on compare tout d’abord les 2 courbes obtenues pour la polarisation VV à 450 MHz, on 
remarque qu’à grande distance, la puissance moyenne du signal diminue de 8 dB quand Tx et Rx 
sont déplacés de la position C à la position NC. Si on s’intéresse ensuite aux résultats en 
polarisation VV et HH quand les antennes sont placées au centre du tunnel (courbes VV C et HH 
C), on observe que la décroissance du champ est exponentielle, ou linéaire en dB, avec une pente de 
23 dB/km pour VV et 11 dB/km pour HH.  
 
De plus, les courbes montrent la présence d’évanouissements se produisant à une pseudo fréquence 
dépendant également de la polarisation : 160 m pour VV et 106 m pour HH.  
 
Compte tenu de ce résultat, il s’avère donc impossible d’assimiler le tunnel en forme d’arche à un 
tunnel de forme circulaire, puisque la symétrie de rotation n’est pas trouvée expérimentalement. Par 
contre, on peut se demander si un tunnel rectangulaire « équivalent » n’est pas adapté à 
l’interprétation des résultats obtenus avec des antennes Tx et Rx co-polarisées. Si tel est le cas, le 
modèle théorique de propagation devra être capable de prédire les caractéristiques de fluctuations 
du signal, pour des fréquences et des positions d’antennes quelconques et ce, sans changer 
évidemment les dimensions du tunnel « équivalent » et les caractéristiques électriques des parois.   
 
 

Fig. 4.9: Puissance relative (en dB) mesurée pour une fréquence de 450 MHz et 510 MHz, et pour

di�érentes con�gurations d'émission - réception

Les 2 courbes, notées VV C, correspondent à une liaison en polarisation VV, lorsque Tx et Rx

sont situés pratiquement au centre de la partie cylindrique du tunnel (x = y = 0), la hauteur

au dessus du sol étant de 2 m (Point C de la �gure 4.8). Lorsque les deux antennes, situées à la

même hauteur que précédemment sont décalées horizontalement de 1
4
de fois la largeur du tunnel

(point NC de la �gure 4.8), les résultats obtenus sont ceux de la courbe VV NC. En�n la dernière

courbe HH C se rapporte à 2 antennes centrées mais en polarisation horizontale. Dans chaque cas,

la fréquence est mentionnée en légende.

Si on compare tout d'abord les 2 courbes obtenues pour la polarisation VV à 450 MHz, on

remarque qu'à grande distance, la puissance moyenne du signal diminue de 8 dB quand Tx et

Rx sont déplacés de la position C à la position NC. Si on s'intéresse ensuite aux résultats en

polarisation VV et HH quand les antennes sont placées au centre du tunnel (courbes VV C et HH
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C), on observe que la décroissance du champ est exponentielle, ou linéaire en dB, avec une pente

de 23 dB/km pour VV et 11 dB/km pour HH.

De plus, les courbes montrent la présence d'évanouissements se produisant à une pseudo fré-

quence dépendant également de la polarisation : 160 m pour VV et 106 m pour HH.

Compte tenu de ce résultat, il s'avère donc impossible d'assimiler le tunnel en forme d'arche

à un tunnel de forme circulaire, puisque la symétrie de rotation n'est pas trouvée expérimentale-

ment. Par contre, on peut se demander si un tunnel rectangulaire "équivalent" n'est pas adapté

à l'interprétation des résultats obtenus avec des antennes Tx et Rx co-polarisées. Si tel est le cas,

le modèle théorique de propagation devra être capable de prédire les caractéristiques de �uctua-

tions du signal, pour des fréquences et des positions d'antennes quelconques et ce, sans changer

évidemment les dimensions du tunnel "équivalent" et les caractéristiques électriques des parois.

4.4.2.3 Interprétation à l'aide de la théorie modale

Il est donc nécessaire, dans un premier temps, de trouver les caractéristiques de ce tunnel

rectangulaire qui minimise la di�érence entre les résultats théoriques et expérimentaux. Une option

qui semble raisonnable est de choisir, pour la section du tunnel équivalent, un rectangle dont la

largeur et la hauteur approximent "visuellement" la forme du tunnel réel, les surfaces des 2 sections

étant identiques. Les dimensions transversales "dé�nitives" du rectangle et la conductivité et la

permittivité des parois ont été optimisées de manière itérative en minimisant la di�érence entre

la constante d'atténuation calculée pour le mode dominant (EH11), et la pente de décroissance

moyenne du champ déduites des mesures à grande distance. Pour e�ectuer cette optimisation, la

con�guration particulière qui a été retenue est une polarisation VV, Tx et Rx au centre du tunnel

(point C) et une fréquence de 510 MHz. Il faut noter que nous n'avons pas utilisé un processus de

minimisation basé sur des algorithmes spéci�ques, mais nous avons simplement e�ectué une étude

paramétrique assez grossière, la valeur des paramètres n'étant pas très critique.

Il en résulte que le tunnel équivalent doit avoir les caractéristiques suivantes : σ = 10−2 S/m,

εr = 5, a = 8 m et b = 5.6 m. Ce sont donc ces valeurs qui ont été choisies et ont été maintenues

pour toutes les simulations qui seront présentées [Moli 08b].

Reprenons tout d'abord le décalage qui a été observé entre les courbes de la �gure 4.9 pour les

con�gurations C et NC à 450 MHz. Cette diminution de la puissance reçue quand les antennes sont

déplacées d'une position centrée à une position non centrée, peut être expliquée de façon qualitative

par une plus faible excitation/réception du mode EH11 qui est dominant à grande distance. De

façon quantitative, cette perte en puissance doit être égale aux produits des fonctions modales

du mode fondamental, calculées respectivement au point d'émission et au point de réception :

e1,1 (xtx, ytx) .e1,1 (x, y). L'application numérique mène à une atténuation additionnelle théorique

de 6 dB qui est comparable aux 8 dB observés expérimentalement.

Des confrontations théorie - expérience ont ensuite été e�ectuées pour d'autres fréquences et

d'autres con�gurations d'antennes. A titre d'exemple, envisageons une fréquence de 900 MHz et

une polarisation VV. A l'aide des formules analytiques, on peut montrer facilement que, pour des

distances supérieures à 1 km, les modes EH1,1 et EH3,1 sont les modes dominants pour la position

C tandis que les modes EH1,1 et EH3,1 sont prépondérants quand Tx et Rx sont en NC. Les

deux courbes théoriques du champ de la �gure 4.10, ne prennent en compte que ces deux modes
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(courbes en trait plein).
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Figure 11. Puissance relative reçue, en dB, à 900 MHz, pour 2 configurations C et NC, soit mesurée (courbes 

“measured”) soit déduite de la théorie modale (courbes “simulated”) 
 

Les courbes théoriques sont en bon accord avec les résultats expérimentaux. De façon générale, les 
fluctuations de la puissance reçue sont dues aux battements entre modes, chacun d’eux se 
propageant à une vitesse de phase différente. A grande distance, comme seuls deux modes (m, n) et 
(m', n') suffisent pour prédire le comportement du champ, on peut estimer que la pseudo – période 
des fluctuations observées sur la Fig. 11 est donnée par : 

   
, ', '

2

m n m n

π
β β−

 (m)    (16) 

 
Cette équation mène à des pseudo périodes de 192 m et de 512 m, respectivement pour les positions 
C et NC, ces valeurs étant donc en bon accord avec celles déduites des courbes expérimentales et 
valant 190 m et 492 m.  
 
Afin d’éviter de présenter un très grand nombre de courbes associées à toutes les configurations qui 
ont été testées, nous avons préféré valider l’approche basée sur le tunnel rectangulaire équivalent, 
en comparant les valeurs prédites et mesurées de la pseudo période des variations du champ et de 
son atténuation linéique moyenne à grande distance, typiquement au-delà de 1 km. En effet, compte 
tenu de la gamme de fréquences envisagées dans cette partie de l’étude, un modèle d’atténuation à 
une pente est suffisant pour traduire le comportement moyen de ce champ pour d > 1 km. Le 
facteur de décroissance (en dB/km) a été calculé en minimisant l’erreur quadratique moyenne entre 
d’une part le modèle à une pente et, d’autre part, les valeurs soit théoriques, soit expérimentales, du 
signal reçu.  
Les résultats  rassemblés dans le Tableau 3, montrent le bon accord théorie - expérience. Une 
colonne de ce tableau indique également les 2 modes qui ont été pris en considération pour calculer 
la pseudo période des battements.  
 
 
   
 

Fig. 4.10: Puissance relative reçue, en dB, à 900 MHz, pour 2 con�gurations C et NC, soit mesurée

soit déduite de la théorie modale

Les courbes théoriques sont en bon accord avec les résultats expérimentaux. De façon générale,

les �uctuations de la puissance reçue sont dues aux battements entre modes, chacun d'eux se

propageant à une vitesse de phase di�érente. A grande distance, comme seuls deux modes (m,n)

et (m′, n′) su�sent pour prédire le comportement du champ, on peut estimer que la pseudo -

période des �uctuations observées sur la �gure 4.10 est donnée par :

2π

βm,n − βm′,n′
(m) (4.16)

Cette équation mène à des pseudo périodes de 192 m et de 512 m, respectivement pour les positions

C et NC, ces valeurs étant donc en bon accord avec celles déduites des courbes expérimentales et

valant 190 m et 492 m.

A�n d'éviter de présenter un très grand nombre de courbes associées à toutes les con�gura-

tions qui ont été testées, nous avons préféré valider l'approche basée sur le tunnel rectangulaire

équivalent, en comparant les valeurs prédites et mesurées de la pseudo période des variations du

champ et de son atténuation linéique moyenne à grande distance, typiquement au-delà de 1 km. En

e�et, compte tenu de la gamme de fréquences envisagées dans cette partie de l'étude, un modèle

d'atténuation à une pente est su�sant pour traduire le comportement moyen de ce champ pour

d > 1 km. Le facteur de décroissance (en dB/km) a été calculé en minimisant l'erreur quadratique

moyenne entre d'une part le modèle à une pente et, d'autre part, les valeurs soit théoriques, soit

expérimentales, du signal reçu.

Les résultats rassemblés dans le Tableau 3, montrent le bon accord théorie - expérience. Une

colonne de ce tableau indique également les 2 modes qui ont été pris en considération pour calculer

la pseudo période des battements.
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Tab. 4.3: Comparaison entre les valeurs théoriques et expérimentales de la pente moyenne et de

la pseudo période des variations du champ à grande distance et pour diverses con�gurations

VALEURS THEORIQUES VALEURS

(Théorie modale en tunnel rectangulaire) EXPERIMENTALES

Con�guration Pente

(dB/km)

Pseudo pé-

riode (m)

Modes Pente

(dB/km)

Pseudo pé-

riode (m)

450 MHz VV C 29.4 96 11 et 31 29.2 86

450 MHz VV

NC

29.1 256 11 et 12 30.4 240

510 MHz VV C 23 108 11 et 31 23 106

510 MHz HH C 11.5 142 11 et 12 11 156

900 MHz VV C 7.4 192 11 et 31 7.5 190

900 MHz HH C 3.8 256 11 et 12 3.53 253

900 MHz VV

NC

8.2 512 11 et 21 12 492

900 MHz HH

NC

5.4 512 11 et 21 4 505

Pour des applications pratiques, l'antenne �xe doit être située au voisinage d'une paroi du tunnel.

Nous avons donc étudié une autre con�guration d'antennes, en les plaçant comme précédemment,

à une hauteur de 2 m au dessus du sol, mais à une distance de 1.2 m de la paroi verticale. La

distance entre ce point d'émission ou de réception (VNC sur la �gure 4.8) et le centre du tunnel,

est environ égal à 3
4
de fois le rayon du tunnel. Lors de la modélisation par l'approche modale en

tunnel rectangulaire, la position du point VNC a légèrement été déplacée (ytx=3 m, soit à 1 m de

la paroi), pour conserver le même rapport (3
4
) entre l'abscisse du point et la largeur du tunnel.

Comme le montre la �gure 4.11, la variation moyenne du champ peut être correctement prédite

pour les polarisations aussi bien VV que HH, mais non la pseudo période des �uctuations, et

particulièrement celle de HH. Dans ce cas en e�et, les valeurs prédites et expérimentales sont

respectivement de 290 m au lieu de 153 m [Moli 08d].
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Fig. 4.11: Puissance relative reçue (dB) à 510 MHz en polarisation VV ou HH, les antennes étant

situées à 1.2 m du mur

En conclusion, on peut estimer qu'un tunnel en forme d'arche peut être assimilé à un tunnel

de forme rectangulaire pour prédire les variations du champ électrique dans le cas où les antennes

sont co-polarisées. Il faut cependant noter que cette approche devient moins précise si les antennes

sont situées près des parois.

Cette approche modale qui, jusqu'à présent, nous a servi à prédire le comportement de la

puissance reçue en fonction de la distance, peut également se montrer très utile pour interpréter

les performances des systèmes de transmission multi-antennes MIMO (Multiple Input Multiple

Output). Nous ne rentrerons pas dans le détail de ces techniques MIMO, mais signalons que

dans un tunnel, le concept de diversité spatiale peut être remplacé par celui de diversité modale

[Lien 06]. En e�et, dans un environnement multi trajets usuel, tel que l'intérieur des bâtiments ou

le milieu urbain, la décomposition en valeurs singulières de la matrice de transfert montre que tout

se passe comme si la liaison était e�ectuée sur un certain nombre de modes virtuels orthogonaux,

égal à la valeur minimum du nombre d'éléments du réseau soit d'émission, soit de réception. Ce

concept de modes, purement mathématique, peut par contre être rattaché à un concept physique,

dès lors que la propagation s'e�ectue dans un environnement guidant les ondes, comme dans un

tunnel. La capacité du canal MIMO sera dans ce cas, étroitement reliée au nombre de modes de

propagation ayant une puissance non négligeable dans le plan transverse du tunnel contenant le

réseau de réception.

Dans le cadre de ce chapitre, il nous a donc paru intéressant de présenter quelques aspects

relatifs à l'excitation des modes et à leur poids relatifs en fonction de la distance émetteur -

récepteur.
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4.4.3 Etude théorique de la corrélation transverse et du nombre de

modes actifs dans le plan de réception

Cette approche, portant sur le poids relatif des modes, a été menée de façon théorique. En

e�et, l'extraction précise des modes ne peut être réalisée de façon expérimentale que si on dispose

d'un réseau planaire très dense dans le plan de section droite du tunnel. Dans ce cas, l'espacement

entre les éléments du réseau doit être beaucoup plus petit que le pas de �uctuation spatiale du

mode le plus élevé que l'on souhaite étudier.

4.4.3.1 In�uence de la position du point d'émission

Supposons une fréquence d'émission de 900 MHz, et une antenne d'émission (dipôle électrique

élémentaire vertical), située à 50 cm du plafond. Les courbes de la �gure 4.12 montrent l'amplitude

relative des modes, normalisée par rapport à celle du mode fondamental EH11, excitée soit par

un dipôle placé au milieu de la largeur du tunnel (�gure 4.12a), soit décalé horizontalement et

donc placé à 1
4
de cette largeur (�gure 4.12b). Cette amplitude a été calculée à partir de celle de la

fonction modale au point d'excitation, comme nous l'avons vu précédemment. Seuls les modes dont

l'amplitude relative est supérieure à −15 dB à une distance de 450 m ont été tracés [Moli 08d].

Quand l'antenne d'émission est décentrée, le nombre de modes contribuant au champ total

à grande distance est plus important que dans le cas d'une émission centrée. En e�et, à une

distance de 600 m par exemple, il existe 5 modes dont l'amplitude relative est supérieure à −7 dB,
contrairement au cas centré où seuls 3 modes possèdent cette amplitude. Ceci peut s'expliquer par

la symétrie de la con�guration géométrique qui existe pour une antenne centrée.
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Fig. 4.12: Amplitude normalisée des modes excités par un dipôle électrique vertical. (a) Dipôle

centré, (b) Dipôle excentré horizontalement

4.4.3.2 Modes actifs dans le plan de réception

Comme nous l'avons signalé en introduction de ce paragraphe, le nombre de modes contribuant

de façon signi�cative à la puissance reçue dans un plan de section droite du tunnel est un paramètre

important pour interpréter la capacité des systèmes MIMO. Ces modes seront par la suite appelés

"actifs".

Le nombre de modes actifs Na(x%, d) est dé�ni comme étant le nombre de modes dont les poids

à une distance d de l'émetteur sont au moins égaux à x% du mode le plus énergétique. Comme

le poids de chaque mode dépend de la position de l'élément d'émission, 12 positions successives

de cet élément sur une ligne horizontale située à 50 cm du plafond du tunnel ont été envisagées.
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Pour chacune d'elle, le nombre de modes actifs a été calculé et leur valeur moyenne, donc la valeur

moyenne de Na(x%, d) a été déterminée. La variation de celle-ci en fonction de d a été tracée pour

3 valeurs de x : 5%, 10% et 20%.

Si on s'intéresse par exemple, aux modes dont la puissance est au moins égale à 20% du mode

le plus énergétique, on remarque sur la �gure 4.13 que seuls 4 modes satisfont cette condition pour

300 m< d <600 m. Si chaque réseau du système MIMO comporte plus de 4 antennes, on pourra

observer une dégénérescence de la matrice de transfert du canal et donc une diminution du débit

possible d'informations. Nous n'insisterons pas davantage sur cet aspect des techniques MIMO qui

ne rentre plus dans le cadre de notre travail et nous renvoyons le lecteur aux références [Moli 08a]

et [Pard 08] pour plus de détails sur ce sujet.
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moyenne de Na(x%, d) a été déterminée. La variation de celle-ci en fonction de d a été tracée pour 3 
valeurs de x : 5%, 10% et 20%.  
Si on s’intéresse par exemple, aux modes dont la puissance est au moins égal à 20% du mode le 
plus énergétique, on remarque sur la Fig. 14 que seuls 4 modes satisfont cette condition pour       
300 m < d <600 m. Si chaque réseau du système MIMO comporte plus de 4 antennes, on pourra 
observer une dégénérescence de la matrice de transfert du canal et donc une diminution du débit 
possible d’informations. Nous n’insisterons pas davantage sur cet aspect des techniques MIMO qui 
ne rentre plus dans le cadre de notre travail et nous renvoyons le lecteur aux références [16] et [ 17] 
pour plus de détails sur ce sujet. 
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Figure 14. Nombre moyen de modes dont la puissance est au moins égal à  x% de celle du mode le 

plus énergétique. La fréquence d’émission est de 900 MHz 
 

• Corrélation du champ reçu dans le plan transverse 
 
Pour conclure ces différents aspects sur MIMO, mentionnons qu’une donnée complémentaire aux 
précédentes est la distance de corrélation du champ électrique lorsque le point de réception se 
déplace horizontalement dans un plan transverse du tunnel. En effet, cette donnée rendra compte 
des corrélations pouvant apparaître entre les signaux reçus par les divers éléments du réseau de 
réception, corrélation qui dégradera également les performances de la liaison [18], [19]. Dans la 
gamme des basses fréquences (f < 1 GHz), nous ne disposons pas des mesures nécessaires à la 
détermination du coefficient de corrélation, contrairement au cas des hautes fréquences traité dans 
le paragraphe V. Nous nous limiterons donc à un exemple théorique.   
La courbe, tracée sur la Fig. 15 pour une fréquence de 900 MHz et pour une amplitude de 
coefficient de corrélation de 0.7, est déduite du champ calculé par la méthode des images (ou par 
l’approche modale). Elle montre que la distance de corrélation est une fonction en moyenne 
continûment croissante avec la distance émetteur – récepteur. Cela s’explique aisément par la 
diminution du nombre de modes actifs à grande distance. En effet, plus ce nombre est grand, plus la 
sommation des cartes de champ associées, chacune d’elle correspondant à un mode, engendrera des 
fluctuations importantes du champ dans le plan transverse (donc une faible distance de corrélation).  

Fig. 4.13: Nombre moyen de modes dont la puissance est au moins égal à x% de celle du mode le

plus énergétique. La fréquence d'émission est de 900 MHz

4.4.3.3 Corrélation du champ reçu dans le plan transverse

Pour conclure ces di�érents aspects sur MIMO, mentionnons qu'une donnée complémentaire

aux précédentes est la distance de corrélation du champ électrique lorsque le point de réception se

déplace horizontalement dans un plan transverse du tunnel. En e�et, cette donnée rendra compte

des corrélations pouvant apparaître entre les signaux reçus par les divers éléments du réseau de

réception, corrélation qui dégradera également les performances de la liaison [Lien 03], [Nasr 06].

Dans la gamme des basses fréquences (f < 1 GHz), nous ne disposons pas des mesures nécessaires

à la détermination du coe�cient de corrélation, contrairement au cas des hautes fréquences traité

dans le paragraphe 4.5. Nous nous limiterons donc à un exemple théorique.

La courbe, tracée sur la �gure 4.14 pour une fréquence de 900 MHz et pour une amplitude

de coe�cient de corrélation de 0.7, est déduite du champ calculé par la méthode des images (ou

par l'approche modale). Elle montre que la distance de corrélation est une fonction en moyenne

continûment croissante avec la distance émetteur - récepteur. Cela s'explique aisément par la di-

minution du nombre de modes actifs à grande distance. En e�et, plus ce nombre est grand, plus
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la sommation des cartes de champ associées, chacune d'elle correspondant à un mode, engen-

drera des �uctuations importantes du champ dans le plan transverse (donc une faible distance de

corrélation).

Fig. 4.14: Distance de corrélation du champ électrique lorsque le point de réception se déplace

horizontalement dans un plan transverse du tunnel

On remarque également que, pour maintenir un coe�cient de corrélation de 0.7 à une distance de

600 m de l'émetteur, il faut que les points de réception, donc en pratique les éléments du réseau

de réception, soient distants de 80 cm environ. Pour des réseaux comprenant un grand nombre

d'éléments, la taille du réseau devient très importante, voire prohibitive.

4.4.3.4 Conclusion

Dans ce paragraphe, et compte tenu des dimensions transversales du tunnel, nous avons envi-

sagé une gamme de fréquences s'étendant typiquement jusqu'à 1 GHz. Dans ce cas, le nombre de

modes à grande distance de l'émetteur reste limité et une interprétation des résultats expérimen-

taux à partir de la théorie modale est intéressante. Par contre pour des fréquences plus élevées,

l'atténuation axiale des modes reste très faible et il devient di�cile d'estimer la validité des ap-

proches théoriques, que ce soit par comparaison des valeurs d'atténuation linéique ou des valeurs

des pseudo périodes des �uctuations du signal, comme nous l'avions fait au paragraphe 4.4.2. Dans

ce cas, il nous a donc semblé préférable de caractériser le canal de façon purement expérimentale,

comme nous le verrons dans le paragraphe suivant.

4.5 Caractérisation expérimentale dans la bande 2.8 - 5 GHz

Nous nous sommes plus particulièrement intéressés à la gamme de fréquences 2.8 - 5 GHz

compte tenu du nombre de systèmes existants ou à venir travaillant dans cette bande. Le dispositif

de mesures utilisé a permis non seulement de déterminer les atténuations moyennes du champ mais
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également les coe�cients de corrélation dans le plan axial et dans le plan transverse. Ces di�érents

aspects seront traités successivement.

4.5.1 Atténuation moyenne du champ

La procédure qui a été suivie est celle décrite en 4.3.2. Rappelons que pour chaque distance

d, les antennes Tx et Rx sont déplacées dans un plan transversal avec un pas de 3 cm, sur une

distance de 33 cm. On obtient ainsi une matrice de transfert de taille (12,12), sachant que chaque

mesure est e�ectuée avec un pas fréquentiel de 1.37 MHz. La valeur de l'atténuation est directement

déduite du paramètre S21(f, d). Cependant les antennes biconiques ayant un gain pouvant varier en

fonction de la fréquence, un facteur de correction C(f) doit être introduit. Pour cela, des mesures

préliminaires de transmission ont été e�ectuées entre 2 antennes, distantes de 1 m et placées en

chambre réverbérante. Si on appelle Sanech21 (f) le paramètre mesuré dans cette con�guration, le

facteur de correction est donné par :

C(f) = Sanech21 (f)− < Sanech21 (f) > (4.17)

< x > désignant la valeur moyenne de x moyennée dans la bande de fréquences. L'atténuation

prenant en compte cette correction s'écrit ainsi :

PL(f, d) = −20 log10 (|S21(f)|)− (−20 log10 (C(f))) (4.18)

Une des 2 courbes de la �gure 4.15 montre la variation de PL(f, d) en fonction de la fréquence, pour

d = 50 m. Les �uctuations du champ sont évidemment associées à la combinaison, en amplitude et

en phase, des di�érents modes excités par l'antenne d'émission. A�n de déterminer l'atténuation

moyenne en fonction de la fréquence, il est intéressant d'e�ectuer un moyennage d'un grand nombre

de courbes puisque, pour une valeur de d, on dispose d'une matrice de transfert (12,12). La valeur

moyenne ainsi calculée, notée < PL(f, d) >, a également été reportée sur la �gure 4.15.
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fonction de la fréquence, un facteur de correction ( )C f doit être introduit. Pour cela, des mesures 
préliminaires de transmission ont été effectuées entre 2 antennes, distantes de 1 m et placées en 
chambre réverbérante. Si on appelle ( )21

anechS f  le paramètre mesuré dans cette configuration, le 
facteur de correction est donné par : 

( ) ( )21 21( ) anech anechC f S f S f= −    (17) 

x  désignant la valeur moyenne de x moyennée dans la bande de fréquences. L’atténuation 
prenant en compte cette correction s’écrit ainsi : 

( ) ( )( ) ( )10 21 10, 20 log , 20 log ( )PL f d S f d C f= − ⋅ − − ⋅   (18) 

Une des 2 courbes de la  Fig. 16 montre la variation de ( ),PL f d en fonction de la fréquence, pour 
d = 50 m. Les fluctuations du champ sont évidemment associées à la combinaison, en amplitude et 
en phase, des différents modes excités par l’antenne d’émission. Afin de déterminer l’atténuation 
moyenne en fonction de la fréquence, il est intéressant d’effectuer un moyennage d’un grand 
nombre de courbes puisque, pour une valeur de d, on dispose d’une matrice de transfert (12,12). La 
valeur moyenne ainsi calculée, notée ( ),PL f d , a également été reportée sur la Fig. 16. 
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Figure 16. Puissance reçue, moyennée ou non, en fonction de la fréquence et pour une distance 
d = 50 m 

 
Cette procédure a été répétée pour toutes les valeurs de d comprises entre 50 m et 500 m. Les 
résultats obtenus pour ( ),PL f d  à des fréquences de 3 et 5 GHz ont été reportés sur la Fig. 17 
(courbes « measurements »). On remarque que l’atténuation moyenne est peu différente pour ces 
deux fréquences. 
 

Fig. 4.15: Puissance reçue, moyennée ou non, en fonction de la fréquence et pour une distance

d = 50 m
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Cette procédure a été répétée pour toutes les valeurs de d comprises entre 50 m et 500 m. Les

résultats obtenus pour < PL (f, d) > à des fréquences de 3 et 5 GHz ont été reportés sur la �gure

4.16 (courbes "mesures"). On remarque que l'atténuation moyenne est peu di�érente pour ces

deux fréquences.
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Figure 17. Atténuations moyennes mesurées à 3 GHz et à 5 GHz (courbes « measurements ») 
comparées à celle d’un modèle empirique (courbes « model »).  

 

Si on souhaite déduire de ces courbes une formule empirique permettant de donner l’atténuation 
moyenne en fonction de la fréquence, un lissage supplémentaire doit être effectué. Pour cela une 
moyenne glissante a été réalisée sur la distance axiale, le résultat étant noté ( ),PL f d .  

Une expression analytique approchée de ( ),PL f d peut être obtenue en essayant de minimiser 
l’écart entre cette expression empirique et les résultats des mesures. Cette technique a souvent été 
utilisée pour donner des formules prédictives de l’atténuation à l’intérieur des bâtiments. Si on suit 
cette démarche, ( ),PL f d est mise sous la forme du produit de 2 fonctions, l’une dépendante de la 
fréquence et l’autre de la distance [20]. De plus, on introduit souvent des exposants d’atténuation, 

0 _PL fn  et 
0 _PL dn  reliés respectivement à la décroissance en fonction de la fréquence et de la 

distance. On aboutit ainsi à la formule empirique suivante : 
( ) ( )( )0 00 _ 10 _ 10, 10 log ( ) 10 log ( )PL f PL dPL f d PL n f GHz n d= + ⋅ +   (19) 

Les diverses constantes, PL0, 0 _PL fn  et 
0 _PL dn , ont été déterminées par essais successifs en essayant 

de minimiser l’erreur quadratique moyenne entre mesures et modèle. On aboutit aux valeurs 
suivantes [21] : 
P 0L  = 86 dB, 

0 _PL fn = 0.82, 
0 _PL dn  = 0.57. 

Les courbes issues du modèle ont été également reportées sur la Fig. 17 ainsi, à titre de 
comparaison, que la courbe correspondant aux pertes en espace libre.  
Il est intéressant de comparer le facteur d’atténuation en fonction de la distance que nous venons de 
trouver, aux valeurs données dans la littérature pour les environnements à l’intérieur de bâtiments. 
En présence de visibilité directe, des valeurs comprises entre 1.3 et 1.7 sont souvent mentionnées 
[22], tandis que, si le rayon direct est masqué, cette valeur peut être comprise entre 2 et 4 [23]. La 
valeur beaucoup plus faite qui a été calculée peut aisément s’expliquer par l’effet de guide du 
tunnel.   
 

Fig. 4.16: Atténuations moyennes mesurées à 3 GHz et à 5 GHz comparées à celle d'un modèle

empirique

Si on souhaite déduire de ces courbes une formule empirique permettant de donner l'atténuation

moyenne en fonction de la fréquence, un lissage supplémentaire doit être e�ectué. Pour cela une

moyenne glissante a été réalisée sur la distance axiale, le résultat étant noté PL (f, d).

Une expression analytique approchée de PL (f, d) peut être obtenue en essayant de minimiser

l'écart entre cette expression empirique et les résultats des mesures. Cette technique a souvent été

utilisée pour donner des formules prédictives de l'atténuation à l'intérieur des bâtiments. Si on

suit cette démarche, PL (f, d) est mise sous la forme du produit de 2 fonctions, l'une dépendante

de la fréquence et l'autre de la distance [Moli 05]. De plus, on introduit souvent des exposants

d'atténuation, nPL0_f et nPL0_d reliés respectivement à la décroissance en fonction de la fréquence

et de la distance. On aboutit ainsi à la formule empirique suivante :

PL (f, d) =
(
PL0 + 10nPL0_f log10 (f (GHz))

)
+ 10nPL0_d log10(d) (4.19)

Les diverses constantes, PL0, nPL0_f et nPL0_d, ont été déterminées par essais successifs en es-

sayant de minimiser l'erreur quadratique moyenne entre mesures et modèle. On aboutit aux valeurs

suivantes [Moli 08c] : PL0 = 86dB, nPL0_f = 0.82 et nPL0_d = 0.57.

Les courbes issues du modèle ont été également reportées sur la �gure 4.16 ainsi, à titre de

comparaison, que la courbe correspondant aux pertes en espace libre.

Il est intéressant de comparer le facteur d'atténuation en fonction de la distance que nous

venons de trouver, aux valeurs données dans la littérature pour les environnements à l'intérieur
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de bâtiments. En présence de visibilité directe, des valeurs comprises entre 1.3 et 1.7 sont souvent

mentionnées [Ghas 04], tandis que, si le rayon direct est masqué, cette valeur peut être comprise

entre 2 et 4 [Cass 02]. La valeur beaucoup plus faible qui a été calculée peut aisément s'expliquer

par l'e�et de guide du tunnel.

4.5.2 Etude des corrélations axiales et transverses

4.5.2.1 Corrélation dans le plan axial

Comme nous avons déjà eu l'occasion de le souligner, le nombre de modes jouant un rôle

prépondérant dans la puissance reçue décroît rapidement en fonction de la distance. Comme le

champ total résulte de la somme de ces modes, on peut s'attendre à ce que la corrélation entre

des mesures e�ectuées à une distance d et à une distance d+ δd soit une fonction croissante de la

distance. A�n de mettre ce point en évidence de façon plus quantitative, l'amplitude du coe�cient

de corrélation complexe entre les mesures e�ectuées à ces 2 distances, et pour des valeurs successives

de d, a été calculée à partir des matrices de transfert (12,12) mesurées. Rappelons que le pas δd

est de 4 m pour 50 m< d < 202 m et de 6 m pour 202 m< d <500 m.

Les courbes de la �gure 4.17 montrent que le coe�cient de corrélation, qui est de l'ordre de

0.5 pour d = 80 m, augmente rapidement en fonction de la distance pour atteindre des valeurs de

l'ordre de 0.9 dès que d dépasse une certaine valeur, notée db, et qui correspond au changement

de la pente moyenne de ces courbes [Nasr 08].

Si nous comparons les valeurs obtenues à 3 GHz et à 5 GHz, nous voyons que la corrélation

augmente moins rapidement à 5 GHz car les modes d'ordre élevé subissent moins d'atténuation.

La valeur de db a été indiquée sur la �gure 4.17 par des traits verticaux. Elle est respectivement

de 110 m à 3 GHz, de 150 m à 4 GHz et de 200 m à 5 GHz.

En traçant les courbes associées à l'ensemble des mesures e�ectuées dans la bande 3 GHz - 5

GHz, la formule empirique suivante pour db a été obtenue [Moli re] :

10 log10 (db) = 16.8 + 1.2f(GHz) (4.20)
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V.2 Etude des corrélations axiales et transverses 
 

• Corrélation dans le plan axial 
 
Comme nous avons déjà eu l’occasion de le souligner, le nombre de modes jouant un rôle 
prépondérant dans la puissance reçue décroît rapidement en fonction de la distance. Comme le 
champ total résulte de la somme de ces modes, on peut s’attendre à ce que la corrélation entre des 
mesures effectuées à une distance d et à une distance d+Δd soit une fonction croissante de la 
distance. Afin de mettre ce point en évidence de façon plus quantitative, l’amplitude du coefficient 
de corrélation complexe entre les mesures effectuées à ces 2 distances, et pour des valeurs 
successives de d, a été calculée à partir des matrices de transfert (12,12) mesurées. Rappelons que le 
pas Δd est de 4 m pour  50 m< d< 202 m et de  6 m pour 202 m<d<500 m. 
Les courbes de la Fig. 18 montrent que le coefficient de corrélation, qui est de l’ordre de 0.5 pour 
d = 80 m, augmente rapidement en fonction de la distance pour atteindre des valeurs de l’ordre de 
0.9 dès que d dépasse une certaine valeur, notée db, et qui correspond au changement de la pente 
moyenne de ces courbes [24].  
Si nous comparons les valeurs obtenues à 3 GHz et à 5 GHz, nous voyons que la corrélation 
augmente moins rapidement à 5 GHz car les modes d’ordre élevé subissent moins d’atténuation. La 
valeur de db a été indiquée sur la figure par des traits verticaux. Elle est respectivement de 110 m à 
3 GHz, de 150 m à 4 GHz et de 200 m à 5 GHz.  
En traçant les courbes associées à l’ensemble des mesures effectuées dans la bande 3 GHz – 5 GHz, 
la formule empirique suivante pour db a été obtenue [25] : 
 

( )10 b10 log 16.8 1.2 ( )d f GHz= +   (20) 
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Figure 18. Corrélation axiale  

• Corrélation dans le plan transverse 
 
La connaissance de la corrélation spatiale dans le plan transverse est d’un grand intérêt lors de la 
mise en œuvre de systèmes MIMO. Pour chaque distance axiale d et pour chaque fréquence, 
l’amplitude ρtrans de la fonction de corrélation complexe, a donc été déduite de la matrice de 

Fig. 4.17: Corrélation axiale

4.5.2.2 Corrélation dans le plan transverse

La connaissance de la corrélation spatiale dans le plan transverse est d'un grand intérêt lors

de la mise en ÷uvre de systèmes MIMO. Pour chaque distance axiale d et pour chaque fréquence,

l'amplitude ρtrans de la fonction de corrélation complexe, a donc été déduite de la matrice de

transfert (12,12) du canal et dont les éléments sont associés aux positions successives des antennes

Tx et Rx dans ce plan transverse.

Soit s l'espacement entre 2 points de réception. Les courbes de la �gure 4.18 donnent la variation

de ρtrans en fonction de d et pour 4 valeurs de s : 3, 9, 21 et 33 cm. Cette variation est évidemment

une fonction décroissante de l'espacement entre antennes. De plus, pour un espacement donné, la

corrélation augmente avec la distance axiale, au moins jusqu'à la �n d'une zone, dénommée A sur

la �gure 4.18. Cette remarque est en étroite interaction avec celle qui a été faite dans le paragraphe

précédent concernant la corrélation axiale et qui rappelait que le nombre de modes contribuant

notablement à la puissance reçue diminue en fonction de la distance. Tout au long de la deuxième

zone notée B, la corrélation moyenne pour des espacements de 21 à 33 cm varie entre 0.8 et 0.9,

une corrélation proche de 1 étant obtenue pour une distance de 3 cm.

Une étude exhaustive de la dépendance de ce coe�cient de corrélation en fonction de la fré-

quence montre que la largeur de la zone A augmente avec la fréquence, comme c'était aussi le cas

du coe�cient de corrélation axiale [Nasr 08], [Moli re].
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transfert (12,12) du canal et dont les éléments sont associés aux positions successives des antennes 
Tx et Rx dans ce plan transverse.  
Soit s l’espacement entre 2 points de réception. Les courbes de la Fig. 19 donnent la variation de 
ρtrans en fonction de d et pour 4 valeurs de s : 3, 9, 21 et 33 cm. Cette variation est évidemment une 
fonction décroissante de l’espacement entre antennes. De plus, pour un espacement donné, la 
corrélation augmente avec la distance axiale, au moins jusqu’à la fin d’une zone, dénommée A sur 
la figure. Cette remarque est en étroite interaction avec celle qui a été faite dans le paragraphe 
précédent concernant la corrélation axiale et qui rappelait que le nombre de modes contribuant 
notablement à la puissance reçue diminue en fonction de la distance. Tout au long de la deuxième 
zone notée B, la corrélation moyenne pour des espacements de 21 à 33 cm varie entre 0.8 et 0.9, 
une corrélation proche de 1 étant obtenue pour une distance de 3 cm.  
Une étude exhaustive de la dépendance de ce coefficient de corrélation en fonction de la fréquence 
montre que la largeur de la zone A augmente avec la fréquence, comme c’était aussi le cas du 
coefficient de corrélation axial [24], [25].  
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Figure 19. Corrélation transverse à 3 GHz en fonction de la distance et pour divers espacement dans 
le plan transverse 

 
V.3  Direction d’arrivée des rayons  
 
Une autre caractéristique importante du canal de propagation pour l’optimisation et l’étude des 
performances des systèmes multi-antennes concerne la direction d’arrivée (DOA) des rayons. A 
partir de l’ensemble des mesures précédentes et en appliquant l’algorithme SAGE de haute 
résolution, les DOA ont été calculées pour les distances successives d émetteur – récepteur 
mentionnées au paragraphe III.2. Les points associés aux différents rayons issus de SAGE, sont 
reportés sur  la Fig. 20. 

Fig. 4.18: Corrélation transverse à 3 GHz en fonction de la distance et pour divers espacements

dans le plan transverse

4.5.3 Direction d'arrivée des rayons

Une autre caractéristique importante du canal de propagation pour l'optimisation et l'étude

des performances des systèmes multi-antennes concerne la direction d'arrivée (DOA) des rayons.

A partir de l'ensemble des mesures précédentes et en appliquant l'algorithme SAGE de haute réso-

lution, les DOA ont été calculées pour les distances successives d émetteur - récepteur mentionnées

au paragraphe 4.3.2. Les points associés aux di�érents rayons issus de SAGE, sont reportés sur la

�gure 4.19.

50 100 150 200 250 300 350 400 450 500
-60

-40

-20

0

20

40

60  

Distance Tx-Rx(m)

 

D
O

A
 (°

)

Etalement angulaire
DOA (°) estimée

Fig. 4.19: Directions d'arrivée des rayons déduites des mesures et étalement angulaire
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On remarque qu'à une distance de 50 m de Tx, les DOA sont comprises entre−50◦ et +50◦, l'origine

des angles correspondant à l'axe du tunnel. Lorsque d augmente, les rayons se ré�échissant avec

un angle d'incidence important sont rapidement atténués lors de leurs ré�exions successives. A

500 m, les DOA sont donc incluses dans un domaine de variation beaucoup plus restreint, entre

−10◦ et +10◦.

Une donnée plus précise est celle de l'étalement angulaire, notée ASrms qui pondère chaque

direction d'arrivée DOAi par l'amplitude relative pi du rayon correspondant. ASrms est calculée

selon la formule suivante :

ASrms =

√∑
i piDOA

2
i∑

i pi
−
(∑

i piDOAi∑
i pi

)2

(4.21)

La courbe en trait plein de la �gure 4.19 montre que les rayons ayant un poids important se

propagent suivant une direction presque axiale, ASrms étant inférieur à 10◦ dès que la distance

devient supérieure à une centaine de mètres.

Ces résultats peuvent être retrouvés très facilement par la théorie des images puisque, dans

son concept, le champ total résulte de la superposition des rayons s'étant ré�échis sur les parois

du tunnel. Les DOA théoriques, le dipôle électrique vertical étant au centre du tunnel, sont

représentées sur les �gures 4.20(a) et 4.20(b) qui se rapportent respectivement au cas d'un point

de réception centré ou décale horizontalement à 1
4
de la largeur du tunnel. Pour une distance d

donnée, le poids relatif des rayons est indiqué par un code de couleur.

On remarque que les DOA sont pratiquement les mêmes dans les deux cas, et on retrouve un

écart angulaire d'environ ±10◦ à une distance de 500 m.
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Fig. 4.20: Directions d'arrivée théoriques des rayons pour 2 positions du point de réception

L'ensemble des résultats que nous venons de présenter concerne une émission-réception à partir

d'antennes électriques fonctionnant en polarisation rectiligne et nous nous sommes toujours placés

dans des con�gurations expérimentales telles que les polarisations de ces antennes soient parallèles

(co-polarisation).

Comme les systèmes de transmission multi antennes peuvent aussi utiliser une diversité de

polarisation, si elle existe, il est donc intéressant de savoir si la dépolarisation des ondes lors de
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leur propagation en tunnel est un phénomène négligeable ou non.

4.6 Etude expérimentale de la dépolarisation du champ élec-

trique

La théorie modale de la propagation en tunnel rectangulaire est basée sur l'hypothèse qu'à

grande distance, les ondes restent principalement polarisées linéairement, la direction de pola-

risation dépendant des conditions d'excitation. Cette hypothèse a été validée théoriquement en

appliquant par exemple la théorie des rayons pour calculer le champ électromagnétique rayonné

en tout point par un dipôle électrique [Lien 97]. On montre en particulier dans cet article que la

polarisation croisée (ou dépolarisation) peut être négligée dès que la distance Tx - Rx devient su-

périeure à 4 fois la largeur du tunnel. Il faut noter toutefois que dans un tunnel circulaire, il en est

tout autrement. Une analyse théorique complète du rayonnement du dipôle [Holl 00], [Dudl 06],

[Dudl 07] montre que si le dipôle est orienté suivant l'axe y (axe vertical dans notre système de

coordonnées), les champs de polarisation croisée (X-polar) n'existent pas si le dipôle d'émission

est positionné sur les axes x ou y. Par contre, si le centre du dipôle est situé sur un rayon faisant

un angle φ = π
4
avec l'axe horizontal, les champs sont totalement dépolarisés, les composantes co-

polarisées (co-polar) et X-polar ayant la même amplitude. Une telle position du dipôle d'émission

correspond au point noté CTW sur la �gure 4.8.

Il est donc intéressant de savoir si, dans le tunnel ayant servi aux campagnes de mesures et

qui est en forme d'arche, donc comportant une grande partie cylindrique dans sa section droite, ce

phénomène de dépolarisation apparaît ou non. Comme précédemment, nous envisagerons d'abord

la gamme des basses fréquences dans laquelle le champ présente de faibles variations d'amplitude

le long de l'axe du tunnel, ce qui rend aisée l'interprétation des résultats. Nous étudierons ensuite

ce que deviennent les caractéristiques de polarisation en plus haute fréquence, donc dans la gamme

3 - 5 GHz.

4.6.1 Cas des basses fréquences (f <1 GHz)

Envisageons tout d'abord le cas d'une émission à 500 MHz, lorsque les points d'émission et de

réception sont au centre du tunnel (Point C sur la �gure 4.8).

Les courbes de la �gure 4.21 montrent l'évolution de la puissance reçue, pour 3 polarisations :

2 polarisations parallèles VV et HH et une polarisation croisée VH. On rappelle que la première

lettre correspond à la polarisation de l'antenne d'émission et la deuxième à celle de l'antenne de

réception.

Si on compare tout d'abord les courbes VV et HH, on constate que la pente associée à la

polarisation VV est plus importante puisqu'elle est de 23 dB/km, contrairement à 11 dB/km pour

HH, ce que nous avions déjà signalé au paragraphe 4.4.2. Cela s'explique, tant qualitativement

que quantitativement, par la théorie modale appliquée au tunnel rectangulaire équivalent. En e�et,

les formules de l'atténuation linéique montrent que l'atténuation du mode fondamental est plus

faible si l'axe du dipôle d'émission est placé parallèlement au plus grand côté du rectangle formé

par la section droite (côté horizontal dans notre cas). Pour caractériser les résultats obtenus en
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polarisation croisée, VH par exemple, on introduit souvent une mesure de la dépolarisation par

le facteur de "Cross-Polarization Discrimination" (XPD) et qui est égal à la moyenne du rapport

des champs reçus respectivement en co-polar et en X-polar.

 28

 
 

Figure 22. Puissance reçue dans différentes polarisations à une fréquence de 500 MHz. Les 
antennes d’émission et de réception sont au centre du tunnel. 

 
 Si on envisage une émission par une antenne verticale, et si on compare donc les courbes 
VV et VH, on remarque tout d’abord que près de l’émetteur, les ondes sont bien polarisées, XPD 
étant de l’ordre de 20 dB. Cependant, lorsque la distance augmente, XPD décroît continûment et 
tend vers 0 dB à partir de 1800 m. Ce résultat qui est surprenant a priori, tendrait à montrer que 
l’onde est complètement dépolarisée à grande distance. En réalité, il ne faut pas oublier que l’onde 
émise n’a pas rigoureusement une polarisation rectiligne verticale. En effet, l’antenne d’émission a 
son propre XPD et de plus, le mât sur laquelle elle est fixée et le véhicule de mesure contribuent à la 
génération d’une composante horizontale du champ. Enfin, la position de l’antenne n’est pas 
strictement verticale. Des mesures en espace libre ont montré qu’en pratique, le XPD était de 
l’ordre de 20 à 25 dB. L’antenne verticale excite donc dans le tunnel une faible composante de 
champ électrique horizontal. Comme le mode associé se propage avec une atténuation beaucoup 
moins importante, cette composante horizontale deviendra du même ordre de grandeur que la 
composante verticale lorsque la distance Tx – Rx augmente. Pour valider cette explication, on peut 
noter que la pente de la courbe pour la polarisation VH est la même que celle de la polarisation HH. 
Nous n’avons pas reporté la courbe associée à HV qui aurait montré que le XPD entre HH et HV est 
indépendant de la distance et est d’environ 20 dB.  
On retrouve les résultats prévus par la théorie pour un tunnel rectangulaire ou pour un tunnel 
circulaire quand les antennes sont centrées.  
Plaçons nous maintenant dans la configuration particulière du tunnel circulaire pour laquelle, dans 
ce type de tunnel, le XPD peut tendre vers 1. Nous avons donc placé les antennes au point CTW 
(Fig. 9), situé à 1 m de la paroi du tunnel. Dans cette configuration, les essais n’ont pu être menés 
que pour une distance maximum Tx – Rx de 1100 m. Les résultats sont présentés sur la Fig. 23 pour 
les 4 couples de polarisations possibles. Deux des courbes ont été décalées de 40 dB afin de clarifier 
la figure. Si l’antenne d’émission est verticale, les ondes se dépolarisent progressivement, une 
dépolarisation totale étant obtenue à partir d’une distance de 400 m. Cela rejoint les résultats 
commentés précédemment sur l’excitation d’une petite composante de champ horizontal. Si 
l’antenne d’émission est horizontale, le XPD fluctue mais, reste en moyenne de l’ordre de 8 dB. 
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Fig. 4.21: Puissance reçue dans di�érentes polarisations à une fréquence de 500 MHz. Les antennes

d'émission et de réception sont au centre du tunnel

Si on envisage une émission par une antenne verticale, et si on compare donc les courbes VV et

VH, on remarque tout d'abord que près de l'émetteur, les ondes sont bien polarisées, XPD étant de

l'ordre de 20 dB. Cependant, lorsque la distance augmente, XPD décroît continûment et tend vers

0 dB à partir de 1800 m. Ce résultat qui est surprenant à priori, tendrait à montrer que l'onde est

complètement dépolarisée à grande distance. En réalité, il ne faut pas oublier que l'onde émise n'a

pas rigoureusement une polarisation rectiligne verticale. En e�et, l'antenne d'émission a son propre

XPD et de plus, le mât sur lequel elle est �xée et le véhicule de mesure contribuent à la génération

d'une composante horizontale du champ. En�n, la position de l'antenne n'est pas strictement

verticale. Des mesures en espace libre ont montré qu'en pratique, le XPD était de l'ordre de 20 à

25 dB. L'antenne verticale excite donc dans le tunnel une faible composante de champ électrique

horizontal. Comme le mode associé se propage avec une atténuation beaucoup moins importante,

cette composante horizontale deviendra du même ordre de grandeur que la composante verticale

lorsque la distance Tx - Rx augmente. Pour valider cette explication, on peut noter que la pente

de la courbe pour la polarisation VH est la même que celle de la polarisation HH.

Nous n'avons pas reporté la courbe associée à HV qui aurait montré que le XPD entre HH et

HV est indépendant de la distance et est d'environ 20 dB.

On retrouve les résultats prévus par la théorie pour un tunnel rectangulaire ou pour un tunnel

circulaire quand les antennes sont centrées.

Plaçons nous maintenant dans la con�guration particulière du tunnel circulaire pour laquelle,

dans ce type de tunnel, le XPD peut tendre vers 1. Nous avons donc placé les antennes au point

CTW (�gure 4.8), situé à 1 m de la paroi du tunnel. Dans cette con�guration, les essais n'ont
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pu être menés que pour une distance maximum Tx - Rx de 1100 m. Les résultats sont présentés

sur la �gure 4.22 pour les 4 couples de polarisations possibles. Deux des courbes ont été décalées

de 40 dB a�n de clari�er la �gure. Si l'antenne d'émission est verticale, les ondes se dépolarisent

progressivement, une dépolarisation totale étant obtenue à partir d'une distance de 400 m. Cela

rejoint les résultats commentés précédemment sur l'excitation d'une petite composante de champ

horizontal. Si l'antenne d'émission est horizontale, le XPD �uctue mais, reste en moyenne de

l'ordre de 8 dB.
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Figure 23. Puissance relative (dB) au point d’émission/réception CTW (cf. Fig.9) à 510 MHz et 

pour les polarisations HH, HV, VV et VH. 
  
Afin de vérifier si ce résultat restait valable dans d’autres gammes de fréquences, des mesures 
complémentaires ont été effectuées [13]. 
 
VI.2  Cas des hautes fréquences f > 1 GHz   
 
Pour simplifier la présentation, nous nous limiterons à la description des résultats obtenus pour deux 
fréquences particulières : 2 GHz et 5 GHz.  
Dans cette gamme de fréquences, les constantes d’atténuation des modes VV et HH sont faibles. En 
conséquence, si une dépolarisation est observée pour une émission en polarisation verticale, elle ne 
pourra pas être justifiée par la propagation d’une composante résiduelle émise en polarisation 
horizontale, comme nous l’avions fait précédemment pour une fréquence de 450 MHz.  
Les courbes de la puissance reçue en fonction de la distance ont été tracées sur la Fig. 24, pour une 
antenne d’émission polarisée verticalement. La comparaison de VV et de HH montre que les ondes 
restent polarisées, et que la valeur du XPD ne varie sensiblement pas en fonction de la distance 
[30], [31].  

Fig. 4.22: Puissance relative (dB) au point d'émission/réception CTW (cf. Fig. 4.8) à 510 MHz

et pour les polarisations HH, HV, VV et VH

A�n de véri�er si ce résultat restait valable dans d'autres gammes de fréquences, des mesures

complémentaires ont été e�ectuées [Moli 08b].

4.6.2 Cas des hautes fréquences (f > 1 GHz)

Pour simpli�er la présentation, nous nous limiterons à la description des résultats obtenus pour

deux fréquences particulières : 2 GHz et 5 GHz.

Dans cette gamme de fréquences, les constantes d'atténuation des modes VV et HH sont faibles.

En conséquence, si une dépolarisation est observée pour une émission en polarisation verticale, elle

ne pourra pas être justi�ée par la propagation d'une composante résiduelle émise en polarisation

horizontale, comme nous l'avions fait précédemment pour une fréquence de 450 MHz.

Les courbes de la puissance reçue en fonction de la distance ont été tracées sur la �gure 4.23,

pour une antenne d'émission polarisée verticalement. La comparaison de VV et de HH montre que

les ondes restent polarisées, et que la valeur du XPD ne varie sensiblement pas en fonction de la

distance [Lien 07a], [Lien 07b].
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Figure 24. Puissance reçue mesurée à 2 GHz et à 5 GHz pour les polarisations VV et VH, les points 
d’émission et de réception étant situés en CTW (cf. Fig. 9)  

 
Le Tableau III indique les valeurs moyennes du XPD déduites de ces campagnes de mesures et pour 
des distances comprises entre 400 m et 1300 m. 
 
Tableau III. XPD moyen obtenu  pour deux combinaisons de polarisation des antennes d’émission 

et de réception placées au point CTW 
 

510 MHz 2 GHz 5 GHz CONFIGURATION
VV/VH HH/HV VV/VH HH/HV VV/VH 

XPD (dB) 0.03 7.8 12.6 12.8 16.3 
 
D’autres essais ont été effectués à 2 GHz en plaçant l’antenne d’émission à 50 cm de la paroi du 
tunnel. L’antenne de réception, placée sur un mât à une hauteur de 5 m au dessus du sol, a été 
déplacée parallèlement à l’axe du tunnel en essayant de maintenir la distance entre la paroi et cette 
antenne la plus faible possible. Le point de réception est donc toujours situé dans une direction φ = 
π/4 par rapport à l’horizontale (cf. Fig. 9) qui est la direction critique pour le tunnel circulaire, en 
termes de XPD. 
Les enregistrements montrent que les valeurs moyennes des XPD dans cette configuration sont peu 
différentes de celles données dans le Tableau III pour 2 GHz.  
Pour compléter toutes ces mesures, il nous est apparu intéressant de mettre en œuvre le dispositif 
expérimental décrit au paragraphe III.2, basé sur l’utilisation de rails placés à une hauteur de 1m 
environ au dessus du sol et sur lesquels se déplacent les antennes d’émission et de réception. Cela 
doit en effet permettre d’obtenir des informations statistiques sur la variation du XPD dans une zone 
donnée [31]. Dans le cadre de cette nouvelle campagne de mesures, les rails placés dans les plans 
transversaux du tunnel, étaient centrés sur une voie de ce tunnel. L’espacement entre 8 positions 
successives d’antennes (Tx ou Rx) était de 12 cm, la distance axiale d variant comme 
précédemment de 50 m à 500 m. Les antennes furent placées soit en polarisation horizontale, soit en 
polarisation verticale. Pour étudier de façon statistique le XPD, le nombre d’acquisition initialement 
de 64, fut augmenté en considérant non pas les résultats à une seule fréquence et pour une seule 
valeur de d, mais à 4 fréquences légèrement différentes et pour 3 positions longitudinales, distantes 

Fig. 4.23: Puissance reçue mesurée à 2 GHz et à 5 GHz pour les polarisations VV et VH, les

points d'émission et de réception étant situés en CTW (cf. Fig. 4.8)

Le Tableau 4.4 indique les valeurs moyennes du XPD déduites de ces campagnes de mesures et

pour des distances comprises entre 400 m et 1300 m.

Tab. 4.4: XPD moyen obtenu pour deux combinaisons de polarisation des antennes d'émission et

de réception placées au point CTW

CONFIGURATION 510 MHz 2 GHz 5 GHz

VV/VH HH/HV VV/VH HH/HV VV/VH

XPD (dB) 0.03 7.8 12.6 12.8 16.3

D'autres essais ont été e�ectués à 2 GHz en plaçant l'antenne d'émission à 50 cm de la paroi

du tunnel. L'antenne de réception, placée sur un mât à une hauteur de 5 m au dessus du sol, a

été déplacée parallèlement à l'axe du tunnel en essayant de maintenir la distance entre la paroi

et cette antenne la plus faible possible. Le point de réception est donc toujours situé dans une

direction φ = π
4
par rapport à l'horizontale (cf. �gure 4.8) qui est la direction critique pour le

tunnel circulaire, en termes de XPD.

Les enregistrements montrent que les valeurs moyennes des XPD dans cette con�guration sont

peu di�érentes de celles données dans le Tableau 4.4 pour 2 GHz.

Pour compléter toutes ces mesures, il nous est apparu intéressant de mettre en ÷uvre le dispo-

sitif expérimental décrit au paragraphe 4.3.2, basé sur l'utilisation de rails placés à une hauteur de

1 m environ au dessus du sol et sur lesquels se déplacent les antennes d'émission et de réception.

Cela doit en e�et permettre d'obtenir des informations statistiques sur la variation du XPD dans

une zone donnée [Lien 07b]. Dans le cadre de cette nouvelle campagne de mesures, les rails placés

dans les plans transversaux du tunnel, étaient centrés sur une voie de ce tunnel. L'espacement entre

8 positions successives d'antennes (Tx ou Rx) était de 12 cm, la distance axiale d variant comme

précédemment de 50 m à 500 m. Les antennes furent placées soit en polarisation horizontale, soit
149



en polarisation verticale. Pour étudier de façon statistique le XPD, le nombre d'acquisition initia-

lement de 64, fut augmenté en considérant non pas les résultats à une seule fréquence et pour une

seule valeur de d, mais à 4 fréquences légèrement di�érentes et pour 3 positions longitudinales,

distantes chacune de 10 m. Au voisinage de la distance moyenne dmoy et de la fréquence centrale

fc, on dispose ainsi de 768 enregistrements.

La variation de la fonction cumulative de distribution de XPD calculée pour dmoy = 50 m et

500 m est représentée sur la �gure 4.24.
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Fig. 4.24: Fonction cumulative de distribution de XPD à 5 GHz et pour des distances d'environ

50 m et 500 m

La probabilité d'avoir une composante X-polar égale ou plus grande que la composante co-polar

est légèrement plus faible à 50 m qu'à 500 m, mais l'ordre de grandeur de cette probabilité reste

de 10%. En�n, on note que la probabilité d'avoir XPD < 10 dB est de 40% à une distance de 500

m.

A�n de véri�er si ce résultat reste valable pour d'autres fréquences et d'autres distances, nous

avons représenté sur la �gure 4.25, la probabilité pour que la composante X-polar soit plus grande

ou égale à la composante co-polar, en fonction de dmoy et pour 2 fréquences centrales : 3 GHz et

5 GHz.
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Fig. 4.25: Probabilité pour que la composante X-polar soit plus grande ou égale à la composante

co-polar

Nous remarquons qu'en moyenne, cette probabilité reste faible, comprise entre 6% et 12%.

La conclusion de ces di�érentes mesures est qu'une dépolarisation importante dans un tunnel

en forme d'arche n'a pas pu être observée expérimentalement.

L'analyse large bande, objet du prochain paragraphe, terminera cette présentation globale des

caractéristiques du canal de propagation en tunnel.

4.7 Analyse large bande

Les deux paramètres usuels résultant d'une analyse large sont la bande de cohérence BCs
et l'étalement des retards τrms. BCs quanti�e la dépendance fréquentielle entre les di�érentes

composantes spectrales, l'analyse du signal étant faite dans une bande de fréquence B autour de

la fréquence centrale. BCs est dé�nie par l'écart de fréquences ∆f telle que l'amplitude R (∆f)

de la fonction d'autocorrélation complexe atteigne un seuil s. La bande de cohérence se met sous

la forme de l'équation 4.22, la valeur du seuil étant choisie généralement entre 0.7 et 0.9.

BCs = arg min (|R (∆f)− s|) ∆f ∈ [0 , B] (4.22)

L'étalement des retards est le pendant, dans le domaine temporel, de la bande de cohérence. C'est

un paramètre signi�catif pour l'analyse du risque d'interférence inter-symboles qui est donné par

l'écart-type du pro�l puissance-retard (PDP). Si ce pro�l est discrétisé en N points d'abscisse τk
et d'ordonnée γk, donc correspondant à la puissance du kième trajet, τrms peut se mettre sous la

forme :

τrms =

√∑N−1
k=0 (τk − τ)2 γk∑N−1

k=0 γk
, τ =

∑N−1
k=0 τkγk∑N−1
k=0 γk

(4.23)

où τ est le retard moyen.
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Le premier problème qui se pose pour mener à bien cette étude, et qui fera l'objet du paragraphe

suivant, est le choix de la bande d'analyse fréquentielle pour obtenir une valeur correcte aussi

bien de BCs que de τrms, l'approche expérimentale étant faite avec un analyseur de réseau. Nous

présenterons ensuite les résultats qui ont été obtenus sur la variation de ces paramètres en fonction

de la distance émetteur - récepteur.

4.7.1 Largeur de la bande de fréquence d'analyse

Pour une fréquence centrale de 4 GHz, et grâce aux mesures e�ectuées suivant l'approche décrite

au paragraphe 4.3.2, BCs a été calculée pour un seuil s = 0.7, en augmentant progressivement la

bande B de fréquence d'analyse, de 20 MHz à 500 MHz. La �gure 4.26 montre, de façon qualitative,

l'augmentation progressive de BCs en fonction de B, pour tendre vers une limite lorsque la bande

B est su�samment grande.
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Fig. 4.26: Bande de cohérence calculée pour di�érentes bandes de fréquence d'analyse

Pour visualiser de façon plus quantitative la convergence de cet ensemble de courbes, nous avons

tracé sur la �gure 4.27, l'évolution du rapport de 2 valeurs de BCs, calculée successivement avec

une bande d'analyse Bi + 20 MHz et Bi.
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Fig. 4.27: Convergence de BCs en fonction de la bande d'analyse

Si on estime qu'une erreur inférieure à 0.5% sur l'estimation de la bande de cohérence est accep-

table, cela mène à une bande d'analyse de 150 MHz. C'est cette valeur qui sera donc choisie par

la suite pour caractériser le canal.

Dans le domaine temporel, les réponses impulsionnelles ont été déduites des réponses fréquen-

tielles par transformée de Fourier. La même approche que précédemment mène aux courbes des

�gures 4.28 et 4.29.
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Fig. 4.28: Etalement des retards calculé pour di�érentes bandes de fréquence
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Fig. 4.29: Convergence de la valeur de l'étalement des retards en fonction de la bande d'analyse

On remarque sur la �gure 4.29 qu'une bande d'analyse de 150 MHz, correspondant donc à un pas

temporel de 6.7 ns, permet d'obtenir une précision de 10% sur τrms.

4.7.2 Bande de cohérence

Les courbes de la �gure 4.30 représentent la variation de la bande de cohérence, calculée pour

un seuil s = 0.7, en fonction de la distance, la fréquence centrale étant de 3 GHz. Comme pour

chaque distance d, on dispose de 12 x 12 enregistrements, correspondant aux diverses positions

des antennes d'émission et de réception dans le plan transverse. La bande de cohérence donnée

par la �gure 4.30 est la valeur moyenne des BCs obtenues pour chaque position.
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Fig. 4.30: Bande de cohérence moyenne en fonction de la distance

On remarque que BCs est d'abord une fonction lentement croissante de la distance, variant de 7

MHz à 50 m, à 11 MHz à 200 m, puis au-delà de 200 m, BCs reste pratiquement constant. Une

plus faible valeur de BCs quand le point de réception se situe près de l'émetteur s'explique par le

plus grand nombre de modes existant dans cette zone.

Pour une distance de 250 m, les courbes de la �gure 4.31 représentent, comme précédemment, la

variation de la bande de cohérence, mais en fonction de la fréquence centrale. Pour cette distance,

l'atténuation des modes actifs est faible et il en résulte que BCs dépend très peu de la fréquence

dans la bande 2.8 - 5 GHz.
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Fig. 4.31: Bande de cohérence moyenne en fonction de la fréquence centrale

4.7.3 Etalement des retards

La �gure 4.32 représente la variation de τrms en fonction de la distance, les valeurs des autres

paramètres étant identiques à celles données dans le paragraphe précédent.
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Fig. 4.32: Etalement des retards en fonction de la distance
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Cette �gure montre que très près de l'émetteur, τrms est de 35 ns mais tend rapidement vers une

valeur moyenne de 20 ns au-delà de 150 m.

Pour conclure cet aspect d'analyse large bande, il faut noter que les valeurs trouvées sont

en accord avec les résultats théoriques issus de l'application de la théorie des rayons en tunnel

rectangulaire et décrits notamment en [Lien 02] - [Lien 99].

4.8 Conclusion

De nombreuses campagnes de mesures ont été e�ectuées dans un tunnel rectiligne, dont la

section transverse a une forme d'arche, a�n de déterminer expérimentalement les caractéristiques

du canal de propagation, dans une bande de fréquences s'étendant de 450 MHz à 5 GHz.

Comme l'atténuation du champ lors de sa propagation décroît très rapidement en fonction de

la fréquence, nous avons été amené à diviser l'analyse en bande étroite en 2 zones : la zone dite

basse fréquences pour f < 1 GHz et la zone haute fréquence (f > 1 GHz).

Dans la gamme basse fréquence, l'amplitude du champ présente des �uctuations pseudo pério-

diques si la distance d émetteur-récepteur est supérieure à quelques centaines de mètres. De plus

l'amplitude et la pseudo période dépendent de la position des antennes dans le plan transverse du

tunnel. Pour interpréter les résultats expérimentaux de ce type, nous avons cherché à appliquer

un modèle théorique simple, ce qui suppose que la section transverse du tunnel ait une forme

canonique, rectangulaire ou circulaire. Comme les mesures ont montré une absence de symétrie

de rotation autour de l'axe du tunnel, nous nous sommes orientés vers le tunnel rectangulaire et

nous avons donc essayé de savoir s'il était possible de trouver un tunnel rectangulaire équivalent,

qui permettrait de prédire de façon satisfaisante le comportement du champ.

L'approche théorique peut être menée soit à l'aide de la théorie des images (cas particulier de

la théorie des rayons), soit à l'aide de la théorie modale. C'est cette dernière approche qui a été

choisie car elle permet une meilleure interprétation des phénomènes.

A partir des quelques exemples présentés, nous avons vu que cette théorie permettait de re-

trouver les caractéristiques de la propagation. La notion de " modes actifs " dans le tunnel a

également été introduite car elle apporte un élément d'information important pour l'étude des

systèmes multi-antennes et notamment des systèmes MIMO.

Dans la gamme " haute fréquence ", la faible atténuation des modes ne permet plus d'e�ectuer

une comparaison objective théorie - expérience basée sur la pseudo périodicité du signal et sur

l'atténuation linéique du mode fondamental. Nous nous sommes donc orientés vers une approche

essentiellement expérimentale pour déterminer d'autres paramètres caractéristiques du canal tels

que les distances de corrélation aussi bien suivant l'axe du tunnel que dans le plan transverse.

La théorie de la propagation en tunnel rectangulaire ne prévoit pas de dépolarisation de l'onde

à grande distance, contrairement à la théorie modale appliquée au tunnel circulaire et qui montre

qu'il existe des positions et orientations d'antennes pouvant mener à une dépolarisation totale.

De nombreuses mesures ont donc été e�ectuées mais les résultats montrent que dans un tunnel

en forme d'arche, les ondes ne subissent pas de dépolarisation importante. Il faut mentionner

que la rugosité des parois est faible, de l'ordre du centimètre et la conclusion précédente reste-

rait à con�rmer pour des tunnels à forte rugosité, les phénomènes de di�usion pouvant devenir
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importants.

En�n les analyses large bande ont montré que la bande de cohérence est d'environ 11 MHz,

l'étalement des retards étant de 5 ns. Ces valeurs restent pratiquement constantes dans la bande

2.8 - 5 GHz, une diminution de la bande de cohérence, donc une augmentation de l'étalement des

retards étant cependant observées à des distances proches de l'émetteur, typiquement inférieures

à 200 m.

Tous les résultats expérimentaux ont été obtenus dans un type de tunnel particulier, qui est un

tunnel 2 voies, et on pourrait évidemment se poser le problème de l'extrapolation à d'autres types

de tunnel. Compte tenu de l'expérience acquise mais également de celle accumulée au laboratoire

depuis de nombreuses années, il apparaît que, pour un tunnel rectiligne, le modèle théorique simple

que nous avons décrit est bien adapté à une caractérisation statistique du canal. Par contre, si

la rugosité devient importante, comme c'est le cas dans un tunnel ferroviaire compte tenu de la

présence du ballast, une caractérisation expérimentale devient souhaitable. L'approche modale

décrite dans ce chapitre, même si elle ne permettait pas de prévoir les valeurs exactes du champ,

a au moins l'avantage de donner des ordres de grandeur et d'aider à l'optimisation des systèmes

de communications, comme par exemple les systèmes multi-antennes MIMO.
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Conclusion et perspectives

Le travail de thèse présenté dans ce mémoire porte sur les techniques multi-émetteurs, multi-

récepteurs (MIMO) et plus particulièrement sur la caractérisation et la modélisation des canaux

de propagation MIMO dans les environnements indoor et les tunnels routiers. Nous conclurons ce

mémoire en rappelant les di�érentes contributions originales proposées au cours de l'étude et les

perspectives de ce travail.

Originalités des travaux :

� La complexité d'implémentation des modèles existants nous a motivé à développer un nou-

veau modèle simple d'utilisation. Les caractérisations expérimentales décrites dans le chapitre

3 montrent que le canal de propagation indoor résulte de la superposition de composantes

cohérentes et di�uses. Dans le premier cas, il s'agit d'ondes planes illuminant uniformément

le réseau, les amplitudes et phases des composantes di�uses varient, quant à elles, aléatoi-

rement d'un élément du réseau à un autre. Les origines de ces composantes ainsi que leur

conséquence sur le signal reçu étant di�érentes, leur modélisation sera étudiée séparément.

Nous avons essentiellement mis l'accent sur la modélisation des composantes cohérentes. Le

modèle est basé sur la décomposition en matrice diagonale par bloc de la matrice du canal

de propagation. Cette décomposition a été appliquée au cours de cette thèse pour un canal

unidirectionnel ou bidirectionnel. Chaque bloc de la matrice diagonale étant associé à un

cluster, il vient que cette décomposition est également une méthode mathématique simple

permettant d'isoler les di�érents clusters présents dans le canal.

� La dimension des sous matrices et le nombre de sous matrices associées doivent être dé�nis

avec précision et correspondent, respectivement, à la dimension des sous-réseaux d'observa-

tions du canal qui est liée à son tour au nombre de trajets par cluster, et le nombre de clusters.

Or,les techniques actuelles de détection du nombre de trajets sont peu performantes dans

le cas d'un SNR faible ou encore d'un nombre d'observations insu�sant. C'est précisément

dans ce cadre que nous avons proposé les deux contributions suivantes :

� La première repose sur l'utilisation de nouveaux indicateurs d'inégalité entre les valeurs

propres déduites de la décomposition de la matrice du canal dans une base orthogonale.

Elle permet une estimation plus �able de la dimension de l'espace signal déduit de la

décomposition.

� La deuxième utilise la propriété d'entrelacement des valeurs propres qui peut être assimilée

à un suréchantillonnage dans le domaine des valeurs propres. Au travers des simulations,

nous avons montré que cette dernière proposition apporte une nette amélioration que

ça soit dans le cas d'un faible nombre d'observations ou un faible SNR. La détection
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du nombre des trajets et l'estimation de leurs paramètres permettent, par la suite, une

estimation �able du nombre de clusters et de rayons contenus dans chacun des clusters.

� Une méthode originale de séparation des composantes di�uses et cohérentes est appliquée

à l'ensemble des mesures. Il s'agit d'un algorithme récursif qui extrait successivement les

composantes cohérentes de la réponse impulsionnelle. A chaque itération, le facteur de Rice

pondéré du pro�l de puissance moyenne est calculé, le retard, pour lequel le maximum de

cette fonction est atteint, est sélectionné. La fonction de transfert correspondante à ce retard

est soustraite de la fonction de transfert obtenu à l'itération précédente. Notons que cette

méthode permet également d'extraire le nombre de composantes cohérentes.

� Les connaissances acquises dans le domaine de la caractérisation du canal de propagation en

indoor et la maîtrise des algorithmes de résolution de problèmes inverses tels que SAGE ou

Esprit m'ont permis de développer une méthode originale de localisation en environnement

indoor. Ce point n'a pas été abordé dans le mémoire, le projet étant arrivé à maturité à

la �n de ma thèse. Le système global nécessite au minimum un mobile et deux récepteurs

�xes. Chaque système doit disposer d'un réseau d'au minimum 3 antennes. L'hypothèse de

base est qu'entre un réseau d'émission et un réseau de réception, il existe au moins deux

rayons ayant subi au plus une ré�exion. Le principe général de la méthode se base sur la

connaissance des écarts d'angle entre les directions de départ, des écarts de temps séparant

l'arrivée de rayons successifs, et en�n des directions d'arrivée absolues (donc dé�nies dans

un repère). Cet ensemble de données mène à un nombre d'équations identique à celui du

nombre d'inconnues. La résolution de ce système d'équations peut se faire par des méthodes

classiques basées, par exemple, sur la recherche du minimum d'une fonction non linéaire

multi variables.

Ce travail a donné lieu à un brevet d'invention.

L'ensemble des travaux décrits dans ce mémoire ont fait l'objet de

� 2 publications écrites ;

� 2 communications orales invitées ;

� 10 communications ;

� 1 brevet.

Perspectives de recherche

� Les études théoriques sur les algorithmes de problèmes inverses ont mis en évidence leurs

qualités mais aussi leurs faiblesses notamment dans le cas où le canal n'est pas parfaitement

stationnaire. Pour obtenir une précision de l'ordre du degré sur l'estimation des angles de

départ/arrivée des rayons, par exemple pour des applications de localisation, il est nécessaire

de disposer de réseaux rectangulaire ou sphérique de taille au moins supérieure à quelques

longueur d'onde. La résolution est, de plus, accrue si on augmente le degré de liberté c'est-

à-dire en estimant en parallèle les six composantes du signal, l'amplitude, la DOD et DOA

en azimut et élévation, le retard. Si avec des canaux générés théoriquement, les erreurs entre

les angles estimés et théoriques sont très faibles, il n'en reste pas moins qu'avec les �chiers

expérimentaux et dans certains scénarios, la non stationnarité spatiale des signaux reçus par

les éléments du réseau introduit des erreurs dans les estimations des paramètres. Après avoir
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développé dans le cadre de ma thèse les principaux algorithmes de problèmes inverses, un

étudiant poursuit actuellement ces travaux et analyse ces erreurs sur l'estimations des angles

et retards en fonction des non uniformités du signal observées sur l'ensemble du réseau, une

étude paramétrique exhaustive est en cours.

� Le procédé de localisation va également être validé à partir de simulations. Il s'agit de trouver

des procédures mathématiques pour accélérer la convergence des équations non linéaires et

de véri�er à partir de simulateur de canal indoor, les hypothèses de base sur la probabilité

pour une antenne de recevoir un rayon ayant subi au plus une ré�exion et ceci quelle que

soit la position de l'émetteur. .

� Dans ce mémoire nous avons décrit une nouvelle méthode de modélisation des canaux MIMO.

Ce modèle est illustré pour une modélisation des angles d'arrivée ou départ des rayons en

environnement indoor. Il s'agissait bien entendu d'une étape préliminaire. Une équipe du

laboratoire INTEC de l'université de Gand travaille en collaboration avec le laboratoire

TELICE/IEMN pour étendre ce modèle aux canaux multidimensionnels.

� Les travaux de caractérisations des canaux en tunnel se poursuivent avec l'Université de

Carthagéna en Espagne pour étendre le modèle décrit au chapitre 4 aux communications

très large bande.
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Annexe

Annexe B1

En référant à l'équation 2.23 du chapitre 1, ci-après le calcul détaillé du logarithme de cette

quantité :

L
(
ϑ(l)|H

)
= pdf(H|ϑ(l))

=
∏N

n=1
1

πM det(R(l))
e−hh

n[R(l)]−1hn
(4.24)

− log
[
L (ϑ(l)|H)

]
= − log

(
N∏
n=1

1

πM det(R(l))
e−hh

n[R(l)]−1hn

)

=
N∑
n=1

log
(
πM det(R(l))

)
+ hh

n[R(l)]−1hn

= NM log(π) +N log
(
det(R(l))

)
+

N∑
n=1

hh
n[R(l)]−1hn︸ ︷︷ ︸

I

(4.25)

(4.26)

hn et R sont, respectivement, un vecteur colonne et une matrice carrée. Donc, la quantité I est

un scalaire véri�ant :

I = tr (I)

= tr

(
N∑
n=1

hh
n[R(l)]−1hn

)

= tr

(
N∑
n=1

[R(l)]−1hnh
h
n

)

= tr

(
[R(l)]−1

N∑
n=1

hnh
h
n

)
= tr

(
[R(l)]−1NR̃

)
= Ntr

(
[R(l)]−1R̃

)
(4.27)

L'utilisation de (4.27) dans (4.25) donne :

− log
[
L (ϑ(l)|H)

]
= NM log(π) +N log

(
det(R(l))

)
+Ntr

(
[R(l)]−1R̃

)
(4.28)
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Annexe 2

Longueur minimale de description robuste (RMDL) [Fish]

Parmi les récentes propositions pour l'amélioration des critères basés sur la théorie de l'infor-

mation, on distingue la technique RMDL. Cette dernière renforce la performance de MDL dans

le cas d'une déviation dans l'hypothèse du bruit blanc. En e�et, les premiers ITC sont très sen-

sibles à une déviation dans la modélisation du bruit, supposé spatialement blanc. Suite à une telle

déviation, la multiplicité de la petite valeur propre est égale à 1 et par conséquent MDL et AIC

perdent de leurs robustesses.

Dans ce cas, le vecteur bruit n est toujours supposé blanc dans le temps et indépendant

des trajets γ mais sa matrice de corrélation Rn = σ2IM + diag(w) n'est plus proportionnelle à

l'identité. Le nouveau terme, diag(w), représente la déviation par rapport à l'hypothèse du bruit

spatialement blanc gaussien. diag(.) est une matrice diagonale formée à partir du vecteur w dont

la moyenne est nulle.

On redé�nit l'espace des paramètres ϑ(l) =
[
R(l)
S ,A

(l), σ2
(l),w

(l)
]
tel que :

R
(l)
γ : la matrice de corrélation des l trajets,

A(l) : la matrice directionnelle relative aux l trajets,

σ2
(l) : le niveau du bruit blanc gaussien dans le temps et dans l'espace,

w(l) : le vecteur représentant la déviation par rapport à l'hypothèse du bruit

spatialement blanc

En introduisant la modi�cation au niveau de la modélisation du bruit, la matrice de corrélation

s'écrit ainsi :

R(l) = A(l)R(l)
γ AH(l) + σ2

(l)I + diag(w(l)) (4.29)

Le report de ce modèle dans le critère MDL dé�ni par (2.24),donne :

RMDL(l) = N log
[
det
(
Â(l)R̂(l)

γ ÂH(l) + σ̂2
(l)I + diag(ŵ(l))

)]
+

N tr

[(
Â(l)R̂(l)

γ ÂH(l) + σ̂2
(l)I + diag(ŵ(l))

)−1

R̃

]
+

1
2
(l(2M − l) +M) log(N)

(4.30)

Où [R̂(l)
γ , Â(l), σ̂

(l)2
l , ŵ(l)] est le vecteur estimé au sens du maximum de vraisemblance de ϑ en

présence de l sources. Dans la plupart des cas, on utilise le maximum de vraisemblance (4.31) ou

le critère du moindre carré (4.32) pour estimer ϑ.

ϑ̂
(l)

L = arg max
ϑl

(
log
[
L (ϑ(l)|X)

])
= arg max

ϑl

(
log

[
N∏
n=1

ehv(tn)h[R(l)]−1hv(tn)

πM det(R(l))

])
(4.31)

ϑ̂
(l)

LS = arg min
ϑl
‖R̃ − R(l)‖2

F = arg min
ϑl

M∑
i=1

M∑
j=1

‖r̃i,j − r(l)
i,j‖2 (4.32)

Dans les deux cas (4.31) et (4.32), on est amené à traiter un problème non linéaire d'optimisation

multidimensionnelle pour chaque nombre possible l des trajets. Pour surmonter la complexicité de
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ce calcul, RMDL propose une nouvelle méthode basée sur "Serial Interference Cancellation" (SIC).

D'où un nouveau algorithme est adopté pour estimer ϑl. SIC est principalement dédié au cas d'une

communication à accès multiple pour estimer les paramètres liés à de nombreux utilisateurs. On

présente ci-dessous son principe dans le cas simple de deux utilisateurs :

a- Estimation des paramètres relatifs au premier utilisateur à partir des données.

b- Estimation des paramètres relatifs au second utilisateur à partir de l'erreur

résultante.

c- Ré-estimation des paramètres relatifs au premier utilisateur à partir du signal total

reçu après soustraction de celui estimé pour le deuxième.

d- Réitération de l'étape b et c jusqu'à la convergence.

A partir de (4.30), on déduit une formulation plus compacte pour ϑ(l) s'exprimant ainsi 1 :

ϑ(l) = [ A(l)R
(l)
γ AH(l), σ2

(l)︸ ︷︷ ︸
g1

, w(l)︸︷︷︸
g2

]
tel que A(l)R

(l)
γ AH(l) =

∑l
i=1 λiuiu

h
i (4.33)

On répartit ϑl en deux sous groupes g1 et g2. On associe g1 aux paramètres relatifs au premier

utilisateur, et g2 à ceux du deuxième utilisateur dans le but de se retrouver dans les mêmes

conditions que l'algorithme SIC décrit ci-dessus.

on dé�nit E
(l)
i = R̃ −w

(l)
i , la matrice erreur au niveau de la ième itération. On note que pour

i = 1, on a E
(l)
1 = R̃. Au niveau de la (i+ 1)ème itération la meilleure estimation de g1 au sens du

maximum de vraisemblance et du moindre carré est :

σ̂2
(l),i =

1

M − l

M∑
k=l+1

λ̃k (4.34)

̂(
A(l)R

(l)
γ Ah(l)

)
i

=
l∑

k=1

(λ̃k − σ̂2
(l),i)ũkũ

h
k (4.35)

où λ̃1 ≥ · · · ≥ λ̃l et ũ1, · · · , ũl sont respectivement les valeurs propres et les vecteurs propres

correspondants de Ei. La meilleure estimation de w
(l)
i+1 au sens du maximum de vraisemblance et

du moindre carré qu'on déduit de (4.34) et (4.35) est la suivante :

ŵ
(l)
i+1 = diag (Ei)

= diag

(
R̃−

̂(
A(l)R

(l)
γ Ah(l)

)
i
− σ̂2

(l),iIM

)
(4.36)

Le report de (4.34), (4.35) et (4.36) dans (4.30) permet d'estimer le nombre des sources de la

manière suivante :

L̂ = arg min
l=0,1,··· ,M−1

RMDL(l) (4.37)

1AlR(l)
S AH(l) est une matrice hermitienne dé�nie positive de rang l
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MDL non-uniforme (NU-MDL) [Aoua 04]

Une autre proposition, portant sur la déviation dans l'hypothèse concernant le bruit, traite

le cas d'un bruit non-uniforme (NU-MDL). En e�et, dans la pratique la puissance du bruit est

di�érente d'une antenne à une autre. De ce fait, le critère NU-MDL, dé�nie une nouvelle fonc-

tion de vraisemblance permettant d'éliminer la contribution de chaque antenne favorisant la non-

uniformité du bruit au niveau du réseau. Il est évident que ce critère reste aussi valable dans le

cas d'un bruit uniforme. Dans ce dernier cas, il s'identi�e au critère MDL déjà présenté.

Supposons qu'on supprime le mième(1 ≤ m ≤ M) vecteur ligne de la matrice directionnelle

A. Ceci est équivalent à l'élimination de la mième antenne. La matrice de corrélation de taille

(M − 1)× (M − 1) résultante est donné par (4.38).

Rm = AmRγA
h
m + diag

(
σ2

1, · · · , σ2
m−1, σ

2
m+1, · · · , σ2

M

)
(4.38)

Rm se déduit de R en supprimant le mième vecteur ligne et le mième vecteur colonne de R(4.39).

RX,m =



r11, · · · , r1,m−1 r1,m+1, · · · , r1,M
...

. . .
...

...
. . .

...

rm−1,1, · · · , rm−1,m−1 rm−1,m+1, · · · , rm−1,M

rm+1,1, · · · , rm+1,m−1 rm+1,m+1, · · · , rm+1,M

...
. . .

...
...

. . .
...

rM,1, · · · , rM,m−1 rM,m+1, · · · , rM,M


→ rh

m

↓
rm

(4.39)

Soit r le vecteur rm privé de l'élément rm,m. r s'exprime ainsi :

r = AmRγb
h
m (4.40)

où bm est le vecteur ligne supprimé de A. La décomposition en valeur propre de Rm donne (4.41).

RXm = EDEh tel que

{
E = [e1, · · · , eM−1]

D = diag(λ1, · · · , λM−1)
(4.41)

Ensuite, on dé�nit une matrice unitaire U de la manière suivante :

U =



e11, · · · , e1,m−1 0 e1,m+1, · · · , e1,M
...

. . .
...

...
...

. . .
...

em−1,1, · · · , em−1,m−1 0 em−1,m+1, · · · , em−1,M

0, · · · , 0 1 0, · · · , 0
em+1,1, · · · , em+1,m−1 0 em+1,m+1, · · · , em+1,M

...
. . .

...
...

...
. . .

...

eM,1, · · · , eM,m−1 0 eM,m+1, · · · , eM,M


→ rh

m

↓
rm

(4.42)

où e1≤i,j≤M−1 sont les éléments de E dé�nis dans (4.41). On applique la transformation unitaire
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suivante à la matrice R :

R = UhRU

=



λ1 c1
. . .

...

λm−1 cm−1

ch1 · · · chm−1 rm,m chm · · · chM−1

cm λm
...

. . .

cM−1 λM−1


(4.43)

Soit c = [c1, c2, · · · , cM−1]T tel que ‖c1‖ ≥ ‖c2‖ · · · ≥ ‖cM−1‖. A partir de l'équation (4.40), on

déduit que :

ci = eh
iAmRγb

h
m (4.44)

Sachant que le sous-espace bruit est orthogonal à Am, l'élément ci doit véri�er la condition (4.45)

pour tous 1 ≤ i ≤M − 1.

ci

{
= 0 si ei est un vecteur propre du sous-espace bruit,

6= 0 si ei est un vecteur propre du sous-espace signal.
(4.45)

Une interprétation géométrique de ci est la projection du mième vecteur de Rγ sur le mième vecteur

propre em de Rγ . Donc en se basant sur les éléments du vecteur c, le résultat du test (4.45) permet

de distinguer entre le sous-espace bruit et le sous-espace signal. Autrement dit, les éléments de c

auront la forme suivante :

‖c1‖ ≥ ‖c2‖ ≥ · · · ≥ ‖cl‖ ≥ ‖cl+1‖ = · · · = ‖cM−1‖ = 0 (4.46)

Cependant, étant donné que le nombre d'observation N est �ni et que le bruit est non-uniforme

l'écriture (4.46) ne peut jamais être obtenue dans la pratique. Alors, pour l'estimation du nombre

des sources, on va se baser sur l'information que porte le vecteur c dé�nie dans l'expression (4.43).

Pour cela, on reprend l'expression du logarithme du maximum de vraisemblance déjà donnée par

(2.24) :

− log
[
L (ϑ̂(l)|H)

]
= N log

[
det(R(l))

]
+N tr

(
[R(l)]−1R̃

)
(4.47)

Rappelons que la matrice U donnée par (4.42) est unitaire (UUh = UhU = IM) et que les

opérateurs det(Y ) et tr(Y ) sont invariants par une transformation unitaire sur toute matrice Y .

D'ou en remplaçant dans (4.47), R̃X par R̃X = UhR̃XU dé�nie par (4.43) ainsi que [R(l)
X ]−1 par

[R(l)
X ]−1, l'expression (4.47) dévient :

− log [L (l)] = N log
[
det(R(l)

X )
]

+N tr
(

[R(l)
X ]−1R̃X

)
(4.48)

Vue que RX est une matrice en bloc (4.43), on déduit que :

det(R(l)
X ) = det

(
D(l)

)
det
(
rm,m − chD−1c

)
=

(∏M−1
m=1 λm

)(
rm,m −

∑l
i=1

‖ci‖2
λi

) (4.49)

tr
(

[R(l)
X ]−1R̃X

)
≈ M (4.50)
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En reportant (4.49) et (4.50) dans (4.48) et en éliminant et les termes indépendant de l, on obtient

(4.51) présentant le premier terme de ITC.

− log [L (l)] = N log

(
rm,m −

l∑
i=1

‖ci‖2

λi

)
(4.51)

En ce qui concerne le second terme du critère ITC, NU-MDL utilise la même fonction d'ajustement

que celle du critère MDL. D'ou la formule complète de ce critère s'énonce ainsi :

NU-MDL(l) = N log

(
rm,m −

l∑
i=1

‖ci‖2

λi

)
+

1

2

(
l + l2

)
log(N) (4.52)

Le nombre des sources estimés est donné par (4.53)

L̂ = arg min
0≤l≤M−1

1

M

M∑
m=1

NU-MDL(l) (4.53)

Longueur predictive minimale de description (PDL) [Vala 04b]

PDL o�re une approche di�érente par rapport aux critères précédents pour la description de

la longueur du code des données. Il est basée sur le codage prédictif des données. En e�et, à

chaque observation réalisée le vecteur des paramètres ϑ(l) est estimé à partir de l'observation qui

la précède. Soient N observations (xn)1≤n≤N . le critère PDL correspondant à la N ième observation

s'exprime ainsi :

PDL(N) = −
N∑
n=1

log
[
L (ϑ̂

(l)

n−1|xn)
]

(4.54)

Dans l'expression (4.54),ϑ̂
(l)

n−1 désigne le vecteur paramètre relatif à l'observation Xn−1 = [x1, · · · ,xn−1].

Le point initial dans le terme de la sommation est arbitraire, c'est à dire qu'on peut commencer

par un indice n0 tel que 1 ≤ n0 < N .

Dans [Vala 04a], on décompose la matrice de corrélation RXn de la manière suivante :

RXn = RSn +RBn (4.55)

où RSn et RBn sont respectivement la projection de RXn sur le sous-espace signal et le sous-espace

bruit. On dé�nie la matrice de corrélation à l'instant tn par (4.56)

RXn = αRXn−1 + (1− α)xnx
h
n (4.56)

Où le coe�cient α ∈]0, 1[ est un facteur réel de lissement paramétrable.A partir de (4.55) et (4.56),

on déduit que :

RXn = αRSn−1 + αRBn−1 + (1− α)xnx
h
n (4.57)

Une estimation au sens du maximum de vraisemblance deRSn−1 etRBn−1 nécessite la connaissance

de Φ
(l)
n . Pour cela, on utilise l'algorithme proposé par [Zisk 88] pour l'estimation de Φ

(l)
n dont on

en déduit R̂Sn−1 et R̂Bn−1 . En utilisant ces résultats, le critère PDL s'énonce ainsi :

PDLl(N) =
N∑
n=1

[
log
(
det
(
R̂(l)

Sn−1

))
+ (M − l) log

(
1

M − l
tr
(
R̂(l)

Bn−1

))
+

xh
n

(
R̂(l)

Sn−1
+ R̂(l)

Bn−1

)−1

xn

]
(4.58)
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Pour les N observations, le nombre de sources estimé est donné par :

L̂ = arg min
0≤l≤(M−1)

PDLl(N) (4.59)

Vu qu'on traite les observations une à une, ce critère peut être appliqué dans le cas d'un canal non-

stationnaire. Il permet de détecter l'apparition des nouveaux sources ainsi que leurs disparitions.
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