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Notes

Cette thèse est issue d’une cotutelle entre l’Université de Lille 1 et l’Univer-
sité d’Abidjan. Les travaux ont fait l’objet de deux communications [1, 2]. Une
publication dans IEEE, communication letter est actuellement en cours de review
mineur. Elle s’intitule : Optimal PWR Codes for TH-PPM UWB Multiple-Access
Interference Mitigation.





Résumé

Cette thèse s’articule autour des transmissions ultra-large bande à impulsions
radio dans les réseaux de capteurs. Ces réseaux sont capables de générer une quan-
tité suffisamment élevée d’interférences pour rendre les communications peu fiables.
La technique utilisée pour séparer les données est la modulation par position d’im-
pulsion qui distingue les données en leur attribuant des décalages temporels diffé-
rents.

Il s’agit, dans ce travail, de faire des propositions pour réduire ces interférences
tout en respectant les réglementations (masques spectrales) sur les fréquences ra-
dioélectriques, imposées dans les pays où ces réseaux seront amenés à être utilisés.
A titre indicatif, cette thèse ne fait référence qu’au masque américain. Toutefois,
la méthodologie proposée est applicable à tout autre masque.

Les masques étant fortement restrictifs, nous nous sommes intéressés, de prime
abord, à l’aménagement du spectre des signaux émis afin de permettre une utili-
sation optimale du peu de puissance disponible. La proposition que nous faisons
permet une excellente occupation spectrale.

Ensuite, une modélisation analytique prenant en compte la précédente alterna-
tive permet d’évaluer numériquement les performances dans un cadre multiutili-
sateur. Ces dernières sont comparées à celles obtenues par des simulations de type
Monte-Carlo. Il s’avère que le modèle est suffisamment précis pour servir de base
à une optimisation, à la fois, des performances et de l’occupation spectrale. Les
résultats obtenus montrent que notre proposition permet de fiabiliser les transmis-
sions au sein des réseaux de capteurs sujets à de fortes perturbations dues à l’accès
multiple.





Abstract

This thesis focuses on impulse radio Ultra-Wide Band (UWB) transmissions in
ad hoc sensor networks. Such networks are able to generate strong enough multiple
access interference to be less reliable. The method used to distinguish data is the
Pulse Position Modulation where a different delay is assign to each data type.

The purpose of this study is to suggest proposals to mitigate this issue while
fitting with the radio waves regulations in the countries where these networks will
operate. As a rough guide, this thesis only refers to the American UWB regulation.
However, the proposed methodology is relevant to any kind of mask.

The masks are highly restrictive. We are therefore interested to the transmitted
signals spectrum shapes, first, in order to guarantee an optimal use of the available
power. The proposal we made for this purpose allows a very efficient usage of the
spectrum.

Then an analytical model taking into account the last suggestion is built to
numerically evaluate the performances in a multiple access context. These per-
formances are compared to the ones obtained via Monte-Carlo simulations. It
appears that the model is accurate enough to be used in an optimisation process.
This process aims to find data signals that give the best performances and the
optimal spectral occupancies, at the same time. The obtained results show that
our proposal allows to make more reliable transmissions in dense ad hoc sensor
networks.
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Chapitre 1
Introduction

L’Internet des objets vise à connecter les appareils électriques et électroniques
entre eux. Chaque objet du réseau a une adresse IP et se retrouve ainsi connecté
à Internet. Cela rend possible, aujourd’hui, le contrôle de processus d’un bout
de la planète à l’autre. Dans les décennies à venir, il va apporter d’importantes
débouchées en matière de marché et d’économie. Encore pour quelques années
dans une phase de recherche, il verra à terme la mise en relation de toutes sortes
d’objets et, sans doute, la superposition de différents réseaux. Une grande majorité
de ces réseaux sont des réseaux de capteurs.

1.1 Contexte de l’étude

Depuis le déploiement du premier réseau de capteurs en 1969 (Capteurs sis-
miques mis en place par l’armée américaine lors de la guerre du Vietnam pour
surveiller les pistes Ho Chi Minh (opération Igloo White)), la recherche dans ce
domaine a été très active. La plupart des premiers travaux ont été financés par
le DARPA (Defense Advanced Research Projects Agency), l’agence de la défense
américaine. Ce financement s’est fait à travers des projets à l’université de Stan-
ford, à Berkeley (SMART DUST, PicoRadio [3]), à l’université de Californie à Los
Angeles (UCLA) et d’autres encore. Ces projets se sont focalisés sur des problé-
matiques cross layer avec en particulier des contraintes de taille des capteurs et
d’énergie. Des projets plus récents montrent l’importance de ce sujet. Le centre
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pour les systèmes de capteurs embarqués (Centre for Embedded Networks Sensing,
CENS, UCLA) a déployé des réseaux pour l’étude des sols dans différents envi-
ronnements [4]. D’autres expériences ont également eu lieu pour la surveillance du
climat dans une forêt de Californie ou l’observation d’un volcan en Équateur, le
suivi des animaux migrateurs (le projet ZebraNet [5] à Princeton). Plus en lien avec
l’Internet des objets, les projets NEST [6] à Berkeley et CitySense [7] à l’université
d’Harvard proposent un réseau à l’échelle d’une ville pour surveiller le climat et la
qualité de l’air.

En Asie, la recherche dans le domaine est également très active. Le projet
IP-USN (Internet Protocol Ubiquitous Sensor Network) en Corée a encouragé le
développement d’applications liées à la santé, les catastrophes naturelles, l’armée.
Au Japon, le ministère de l’éducation et de la recherche finance de nombreux pro-
jets sur les réseaux de capteurs. Citons à titre d’exemple, le projet OSOITE [8]
(Overlay network Search Oriented for Information about Town Events) dont l’ob-
jectif était de fournir à l’utilisateur un objet personnel contenant l’information de
confort et de sécurité dans une vie urbaine habituelle. Des exemples d’applications
sont le suivi des enfants de retour de l’école ou le choix d’une route pour un piéton
(âgé) selon des critères de confort comme la température.

Des efforts sont faits au niveau national et en Europe. Différents projets et
plateformes expérimentales sont développés. Le COST 1 IC 1004 [9] regroupe de
nombreux chercheurs Européens sur la thématique "Cooperative Radio Communi-
cations for Green Smart Environments". Les projets WASP, UbiSec&Sens ou les
projets ANR RNRT SVP, RISC [10], ARESA ont évalué de nombreux aspects des
réseaux de capteurs, des architectures et protocoles jusqu’aux couches physiques.
Citons finalement deux plateformes : RECAP, plateforme nationale du CNRS, et
SenseLab, plateforme à grande échelle sans oublier l’activité de l’institut TELE-
COM dans le domaine par son programme initiative sur les réseaux autonomes.
Un projet CPER sur l’intelligence ambiante a également débuté en 2007 à l’Uni-
versité de Lille pour une durée de 7 ans. L’ensemble de ces projets et de ces efforts
de recherche se poursuit comme en témoigne l’Equipex FIT (Future Internet (of

1. European Cooperation in Science and Technology
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Things)) [11] qui vise à donner à la France un environnement expérimental de
premier ordre.

1.2 Problématique

Un objectif essentiel de la technologie des capteurs est de dissimuler les appa-
reils de mesure dans l’environnement et de les connecter afin de mettre en place des
systèmes intelligents, aptes à s’adapter et à travailler sans intervention humaine.
En conséquence, les contraintes de ces réseaux sont généralement très différentes
des systèmes habituels de télécommunication et une limite qui deviendra de plus
en plus importante est l’interférence générée par le réseau ou par d’autres réseaux.

La plupart des travaux sur les réseaux de capteurs restent cependant générale-
ment liés à des contextes spécifiques. Nous prenons ici un angle avant-gardiste et
imaginons la multiplication des objets communicants. Les ressources en fréquence
étant de plus en plus rares, ces objets, appartenant à un même réseau ou à des
réseaux différents vont émettre dans des bandes de transmission communes et gé-
nérer une quantité énorme d’interférence. La gestion de ces interférences, que ce
soit au niveau des récepteurs ou de la couche MAC, deviendra alors un aspect
primordial pour la fiabilité. Et la bonne gestion de ces interférences est indéniable-
ment liée à la qualité du modèle qui peut en être fait. Ce modèle, pour être précis,
doit tenir compte de la couche physique, mais également de la répartition spatiale
des utilisateurs qui va influer sur la distribution des liens actifs.

1.3 Hypothèses et objectif

Au niveau du récepteur, quelle que soit la couche physique, la variable aléatoire
χ représentant les interférences prend généralement la forme :

χ =
κ∑
h=1

ςhψh (1.1)

où κ est le nombre de liens perturbant le lien d’intérêt, les ψh sont des variables
aléatoires indépendantes et identiquement distribuées prenant leurs valeurs dans
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[−1, 1] et les ςh représentent le gain du lien interférent h. Dans cette étude nous
nous plaçons dans une configuration ad hoc. Les réseaux dotés de cette structure
sont appelés réseaux point à point ou peer to peer. Lorsqu’un nœud de ce type de
réseau désire émettre des données, elle utilise les autres stations comme routeurs
pour atteindre la destination, sachant que l’ensemble ou une partie des nœuds peut
être mobile.

La technique utilisée pour la couche physique, dans ce travail, est l’Ultra-Large
Bande (Ultra-Wide Band : UWB, en anglais). Pouvant être appliquée sous une ap-
proche multi-bande, nous utiliserons l’approche impulsionnelle où une seule forme
d’onde est générée pour occuper toute la bande mise à disposition par les auto-
rités de régulation. Cette approche combinée à du saut temporel rend la variable
aléatoire χ fortement impulsive réduisant ainsi les performances.

Le principal objectif de ce travail est de réduire l’impact des interférences sur
les transmissions utiles. Cela ne peut se faire sans tenir compte des régulations très
strictes en vigueur dans de nombreux pays. Une analyse des propriétés spectrales
des signaux sera donc menée dans un premier temps afin de mieux exploiter les
ressources mises à disposition et surtout permettre à ce que les solutions proposées
n’entrainent pas la violation des réglementations.

1.3.1 Plan de travail

Nous débutons l’étude par la présentation de l’un des principaux outils dont
nous aurons besoin pour mener à bien les travaux. Il s’agit d’une technique d’op-
timisation aléatoire permettant de traiter les variables non linéaires. Après avoir
présenté brièvement les différentes classes de problèmes et un aperçu des avanta-
ges/inconvénients des techniques appropriées pour résoudre chacune d’entre elles,
notre choix s’est porté sur l’algorithme génétique. Cette technique fait partie de la
classe des métaheuristiques. Elle est particulièrement efficace sur une large gamme
de problèmes et est simple d’utilisation. Ce premier chapitre se consacre à la pré-
sentation des éléments essentiels à sa compréhension et à son utilisation.

Le chapitre 2 étudie les propriétés spectrales de la signalisation TH-IR UWB.
Il comporte deux parties. La première porte sur les caractéristiques du spectre des
signaux des symboles informatifs. Dans cette partie, nous faisons un état de l’art
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des techniques d’amélioration de ces signaux. Nous formulons, ensuite, une pro-
position qui consiste à faire varier la largeur des impulsions au sein des symboles.
Les effets de cette proposition sont comparés aux alternatives rencontrées dans la
littérature. Sachant qu’un symbole est une suite d’impulsions aléatoirement espa-
cées, la seconde partie s’intéresse à la forme d’onde de l’impulsion utilisée dans
cette répétition. Ici également nous passons en revue les principales méthodes de
génération d’impulsions de la littérature avant de proposer une alternative. Cette
proposition est soumise à un processus d’optimisation afin d’en tirer les paramètres
donnant les meilleurs résultats. Ces résultats sont ensuite comparés à l’existant.

Dans le chapitre suivant une optimisation des transmissions est faite. Elle dé-
bute par une modélisation généraliste du taux d’erreur binaire. Cette généralisation
prend en compte la première proposition faite au chapitre 1. Le modèle obtenu est
appliqué au cas multiutilisateur. L’optimisation qui prend en compte l’occupation
spectrale et les probabilités d’erreur, permet d’obtenir de meilleures performances
que celles rencontrées dans la littérature.





Chapitre 2
Algorithme Génétique et Optimisation
Multi-Critères

Quantifier un phénomène naturel ou artificiel est une pratique qui a toujours
occuper les chercheurs et qui a amené les mathématiques à se joindre à quasiment
tous les domaines de la science. Si à cela s’ajoute la capacité de modifier les dits
phénomènes, il devient alors possible d’en tirer ce qu’ils ont de meilleurs ou d’en
réduire fortement les effets indésirables. Cette dernière tâche constitue le principal
objectif de la théorie de l’optimisation. Wild et Beightler [12] la définissent comme
« l’étude quantitative des optimums et les méthodes pour les trouver ».

2.1 Différentes Classes de Problèmes

Les problèmes d’optimisation peuvent être classés en trois groupes. Ces caté-
gories sont obtenues en distinguant la nature de l’espace des solutions possibles
(continue ou discret), le type de solutions obtenues (locales ou globales) et le type
de la fonction objectif et des contraintes (convexes ou non convexes) [13]. Elles ne
sont pas exclusives, à avoir qu’une optimisation convexe peut être continue ou non
et vice-versa. La dernière classe de problèmes est celle dans laquelle le problème de
faisabilité est le plus remis en cause, surtout en cas de non convexité. Lorsqu’un
problème présente des fonctions non convexes, il n’existe pas, dans la plupart des
cas, de méthodes directes d’optimisation pour en fournir, de manière fiable, l’opti-
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mum globale. La résolution de ce type de problème ne peut donc se faire que par
l’un des procédés suivants [14] :

• Transformer le problème initial en un problème convexe [13, 15] et le ré-
soudre avec l’un nombreux outils existants actuellement ; tel Yalmip [16],
SeDuMi [17] ou Mosek [18].

• Appliquer une méthode d’optimisation global dont les plus célèbres sont les
méthodes de séparation et évaluation [19].

• Faire appel à une méthode stochastique comme la recherche aléatoire [20] ou
généralement des métaheuristiques comme le recuit simulé [21], l’algorithme
de colonie de fourmis [22], etc...

Parallèlement à cette classification, nous avons le regroupement selon le nombre
d’objectifs du problème. A ce titre on distingue les problèmes mono et multi-
critères. Les problèmes multi-objectifs ont la particularité de pouvoir être, à la
fois, convexe et non convexe, de par leurs fonctions objectifs. Mais l’étude du
choix de leur méthode de résolution se fait toujours par rapport à la fonction qui
pose, le plus, le problème de non convexité et surtout de non convertibilité.

2.2 Choix de la Technique d’Optimisation

Malgré les nombreux travaux effectués jusqu’à récemment (voir [15, 23, 24] et
les références incluses), trouver l’équivalent convexe d’un problème non convexe
n’est pas toujours possible. De plus, le recours aux méthodes globales est limité par
la taille des problèmes. Cette dernière alternative n’est pas viable si les problèmes
sont de grande taille. Les nombreuses contraintes non convexes et les variables les
rendent gourmandes en temps de calcul. Il n’est pas possible de les juger à par-
tir d’une seule exécution. Pour fiabiliser les résultats, il est nécessaire de réaliser
une étude statistique (moyenne, écart-type, etc.) de plusieurs exécutions [25]. Les
méthodes stochastiques restent bien souvent, les seules alternatives dans les cas
ci-dessus mentionnés. Cependant, il faut noter que la recherche aléatoire, de part
sont caractère purement aléatoire, peut présenter de grandes disparités dans sa
durée d’exécution. En ce sens qu’elle ne sait pas distinguer les régions promet-
teuses ou non de l’espace des solutions. Reste les métaheuristiques qui présentent
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l’intérêt pratique d’être applicable à une très large variété de problèmes et peuvent
facilement s’adapter en cas de mixité dans les variables. Cette dernière particula-
rité constitue, également, son point faible car elle évalue un grand nombre de fois
la fonction objectif et peut s’avérer très lente quand cette dernière est lourde à
calculer.

La plupart des problèmes de notre étude ont des fonctions objectifs non convexes
et pour, certains à objectifs multiples. La convexification de ces fonctions est im-
possible sans approximations. Par conséquent, nous aurons recours aux techniques
aléatoires, plus précisément, les métaheuristiques, beaucoup plus fiables que les
recherches aléatoires pures.

La métaheuristique découle de la notion d’heuristique, terme employé pour dé-
signer un algorithme qui résout rapidement, mais pas obligatoirement de manière
optimale, un problème d’optimisation «difficile», c’est à dire non convexe et non
convertible. Une heuristique est avant tout une méthode approximative, contrai-
rement aux algorithmes déterministes. Cependant, l’inconvénient majeur de ces
méthodes découle du fait qu’ils sont dédiés à un problème donné et ne peuvent
servir pour d’autres, même de caractéristiques très proches. Les métaheuristiques
conservent les mêmes avantages tout en n’étant pas figées. Le préfixe «meta» vient
d’ailleurs de cette capacité à résoudre divers problèmes dans divers domaines en
conservant la même structure. Il existe plusieurs types de métaheuristiques mais
nous nous intéresserons à l’algorithme génétique (AG). Elle fait partie des mé-
thodes évolutionnaires. Elle est aussi l’une des plus simples à implémenter et l’une
des plus efficaces. A titre d’exemple, nous pouvons citer les travaux de Brianeze
et al [26] qui ont montré que cet algorithme est le plus indiqué pour concevoir
une antenne microstrip optimale au sens de ses propriétés électromagnétiques et
physiques. Dans cette étude, ils ont utilisé différentes distributions pour les opé-
rations numériques aléatoires et les opérations d’évolutions. Et pour chacune de
ces distributions, l’AG a présenté les meilleurs résultats. De plus, par rapport aux
autres techniques d’optimisation, l’AG présente l’avantage de combiner :

• l’exploration de tout l’espace de recherche grâce à un parcours parallèle et

• l’exploitation des meilleures solutions disponibles à un moment donné.
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La section suivante donne quelques éléments essentiels à l’utilisation et à la com-
préhension de cet outil.

2.3 Algorithme Génétique

L’algorithme génétique est non seulement une technique d’optimisation, mais
aussi, une méthode efficace d’apprentissage automatique. Bien que les premiers tra-
vaux sur cette méthode datent des années cinquante, son application dans le cadre
de l’optimisation mathématique remonte aux années soixante avec les travaux de
John Holland [27, 28] qui en établit les principes fondamentaux. La méthode reste
dès lors méconnue de la communauté scientifique du fait de l’incapacité des or-
dinateurs de l’époque de l’utiliser pour résoudre des problèmes réels de grandes
tailles. D. E. Goldberg a permis avec l’évolution de l’informatique de vulgariser
l’AG, grâce à son ouvrage [29], dont la première édition parait en 1989. Ce livre
décrit l’utilisation de cet algorithme dans la résolution de problèmes concrets. Pa-
rallèlement, la théorie mathématique qui supporte cette technique s’est étendue
mais reste timide face à la complexité théorique qu’elle induit.

2.3.1 Les analogies de l’AG avec la génétique classique

L’AG utilise le même vocabulaire que la génétique classique. Cet algorithme
manipule un ensemble de solutions possibles appelé population. Les individus de
cette population subissent une procédure de séparation et d’évaluation pour les
adapter, par bonds successifs, à leur entourage. Cette adaptation est mesurée grâce
à la fonction objectif et éventuellement, aux contraintes à travers une valeur réelle,
le fitness. L’évolution de la population est ainsi simulée jusqu’à ce que les indivi-
dus atteignent une certaine maturité en fonction de l’objectif à atteindre. Avant
de donner le principe de fonctionnement de cette technique, rappelons quelques
éléments de la terminologie commune aux deux domaines.

Population

Comme nous l’avons souligné précédemment, la population est l’ensemble des
solutions potentielles que va traiter l’AG.
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Génération

Une population évolue à travers une succession d’itérations appelées généra-
tions. La génération est donc une succession d’opérateurs appliqués aux indivi-
dus de la population courante (les parents) pour donner naissance à de nouveaux
individus (les enfants). Les meilleurs individus parmi les parents et les enfants,
engendrent une nouvelle population de même taille que l’ancienne.

Individu

Avant d’être un élément de la population, l’individu est avant tout une des
solutions potentielles au problème. Il est constitué d’un ou de plusieurs chromo-
somes. Dans la plupart des cas, les individus sont constitués d’un seul chromosome,
origine, sans doute, de l’abus de langage dans lequel, individu et chromosome sont
utilisés indifféremment pour désigner un élément de la population.

Chromosome

Un chromosome est une séquence fini de gènes qui peuvent prendre une suite de
valeurs d’un alphabet donné. Ces suites de valeurs sont appelées allèles. Le choix
du chromosome constitue l’une des clés de l’AG. Il doit être fait en fonction du
problème étudié et de la nature des individus. Il détermine l’impact des opérateurs
génétiques sur la qualité des enfants et donc sur la capacité et/ou la vitesse de
l’algorithme à s’approcher de la solution optimale.

Gène

L’analogie directe avec la génétique classique part de cette notion. En biologie,
un gène est une suite de bases azotées (adénine (A), cytosine (C), guanine (G)
et la thymine (T)) appelées aussi nucléotides. Cette suite contient le code d’une
protéine donnée. L’alphabet ici est A, C, G, T. Les allèles (gènes) sont formées
par une suite de valeurs de ce dernier. Si pour un problème, les solutions possibles
(individus) sont des matrices de nombres réels, alors on peut considérer les lignes
ou colonnes de ces matrices comme des chromosomes. Les réels qui constituent les
lignes de ces matrices sont les gènes. Lorsque ces réels sont codés en binaire, on peut
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considérer que l’alphabet de base est {0, 1} et les nucléotides ici sont les binaires
0 et 1. Si les individus sont des vecteurs, les chromosomes sont les réels qui les
constituent. La décomposition de ces réels en binaire donne les gènes. Les nombres
binaires sont alors directement considérés comme les gènes, l’analogie ne descend
pas jusqu’aux nucléotides et s’arrête à ce niveau. Quand les individus ne sont que
de simple scalaire (réel). L’analogie peut s’arrêter plus haut. Les chromosomes sont
assimilés aux nombres binaires et l’analogie ne descend pas au niveau des gènes, à
moins de considérer indifféremment individus et chromosomes.

Fonction d’évaluation

La fonction d’évaluation ou le fitness est construite à l’aide de la fonction objec-
tif et des contraintes. Ceci pour mieux prendre en compte la qualité des individus.
Cette fonction ramène une valeur réelle. Elle permet une évaluation pertinente
du problème sous forme chiffrée. Elle est déterminée en fonction du codage choisi
pour les chromosomes et de la nature du problème. La valeur numérique qu’elle
produit est proportionnelle à la performance de l’individu en tant que solution.
Elle va permettre de les conserver ou de les supprimer au cours des différentes
générations.

2.3.2 Les fondements

Depuis son apparition, l’AG a subi plusieurs modifications tendant à le rendre
plus performant et plus à même d’échapper aux optima locaux. Néanmoins, sa
structure de base est restée inchangée. Cette structure présente 5 principales parties
qui donnent une vue précise du principe de fonctionnement des AGs.

1. La première étape consiste à générer une population initiale de N individus.
Cette synthèse est faite de manière aléatoire en prenant soin de veiller à ce
que chaque individu respecte bien les contraintes imposées au système.

2. Ensuite, on procède à l’évaluation du fitness de chacun des individus de la
population précédemment générée.

3. Une population intermédiaire (mating pool) d’individus provenant de la po-
pulation précédente est construite. Elle est constituée des meilleurs éléments
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de la population précédente au sens de leur fitness. La taille de cette po-
pulation varie en fonction du nombre de fois dont les opérateurs génétiques
seront appliqués.

4. A cette étape, les enfants à proprement dits sont générés. Pour se faire,
on sélectionne deux parents et on leur applique les opérateurs génétiques
avec une certaine probabilité pour produire les deux enfants. On distingue
deux types d’opérateurs, ceux qui contribuent à l’intensification et ceux qui
favorisent la diversification. Ces opérateurs sont répétés jusqu’à ce que la
taille du mating pool atteigne celle d’une population normale.

5. Enfin, les étapes précédentes sont répétées à partir de l’étape 2 jusqu’à la
satisfaction du critère d’arrêt. Cette étape met fin à la génération courante.

6. L’étape 2 marque également le début de la génération suivante. Ainsi pour
chaque génération, toutes ces étapes sont exécutées.

Le codage

Les éléments obtenus (matrices ou réels...), à l’avant dernière étape de l’analogie
avec la biologie, sont codés pour faciliter les opérations génétiques. Le facteur le
plus important est que cette modélisation doit permettre aux opérateurs de fournir
des enfants qui respectent avant tout les contraintes du problème et qui fournissent
des solutions réalisables. Le choix du type de codage est imposé par cet aspect.
Il n’y a pas de méthode particulière qui guide ce choix. On optera simplement
pour le codage qui semble le plus naturel en fonction des solutions du problème.
Si l’avant dernière étape de l’analogie avec la biologie débouche sur des réels, on
optera pour un codage binaire. Il existe plusieurs types de codage dont les plus
utilisés sont les suivants :

• le codage binaire ;

• le codage réel ;

• le codage à l’aide d’une suite alphabétique ;

• le codage sous forme d’arbre.
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Le codage binaire

Il est le codage le plus courant en optimisation mathématique et présente plu-
sieurs avantages. Il consiste à transformer les réels des solutions en une suite de bits
(0 et 1). La longueur de la chaine de caractères obtenue dépend de l’amplitude de
l’intervalle dans lequel sont tirés les réels et de la précision exigée [30]. Des éléments
de l’intervalle [−1, 1.5], tirés avec une précision d’ordre 6 seront représentés par
des chaines de 22 bits, en ce sens que 2097152 = 221 < 2500000 < 222 = 4194304.
Où 2500000 est le produit de l’amplitude de l’intervalle par 106. De manière plus
formelle, la taille de la chaine de bits sera déterminée par l’équation

nt = [log2(10nδI)] + 1 (2.1)

Où [·] désigne l’opération partie entière, δI , l’amplitude de l’intervalle et n, la
précision requise pour les réels. En ce qui concerne le codage proprement dit, le
réel est tout d’abord transformer en un nombre en base 10 par la formule

x[10] =

(
x− a
δI

)
(2nt − 1), (2.2)

où a est la borne inférieure de l’intervalle. Le nombre en base 10 obtenu est ensuite
transformé en un nombre en base 2. Les deux étant bien sûr liés par la relation

x[10] =
nt−1∑
i=0

bi2
i

x[2] =< bnt−1bnt−2 · · · b0 >

(2.3)

Pour le décodage, on procède en sens inverse et on calcule le réel correspondant
de l’expression

x = a+ x[10]
δI

2nt − 1
(2.4)

Notons toutefois que pour les problèmes d’optimisation numérique, il est plus pra-
tique d’utiliser un codage réel des chromosomes.
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2.3.3 Les Principaux Opérateurs

Principalement un programme d’AG va comprendre quatre opérateurs qui per-
mettront de faire évoluer les différentes populations. Ce sont, la sélection, le croi-
sement, la mutation et le remplacement. Seuls la mutation et le croisement per-
mettent de mettre à jour les populations avec de nouveaux éléments plus ou moins
performants. Parmi ces quatre opérateurs seule la sélection présente plusieurs prin-
cipes. Dans ce qui suit, nous n’évoquerons que les principes qui interviennent ef-
fectivement dans la résolution de notre problème.

La sélection

Le rôle de la sélection est d’identifier les meilleurs individus de la population
courante afin d’alimenter le mating pool. Elle est basée sur les performances de
chaque individu calculées avec la fonction d’adaptation. Les différents types de
sélection sont : la sélection par roulette (wheel), la sélection par rang, la sélection
par tournoi, la sélection steady-state et l’élitisme. Nous ne donnerons que quelques
détails sur la sélection par tournoi et l’élitisme.

• La sélection par tournoi

Ce principe est l’un de ceux qui donnent les meilleurs résultats. Il consiste à gé-
nérer aléatoirement k individus. Les performances de chacun de ces individus sont
évaluées et on choisit les meilleurs. On répète ce processus jusqu’à atteindre une
taille N de population fixée. L’inconvénient est que ce principe présente une va-
riance particulièrement élevée. Sa mise en œuvre peut s’avérer lourde si le nombre
k d’individus dans chaque compétition est élevé. Par contre, il est particulièrement
indiqué dans la construction de la population initiale.

• L’élitisme

Ce principe, il s’applique à chaque itération. Il permet de ne pas perdre les meilleurs
individus de la population courante après les opérations de mutation et de croise-
ment. Il consiste à maintenir dans la nouvelle population les meilleurs individus de
la population précédente. On s’assure ainsi de toujours conserver les meilleures so-
lutions de chaque génération et de ne les remplacer que lorsque meilleures qu’elles
ont été générées.
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Le Croisement (Hybridation)

Avec le croisement(ou hybridation), on crée de nouveaux individus (enfants) à
partir des individus de la population courante (parents). Les enfants héritent des
caractéristiques de leurs parents. Dans le mating pool, deux individus sont aléa-
toirement choisis et certains de leurs éléments sont échangés pour former un ou
deux nouveaux individus. Ces éléments peuvent correspondent à des chromosomes,
des gènes ou simplement des nucléotides, en fonction de niveau de l’analogie avec
biologie à laquelle la structure des solutions possibles permet de descendre. L’hy-
bridation est appliquée avec une certaine probabilité. Elle représente la fréquence
à laquelle les individus sont croisés.

• S’il n’ya pas de croisement, les fils générés sont identiques aux parents en
tout point ;

• En cas de croisement, les fils sont formés d’un ou plusieurs éléments des
parents ;

• Si la probabilité est de 0%, la population courante est entièrement reconduite
à la génération suivante ;

• Si la probabilité est fixée à 100%, la population suivante est entièrement
produite par hybridation.

Le croisement existe sous deux formes, le croisement k-point ou multi-point et le
croisement uniforme. Le croisement k-point permet de générer deux individus, alors
que le croisement uniforme en produit un seul. Le premier type est le plus ancien
et le plus utilisé. Donnons un exemple de croisement 1-point [30]. Supposons que
les solutions que nous souhaitons croiser ici soient de simples réels. Leur codage
en binaire fait correspondre leurs bits à des gènes. Après avoir choisi les deux
individus parents, on choisit également le point du croisement. Le changement de
gènes est effectué à ce niveau. Si les chromosomes sont codés sur L bits, la position
du croisement est un réel entre 1 et L− 1. Désignons par x1 et x2 les deux parents
à croiser. Ils sont codés sur L = 21 bits et le point de croisement est pris à partir
du 8e bit. Si

x1 =(01011101|0111000110110)

x2 =(10010100|0101010110011)
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Alors les deux progénitures obtenues sont

x′1 =(01011101|0101010110011)

x′2 =(10010100|0111000110110)

La Mutation

La mutation introduit des changements aléatoires dans la structure de la popu-
lation. Elle crée ce qu’on peut appeler des erreurs de recopie. Les individus devant
être reportés dans la population suivante le sont, mais avec de légers changements
au niveau de leurs éléments (gènes). Contrairement au croisement, il permet ainsi,
d’explorer l’espace de recherche, alors que le précédent opérateur ne fait que l’ex-
ploiter. La mutation aide l’AG à échapper aux optima locaux et permet de créer
des éléments originaux. Si par contre, elle mute un individu vers une solution plus
faible, cette dernière est éliminée. Bien qu’elle permette à l’AG de ne pas d’enliser
dans les extremums locaux, elle l’oriente vers une recherche purement aléatoire
si elle est trop fréquemment appliquée. C’est d’ailleurs la raison pour laquelle la
mutation a un aspect marginal. Sa probabilité est en effet très faible devant celle
du croisement. La littérature affiche plusieurs types de mutation selon la nature du
codage utilisé. On peut citer entre autre, la mutation k-bit et la mutation réelle. La
première consiste à complémenter k bits tirés aléatoirement dans le code binaire
du réel et la second, à ajouter à ce dernier une valeur aléatoire dont l’amplitude
est judicieusement choisie pour limiter les sorties de l’espace de recherche.

Le Remplacement

Avec cet opérateur, les nouveaux individus obtenus après, essentiellement, la
mutation et le croisement, prennent place dans la population suivante. Il achève
l’ensemble des opérations qui constituent la génération. Le remplacement peut
se faire de deux manières. On peut la faire de manière stationnaire. Les enfants
prennent directement la place des parents qui ne font pas partie dumating pool sans
tenir compte de leur performance. L’autre façon de procéder est de ne remplacer
un parent de la population courante que si l’enfant qui vient d’être généré est
meilleure que le plus mauvais des parents. Cette dernière technique est donc élitiste
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et permet d’améliorer les performances de l’AG dans certains cas. Elle présente
toutefois l’inconvénient d’augmenter le nombre de convergences prématurées. De
plus, le taux de redondance de la même population sur plusieurs générations est
bien plus élevé, entrainant ainsi une convergence beaucoup plus lente.

2.3.4 Le Critère d’Arrêt

Les populations générées après que tout l’espace de recherche ait été parcouru
par l’AG s’arrêtent d’évoluer et leurs meilleurs individus restent quasi identiques.
La solution obtenue est alors suffisamment proche de l’optimum pour arrêter le
processus. L’un des critères d’arrêt de l’AG peut donc être un seuil fixé au nombre
de générations. Le seuil doit être choisi de telle sorte à permettre une exploration
convenable de l’espace de recherche. Ce critère peut être coûteux en temps de
calcul, si la fonction objectif est lourde à calculer et si la taille de chaque popu-
lation est importante. L’un des avantages des méthodes aléatoires est qu’on peut
atteindre l’optimum sans avoir à parcourir tout l’espace de recherche. Dans ce cas,
il est judicieux d’ajouter au critère précédent un critère concernant la fonction ob-
jectif. L’AG s’arrêtera lorsque la fonction objectif d’un individu dépassera ce seuil,
même si le seuil fixé au nombre d’itérations n’est pas atteint. On ne peut avoir
recourt à ce dernier critère que lorsque la valeur de l’optimum global est connu
d’avance.

Après la description de ce qui constitue l’essentiel de l’AG, la section suivante
se consacre à la présentation des optimisations multi-critères.

2.4 Optimisation Multi-Critères

Le processus d’optimisation systématique et simultanée de plusieurs objectifs
est appelé optimisation multi-critères [31]. Dans le monde réel, la plupart des pro-
blèmes d’optimisation présentent des objectifs multiples, par exemple, les maxi-
misations de performances et de fiabilité, les minimisations de coûts, etc... Les
objectifs de ces problèmes sont bien souvent contradictoires [32]. Il n’est donc pas
possible de trouver une solution optimale pour tous à la fois. Comme le montre la
figure 2.1 qui représente les fonctions objectifs du problème (2.5), optimiser f1 re-
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Figure 2.1 – Exemple des deux fonctions à extremum contradictoire

vient automatiquement à détériorer f2. Toutefois, en dessous d’une certaine limite,
les deux objectifs peuvent être améliorés simultanément. Au delà, l’amélioration
de l’un s’obtient nécessairement au prix de la dégradation de l’autre. En outre,
en l’absence d’information préférentielle complémentaire, on ne peut affirmer que
l’une des solutions de la limite est inférieure quand on la compare aux autres [33].
De manière générale, la résolution du problème revient donc à déterminer les points
qui constituent cette limite appelé communément Pareto-optimal.

maximiser {f1(x, y), f2(x, y)}
−4 ≤ x ≤ 4

−4 ≤ y ≤ 4

, (2.5)

où
f1(x,y)=exp

(
−(x−1)2−(y+ 1)2

)
−1

et
f2(x,y)=exp

(
−(x+1)2−(y−1)2

)
−1.
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La recherche de ces points peut se faire par deux approches. La première
consiste à regrouper tous les objectifs en une seule fonction composite ou à amélio-
rer l’un des objectifs en convertissant les autres en contraintes. La mise en œuvre
de l’agrégation pondérée s’effectue par des méthodes telles la théorie de l’utilité,
les sommes pondérées, les métriques pondérées, etc... La difficulté de ce procédé
réside dans le choix des coefficients de pondération ou des fonctions d’utilité pour
caractériser la prise de décision. En ce qui concerne le second volet de cette ap-
proche, la difficulté se situe au niveau de la transformation en contraintes. Une
valeur est imposée à chacune des fonctions au cours du processus. Le choix de ces
valeurs peut se faire soit de manière arbitraire, soit en fonction des informations
préférentielles de l’opérateur chargé de mettre en œuvre la prise de décision [32].
Dans cette approche, un seul point de la limite optimale est déterminée à la fois
pour un ensemble de coefficients de pondération donné ou pour une fonction et
un ensemble de contraintes choisies. Si le problème nécessite de trouver plusieurs
solutions de la limite optimale, la procédure devra être répétée autant de fois.

La seconde approche consiste à faire évoluer conjointement un ensemble de
plusieurs solutions jusqu’à la limite optimale. La taille de l’ensemble optimal qu’on
peut ainsi déterminé varie en fonction de la méthode et du nombre d’objectifs. Plus
on a d’objectifs plus le nombre de solutions optimales est grand. Pour un nombre
donné d’objectifs, certaines méthodes donnent beaucoup plus de solutions limites
que d’autres.

Chacune des deux approches regorge de diverses méthodes. L’étude compara-
tive des méthodes pondérées de Kaisa Miettinen et Marko M. Mäkelä [34] a montré
que la fonction pondérée de Wierzbicki [35] est l’une des meilleures solutions d’agré-
gation. D’un autre côté, Edmund Burke et Graham Kendallde ont montré dans [36]
que la méthode NSGA-II (Non-dominated Sorting Genetic Algorithm) [37] est la
plus efficace de la seconde approche. Nous présenterons ces deux méthodes plus
en détails dans la suite. La première nous servira à déterminer ponctuellement et
en une durée raisonnable l’une des solutions optimales répondant à un besoin spé-
cifique. Son utilisation dans la détermination de plusieurs éléments de l’ensemble
Pareto-optimal (front de pareto) est très coûteuse en temps de calcul, vu qu’il faut
ré-exécuter la procédure pour chaque solution. Dans ce cas, nous aurons recours à
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la seconde technique, beaucoup moins exigeante en temps de calcul pour produire
le même nombre de solutions.

2.4.1 Formulation des problèmes multi-critères

Sans perte de généralité, nous ne considérons, dans la suite de ce document,
que la minimisation des objectifs. En effet, avec le principe de dualité, minimiser
une fonction, revient à maximiser son opposé. Les problèmes d’optimisation multi-
objectifs, se formulent généralement par

min
X
{f1(X) = z1, · · · , fK(X) = zK}

X ∈ D,
(2.6)

Où X = [x1,x2, · · · ,xM ]T avec xm = [xm,1, xm,2, · · · , xm,N ], les variables de déci-
sion appartenant à l’espace de faisabilité D, tel que D ⊂ RM×N et zk (K > 2) les
fonctions objectifs. Ces fonctions prennent leur valeur dans R, soit, zk : RM×N → R.
R représente ici l’ensemble des nombres réels. Notons z = [z1, z2, · · · , zK ] = f(X) =

[f1(X), f2(X), · · · , fK(X)], le vecteur objectif et Z = f(D), l’image de l’espace de
faisabilité. Nous désignerons dans la suite du texte une solution et son image in-
différemment.

2.4.2 Le concept de Dominance

Définition de la Dominance

Considérons deux solutions X(1) et X(2). La solution X(1) domine la solution
X(2) et est notée X(1) � X(2) si les deux conditions suivantes sont satisfaites :

1. fk
(
X(1)

)
> fk

(
X(2)

)
∀k ∈ {1, · · · , K}

2. et ∃k ∈ {1, · · · , K} tel que fk(X(1)) > fk(X
(2)).

En d’autres termes, une solution domine une autre, si elle est supérieure à cette
dernière du point de vu d’au moins l’un des objectifs. La figure 2.2 montre la dis-
position des solutions dans une relation de dominance. La solution 1 est meilleure
que toutes les autres solutions, sauf la solution 2 et la solution 3 sur laquelle elle
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Figure 2.2 – Illustration de la relation de dominance : les points gris représentent
toutes des solutions dominées.

prime uniquement dans l’objectif f1. Selon la définition, elle domine, néanmoins
cette dernière malgré leur égalité concernant f2. Ainsi, le concept de dominance
donne le moyen de comparer les solutions avec des objectifs multiples. La plupart
des méthodes d’optimisation multi-critères utilisent ce concept pour déterminer
l’ensemble des solutions non-dominées.

Quelques propriétés de la relation de dominance

La relation de dominance précédemment définie est binaire. Elle permet d’éta-
blir trois correspondances possibles entre deux solutions. Soit l’une des solutions
domine l’autre et vice-versa, soit aucune des deux solutions ne domine. L’essentiel
des propriétés de cette relation sont les suivantes [36] :

• réflexive ; de part la deuxième condition, une solution ne peut se dominer
elle même. La relation n’est donc pas réflexive ;
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• symétrique ; la dominance est anti-symétrique pour la simple raison que si une
solution X(1) domine une solution X(2), cela n’implique pas que la solution
X(2) domine également X(1).

• antisymétrique ; du fait que la dominance n’est pas symétrique, elle ne peut
non plus être antisymétrique.

• transitive ; considérons trois solutions X(1), X(2) et X(3). X(1) � X(2) et
X(2) � X(3) implique que X(1) � X(3). La dominance est donc transitive.

2.4.3 Optimalité de Pareto

Dans cette section, nous revenons plus en détails sur l’ensemble de Pareto-
optimal.

Définition

Considérons les solutions 1 et 2 de la figure 2.2. Du point de vu de f1, la solution
1 est meilleure que la solution 2. Par contre, du pont de vu de l’autre objectif, c’est
la solution 2 qui est meilleure. Il n’est impossible pas dans ce cas de dire laquelle
des solutions domine. De plus, s’il n’y a pas de préférence particulière sur l’un
des objectifs, on ne peut pas déterminer laquelle des solutions est la meilleure. Par
contre elles dominent toutes les autres. Ces deux solutions sont dites non-dominées.
Elles appartiennent à l’ensemble des solutions non-dominées. Si cet ensemble est
construit à partir de l’espace de faisabilité D, alors il est appelé ensemble Pareto-
optimal. Tous les points de l’ensemble des Pareto-optimales longent la limite du
domaine de faisabilité [38].

Ensembles Pareto-optimal global et local

Les aspects global et local que peuvent revêtir les solutions, en optimisation
mono-objectif, affectent également les solutions de l’optimisation multi-critères. Si
l’ensemble non-dominé concerne le domaine de faisabilité tout entier, l’ensemble
Pareto-optimal résultant est dit global. Soit un ensemble s, si pour tout élément
x ∈ s, il n’existe pas de solutions y dans le voisinage de x (‖y− x‖∞ ≤ ε, où ε est
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un nombre positif infinitésimal) qui domine toute solution de s, alors l’ensemble s
est un ensemble Pareto-optimal local.

2.4.4 Méthodes de résolution

Le NSGA-II

Hormis, les outils classiques de l’algorithme génétique, le NSGA-II utilise fonda-
mentalement des techniques de rangement des ensembles de solutions non-dominées
et d’estimation de la disposition des solutions dans ces ensembles.

En ce qui concerne la technique de rangement et de recherche de solutions non
dominées, nous avons le célèbre NSA (Non-dominated Sorting Algorithm) [39]. Cet
algorithme présente la même complexité que certains algorithmes similaires qui ne
sont eux destinés qu’à la recherche de solutions dominantes. C’est par exemple le
cas de l’INS (Identifying the Non-dominated Set) [36] qui se focalise uniquement
sur le premier niveau de dominance. Une amélioration du NSA est proposée par
Jensen dans [40]. Il préconise une technique de divide-and-conquer (diviser-pour-
mieux-régner) pour réduire la complexité du rangement.

La diversité des solutions non-dominées dans les ensembles déterminés par le
NSA est garantie par un tri selon l’encombrement. Lorsque des solutions possèdent
le même degré de dominance, on privilégie celles qui sont les plus isolées. Une solu-
tion xi est moins encombrée qu’une solution xj si le cuboïde défini par les voisins
les plus proches de xi est plus grand que celui de xj (figure 2.4). Cette notion
d’encombrement est quantifiée par la moyenne des côtés des cuboïdes ainsi défi-
nis. Le crowding distance (CD), autre appellation de cette mesure, est calculé par
l’algorithme du C-D-A (Crowding-Distance-Assignment) [39], algorithme essen-
tiellement basé sur le rangement dans l’ordre croissant des solutions selon chaque
objectif.

NSA : En plus de chercher les solutions non-dominées d’un ensemble donné,
le NSA les classe par couches de dominance. Elle s’appuie sur deux entités, un
compteur de solutions dominantes et un ensemble de solutions dominées. Notons
ni le nombre de solutions qui dominent la solution i, Pl l’ensemble destiné à recevoir
les le dominantes, Ei l’ensemble des solutions dominées par la solution i. G reçoit
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provisoirement les dominantes d’une couche l donnée avant d’être placé dans le
Pl correspondant. Avant de passer à la mise en place de la couche suivante, G est
réinitialisé à l’ensemble vide, G = ∅. Désignons par d, l’ensemble des solutions de
D générées à un instant donné et card(d), le nombre d’éléments de cet ensemble.

N = card(d), [P1 =E1 = ∅, P2 =E2 = ∅, · · · , PN =EN = ∅],
[n1 = 0, n2 = 0, · · · , nN = 0], G = ∅, i = j = l = 1

G = G∪{Sd(i)}

j = j + 1

SG(i) � Sd(j) ? Sd(j) � SG(i) ?Ei=Ei∪{Sd(j)}

1

ni = ni + 1

j==N ?

1

ni==0 ?

i == N ? G = G \ {SG(i)}i = i + 1, j = 0

Pl = G 2 i= k= 1, G= ∅

Ek 6= ∅ ?ni|Ek
=ni|Ek

−1ni|Ek
==0 ?G=G ∪ {SEk

(i)}

i = i + 1 i=card(Ek) ? k = k + 1 k==N ?
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Figure 2.3 – Organigramme de l’NSA

L’organigramme de cette procédure (figure 2.3) montre une utilisation réduite
de l’opérateur de dominance, tant bien même qu’elle effectue à la fois la recherche
de dominantes et leur classification par couches. Comme indiqué sur la figure, cet
organigramme présente deux parties. La partie 1 affecte à chaque élément i de d
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un nombre ni de solutions qui le dominent et crée pour chacun de ces éléments
un ensemble de solutions dominées. Après l’analyse de chaque solution, un test
direct sur les ni obtenus, permet de constituer le premier niveau de dominance.
La seconde partie récupère les ni et les ensembles ainsi créés pour déterminer les
autres couches de dominance. La procédure s’arrête lorsqu’à la suite d’un parcours
l’ensemble temporaire, G, demeure vide.
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Figure 2.4 – Cuboïdes des solutions xi et xj.

CDA : Comme mentionné plus haut, l’algorithme du CDA s’appuie sur le ran-
gement dans l’ordre croissant des solutions dont il doit évaluer les encombrements.
Il effectue autant de rangement qu’il y a d’objectifs ; chaque rangement étant régi
par chacun de ces derniers. Des valeurs infinies de CD sont attribuées aux ex-
trémités de chaque rangement. C’est à dire aux solutions qui possèdent la plus
grande et la plus petite valeur de la fonction objectif utilisée. L’objectif visé est
d’assurer que les bords soient toujours retenus en cas de tri relatif à l’isolement.
On évite ainsi une éventuelle contraction de l’espace d’analyse, si la procédure
est répétée plusieurs fois. Quant aux solutions intermédiaires, on leur affecte la
somme des valeurs absolues des différences des valeurs des fonctions objectifs
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des deux solutions qui leur sont adjacentes. Dans le cas de deux fonctions ob-
jectifs, comme le montre la figure 2.4, le CD de la solution xi, noté CDxi est
CDxi = |f1(xi+1)− f1(xi−1)|+ |f2(xi+1)− f2(xi−1)|. De manière générale, pour K
critères, on obtient

CDxi =
K∑
k=1

|fk(xi+1)− fk(xi−1)| (2.7)

Soit E l’ensemble des solutions dont on souhaite calculer le CD des éléments.
Notons N = card(E) = |E|, le nombre d’éléments, E[i]dist = CDxi le CD de la ie

solution de E et sort(E, k), le rangement dans l’ordre croissant des éléments de E
suivant l’objectif k. L’organigramme détaillé du C-D-A se présente comme suit

N = card(E), i = k = 1,
[E[1]dist = 0, E[2]dist = 0, · · · , E[N ]dist = 0]

E = sort(E, k)

E[i]dist=E[N ]dist =∞

i = i + 1

E[i]dist=E[i]dist + |E[(i + 1)|k]−E[(i − 1)|k]|

i == N ? k = k + 1 k == K ?

i = 1

fin

oui
non

oui

non

Figure 2.5 – Organigramme du C-D-A

La valeur de la ke fonction objectif de la ie solution de E est définie, dans
cet organigramme, par E[(i + 1)|k]. Il est essentiellement composé d’opérations
simples, hormis le rangement (E = sort(E, k)), répété K fois et qui est assez lourd
à effectuer.

Le programme principale du NSGA-II : La procédure débute par la création
aléatoire d’une population H1 de N individus qui représente la première génération
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N = card(H1) = |H1|, t = l = 1

Qt = [selection,mutation, croisement](Ht)

Rt = Ht ∪ Qt,
Rt = NSA(Rt)

t = t + 1, Ht = ∅

|Pl| < N ?[n] = CDA(Pl),
Pl = sort(Pl| <n)

Ht = Pl(1 : N)

Ht = Ht ∪ Pl l = l + 1 |Ht|+|Pl| ≤ N ?

[n] = CDA(Pl),
Pl = sort(Pl| <n)

Ht = Ht∪Pl(1 : (N−|Ht|))t == Ng ?

fin

non
oui

non

oui

oui

non

Figure 2.6 – Programme principale du NSGA-II

(t = 1). A partir de cette population initiale, une population Q1 est générée à l’aide
des opérateurs génétiques (sélection, croisement et mutation). Les deux popula-
tions sont ensuite regroupées en une unique population R1 = H1∪Q1. Le NSA est
appliqué à cette dernière pour l’organiser en sous-ensembles, Pl, de solutions non-
dominées dont la plus importante est P1. Si la taille de ce premier est inférieur à N ,
il est entièrement intégré dans la nouvelle génération (Ht+1). Dans le cas contraire,
on lui applique la procédure C-D-A et on range ses éléments du plus isolé au plus
encombré. Les N premiers éléments les moins encombrés sont affectés à Ht+1.
Lorsque P1 est entièrement intégré à Ht+1, on vérifie que si en ajoutant la couche
de dominance suivante, on ne dépasse pas la taille de Ht+1 ; si c’est le cas, elle éga-
lement entièrement intégrée. Ainsi de suite, jusqu’à la couche de dominance pour
laquelle l’ajout des éléments entraine un dépassement de taille. Dans ce cas, on pro-
cède comme précédemment, c’est à dire qu’on applique le C-D-A au Pl concerné,
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afin de ranger ses éléments par ordre d’isolement décroissant. Les éléments néces-
saires pour porter la taille de Ht+1 à N sont placés dans ce dernier dans l’ordre
dans lequel ils étaient disposés dans Pl. Les différentes générations sont construites
de cette manière jusqu’à la dernière qui contient l’ensemble Pareto-optimal global
en son P1 et d’éventuels ensembles Pareto-optimal locales dans ses Pl suivants. Le
détail de cette procédure est donnée dans la figure 2.6, Où Ng représente le nombre
total de génération, Pl = sort(Pl| <n) indique un rangement des éléments de Pl
dans l’ordre décroissant des CDs et Qt=[selection,mutation, croisement](Ht) si-
gnifie que Qt est généré par sélection, mutation et croisement à partir de Ht. Ht

et Qt sont de même taille. La taille de Rt résultant de leur union est donc de
|Rt| = 2N . Au cours du processus, la taille des générations reste constante. Le
principal avantage du NSGA-II est qu’il est simple et directe. Il permet de générer
simultanément un nombre important de solutions quasi-équitablement reparties
sur le front de Pareto, mieux que ses contemporains, le Pareto-Archived Evolution
Strategy (PAES) [12] et le strength Pareto Evolution Algorithm (SPEA).
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Figure 2.7 – Évolution des populations dans le NSGA-II
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La méthode des fonctions pondérées de Wierzbicki

Vu sous l’angle des méthodes pondérées, un problème d’optimisation multi-
critères peut se reformuler comme suit

min
X

s(f(X))

X ∈ D,
(2.8)

où s représente la fonction pondérée, s : RK → R.

Comme nous l’avons précédemment signalé, l’utilisation des fonctions pondé-
rées dans la détermination de plusieurs solutions de l’ensemble Pareto-optimal né-
cessite l’évaluation de ces dernières une ou plusieurs fois dans un processus itératif
qui à chaque tour produit l’une des solutions désirées. L’optimalité et la conver-
gence de ces méthodes sont clairement prouvées lorsqu’elles sont introduites dans
la littérature. Mais avant les travaux de Kaisa Miettinen et Marko M. Mäkelä [34],
il était difficile de justifier pourquoi telle ou telle fonction pondérée était préférée
à telle autre. Les confrontations objectives entre elles sont effectivement rares. Cet
absence se justifie par le fait qu’aucune référence ne parvient à faire l’unanimité, la
plupart d’entre elles étant basées sur des fondements intuitifs [41–46]. Néanmoins,
l’étude dans [34] se démarque nettement pour avoir basé ses conclusions sur la
confrontation de 15 fonctions pondérées pour 20 problèmes tests couramment uti-
lisés dans littérature [47]. Cette étude permet d’identifier clairement la fonction
pondérée de Wierzbicki [35] comme étant la plus éprouvée.

Les fonctions pondérées de Wierzbicki font parti des fonctions dites à point de
référence [35]. Ce sont des fonctions qui sont construites sur la différence entre un
point de haute performance et la variable de recherche. Le but étant de minimiser
cette différence de sorte que la variable s’approche le plus prêt possible de la ré-
férence haute performance. En effet, plus cette distance est petite plus la variable
acquiert un meilleur rendement. Le point de référence que nous indiquons ici par z
désigne uniquement le type de solution que l’opérateur souhaite obtenir. L’opéra-
teur est orienté dans son choix par le vecteur objectif dit idéal z∗ ∈ Rn. Un élément
z∗k de ce vecteur est la valeur que prendrait la fonction objectif correspondante si
elle était optimisée seule sur l’espace de faisabilité. Il fournit à l’opérateur une idée
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sur les limites du problème et les résultats qu’il est raisonnable d’escompter. Par
ailleurs, toute solution située au delà de cette limite est dite utopique et est noté
z∗∗. Ainsi, les zk sont choisis tels zk ≤ z∗k.

L’une des exigences des fonctions de Wierzbicki est de choisir, comme point
de référence, des niveaux d’aspiration raisonnables pour chacune des fonctions ob-
jectifs. On peut rencontrer dans la littérature plusieurs exemples de ces fonctions.
Miettinen [47] et al donne plus de détails sur leur formulation générale. Ici nous
ne considérons que deux cas simples dont les acuités sont suffisantes à la résolu-
tion des problèmes posés ici. Ces deux cas sont désignés par Order-Representing
(OR) et Order-Approximating (OA). Un exemple de fonction de Wierzbicki OR
est donné par

s(f(X)) = max
k=1,··· ,K

[wk(fk(X)− zk)], (2.9)

où w = [w1, w2, · · · , wK ]. Les wK sont généralement choisis comme étant l’in-
verse de la valeur absolue des solutions idéales, soit, wk = 1/|z∗k|. Lorsque |z∗k| < δ,
avec δ un nombre infinitésimal positif, on pose wk = 1.
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Figure 2.8 – Mécanisme de la recherche de solution d’OR
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La figure 2.8 décrit le mécanisme de recherche de solution d’OR. Dans un
premier temps l’origine du repère est positionnée sur la référence. Dans ce nouveau
référentiel le point idéal prend des coordonnées négatives. Sa valeur absolue y est
également représentée. Ensuite, la droite entre ce nouveau point et la référence
est tracé. Le cône orthogonal négatif défini par les parallèles aux axes et dont le
sommet est un point de la droite, est déplacé tout le long de celui-ci jusqu’à ce qu’il
rencontre Z. Le point d’intersection obtenu est une solution du problème. Pour
en déterminer une autre, il faut déplacer la référence et reprendre le processus.
Cette fonction fournit à chacune de ses évaluations la fonction objectif qui est la
plus éloignée de la référence. Et la minimisation est faite uniquement en fonction
de cet objectif jusqu’à ce qu’il se rapproche de la préférence plus qu’un autre des
objectifs. Cet autre objectif prend alors la relève et ainsi de suite jusqu’à atteindre
la limite de Pareto.
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Figure 2.9 – Mécanisme de la recherche de solution d’OA

Le second exemple (OA) que nous décrivons ici est une modification d’OR.
Cette modification consiste à ajouter une fraction (ρ) de la somme des écarts
pondérés entre les fonctions et la solution idéale. Ainsi, on se rapproche plus vite
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et plus prêt de la limite de Pareto.

s(f(X)) = max
k=1,··· ,K

[wk(fk(X)− zk)] + ρ
K∑
k=1

wk(fk(X)− zk), (2.10)

où ρ est un réel positif tel que 0 < ρ� 1.
Le mécanisme (figure 2.9) d’OA se trouve ainsi nettement simplifié. Comme le

montre la figure, il ne nécessite pas de changement de référentiel, ni de la projection
de la valeur absolue de la solution idéale. Une droite est directement tracée entre
le point idéal et le référentiel. Un cône identique à celui précédemment défini
est amené le long de cette droite jusqu’au croisement avec Z. La solution ici est
également le point d’intersection entre le cône et Z.

Comme nous l’avons souligné précédemment, les solutions de OR sont des so-
lutions Pareto optimales approchées alors que les solutions OA sont de solutions
Pareto optimales. Cette dernière ne donne des solutions approchées que si les fonc-
tions objectifs sont fortement croissantes.





Chapitre 3
Caractéristiques et formes d’ondes des
Signaux UWB

3.1 Caractéristiques des signaux UWB

La transmission UWB est une technique avec des caractéristiques particulière-
ment attractives. Celles – ci font d’elle la solution adéquate pour les applications
telles les communications intérieures courtes portées haut débit, la localisation de
précision et les radars à pénétration du sol [48–50].

Il existe plusieurs définitions de l’UWB. Mais la plus largement acceptée est
celle donnée par la FCC (Federal Communications Commission), l’autorité de ré-
gulation des communications aux États Unis. Cette définition caractérise l’UWB
seulement par sa largeur de bande indépendamment du schéma de modulation
employé [51] : un signal est dit ultra large bande s’il occupe une largeur de bande
à −10 dB, supérieure à 500 MHz ou une bande relative supérieure à 20%, ce
pourcentage étant calculé par rapport à sa fréquence centrale.

3.1.1 Description des signaux UWB

A l’origine, les signaux UWB ont été présentés avec des formes d’ondes im-
pulsionnelles. Toutefois, l’objectif étant de transmettre un signal blanc dans une
grande bande de fréquence, des solutions s’inspirant de la méthode d’accès mul-
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tiple par division de fréquence (Orthogonal Frequency Division Multiple Access,
OFDM) ont été proposées.

L’approche OFDM

Cette approche est soutenue par l’alliance nommée MBOA (Multiband OFDM
Alliance). Comme l’OFDM classique, elle subdivise le spectre total disponible en 14
sous – bandes de 528 MHz chacune. Chaque sous – bande est répartie en 128 canaux
de 4 MHz de large. Le principal défaut de cette approche concerne l’amplitude du
signal émis qui, dans la plupart des cas, est très élevée.

L’UWB impulsionnelle

Ici, plusieurs impulsions ultra brèves sont utilisées pour transmettre l’informa-
tion. La période de répétition de ces impulsions est de l’ordre d’une dizaine de
nano seconde. Elles sont modulées en position, en amplitude ou en phase. Afin de
permettre l’accès multiple, des codes temporels sont associés à la modulation pour
distinguer différents utilisateurs.

Nos travaux porteront sur l’UWB impulsionnelle. Nous avons choisi la modu-
lation par position d’impulsions qui bien que présentant de moindre performance
en environnement multi-utilisateurs [52, 53], offre une plus grande flexibilité et un
plus grand potentiel d’amélioration que les autres techniques de modulation. La
technique que nous utiliserons est l’impulsion radio par sauts temporels ou Time
Hopping Impulse Radio UWB (TH-IR UWB).

3.1.2 Propriétés et applications de l’UWB

Propriétés des signaux UWB

L’UWB obtenu par l’approche OFDM a les mêmes propriétés que les systèmes
de transmission bande étroite classiques. Les présentes caractéristiques sont celles
de l’UWB impulsionnelle. Des nombreuses propriétés que possède cette technolo-
gie, les plus pertinentes sont les suivantes :

• L’immunité aux trajets multiples ;
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• la furtivité ;

• la simplicité d’implémentation ;

• la faible consommation d’énergie ;

• et d’excellentes propriétés de pénétrations.

Applications de l’UWB

La technologie UWB a de nombreuses applications. Ces applications peuvent
être regroupées en trois grandes catégories :

Systèmes d’imagerie radar
Cette catégorie comprend les systèmes d’imagerie par radar à pénétration
du sol, d’imagerie à l’intérieur des murs et à travers les murs, d’imagerie
médicale, d’imagerie pour l’exploitation minière et d’imagerie de surveillance.
Cette catégorie exploite les excellentes propriétés de pénétration des signaux
UWB.

Systèmes radar de véhicule
On rencontre dans ce groupe, les radars anticollisions, les systèmes améliorés
d’activation des coussins gonflables, les capteurs de perturbation de champ,
etc.

Systèmes de communication
Nous avons dans cette catégorie les systèmes de communication à courte
portée, notamment les réseaux personnels sans fil et les réseaux de capteurs.
Ce groupe présente le plus fort potentiel en matière de prolifération. Ceci est
dû à la faible susceptibilité des signaux UWB aux trajets multiples. Cette
propriété favorise en effet l’utilisation massive des dispositifs UWB dans des
endroits fermés tels les immeubles à bureaux, les centres commerciaux, les
aéroports etc.

3.1.3 Les différentes règlementations

Du fait de l’immense bande qu’elle occupe, l’UWB chevauche inévitablement les
autres systèmes sans fil bande étroite existant. Pour éviter les brouillages mutuels,
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des règles doivent être établies pour permettre à tous les modules de cohabiter. La
première administration de régulation à réglementer cette cohabitation est la FCC
(autorisation publiée en février 2002). Cette réglementation résout le problème
des interférences mutuelles en imposant aux signaux UWB de strictes restrictions
résumées dans les gabarits de la figure ci-dessous (fig. 3.1). Malgré ces lourdes
restrictions, les transmissions UWB restent viables grâce à la possibilité d’étaler
l’énergie des signaux sur une bande très large. La faible densité spectrale de puis-
sance qui en résulte place ces signaux en dessous du bruit de fond des transmissions
bandes étroites classiques, minimisant ainsi tout risque de brouillage.
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Figure 3.1 – Masques spectraux définis par la FCC pour les communications.

Ce n’est qu’en février 2007 que la seconde autorisation sur l’UWB est apparue.
Il s’agit de celle de la communauté européenne (figure 3.2). Elle se traduit par
un masque qui, bien que présentant quelques similarités avec celui de la FCC, est
beaucoup plus contraignant.

Pour le moment, seules ces deux réglementations sont en vigueur. Dans les
autres pays comme le Japon et Singapour, les travaux en vue de la publication de
règlementations sur l’UWB, sont en cours. Ces pays ont néanmoins présenté des
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Figure 3.2 – Masque spectral UWB de la communauté européenne.

propositions de masque. Celui du japon est le plus sévère d”entre tous. Il s”étend
de 7.25 à 10.25 GHz avec une densité spectrale de puissance de −41.3 dBm/MHz.
Par contre celui de Singapour est de loin le plus souple. Il offre une bande de 8 GHz

allant de 2 à 10 GHz avec des puissances d’émission situées à 10 dB au dessus de
la limite fixée par la FCC [50].

Notons finalement que les réglementations déjà en vigueur fixent le maximum
de la DSP à −41.3 dBm/MHz dans leur bande principale. Ceci limite la portée
des modules UWB à 10 m [54].

Les différents spectres que nous évoquerons dans la suite de ce document se
référeront au masque américain. Toutefois, les résultats obtenus sont applicables à
tout autre masque.

3.1.4 Densité spectrale de puissance (DSP) des signaux UWB

La densité spectrale des signaux UWB présente de nombreuses raies et crêtes.
Di Benedetto et al [55, 56] ont montré que cette apparence est étroitement liée à la
périodicité. Pour parvenir à ce résultat, ils analysent le spectre de signaux modulés
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en position (PPM) dans plusieurs cas. Nous nous pencherons principalement sur
les cas où le signal modulant est périodique et le cas où il est aléatoire.

De manière générale, un signal modulé en position est modélisé par l’expression
ci-dessous :

xppm(t) =
+∞∑
−∞

p(t− jT −m(jT )) (3.1)

Où p(t) est une impulsion, m(t) le signal modulant et T la durée moyenne entre
les impulsions.

1 er cas : m(t) est périodique

m(t) = m(t+ Tm) (3.2)

Où Tm est la période de m(t) Dans ce cas la densité spectrale de puissance
est donnée par la relation suivante :

Pxppm(ν) =
1

T 2

+∞∑
m=−∞

+∞∑
n=−∞

+∞∑
l=−∞

∣∣∣∣Jn(2πM

(
m

1

T
+ nl

1

Tm

))∣∣∣∣2×∣∣∣∣Jn(P (m 1

T
+ nl

1

Tm

))∣∣∣∣2 δ(ν − (m 1

T
+ nl

1

Tm

))
(3.3)

Où P (ν) et M(ν) sont respectivement les transformées de Fourier de l’im-
pulsion p(t) et du signal modulant m(t) et Jn les fonctions de Bessel du ne

ordre.

La relation 3.3 fait apparaitre une impulsion de Dirac qui montre que Pxppm(ν)

est discret. Nous constatons effectivement que lorsque le signal modulant est
périodique, le spectre obtenu est essentiellement constitué de raies.

2 e cas : le signal modulant est aléatoire
On considère, ici, que m(t) est un processus stationnaire aléatoire discret
dont les éléments w(m(kTf )) sont statistiquement indépendants. Ces élé-
ments possèdent une fonction de densité de probabilité commune w(m(kTf )).
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On obtient la densité spectrale de puissance :

Pxppm(ν) =
|P (ν)|2

T

(
1− |W (ν)|2 +

|W (ν)|2

T

+∞∑
n=−∞

δ
(
ν − n

T

))
(3.4)

Où W (ν) est la transformée de Fourier de w(t), la fonction de la densité
de probabilité. L’équation (3.4) montre que le spectre du signal modulant
aléatoire a deux composantes : l’une continue et l’autre discrète.

Ainsi pour un signal modulant aléatoire, on obtient un spectre continu sur-
monté, par endroits, de raies. Des deux cas précédents, les auteurs déduisent
la densité spectrale de puissance des signaux TH IR–UWB. Ils mettent, éga-
lement, en évidence les différents paramètres qui permettent de modifier
l’allure de cette dernière.

Densité spectrale de puissance des signaux TH IR-UWB

L’expression d’un signal TH IR-UWB est donnée par :

s(t) =
+∞∑
i=−∞

√
Eb
Ns

(i+1)Ns−1∑
j=iNs

p (t− jTf − cjTc − diδ) , (3.5)

Avec :

• Eb l’énergie utilisée pour transmettre une donnée ;

• Tf représente ici la durée de la trame ;

• Ns le nombre de trame ;

• Tc la durée d’un slot ;

• {cj}Nh−1
j=0 est le code pseudo-aléatoire de longueur Nh ;

• δ le retard dû à la modulation PPM et

• di ∈ {0, 1}, la ie donnée binaire.

La DSP de ce signal est étroitement liée au retard total cjTc + diδ.

• Pour δ � cjTc, la périodicité de cjTc + diδ est quasi identique à celle des
codes pseudo aléatoire {cj}Nh−1

j=0 .
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− En supposant que la longueur des codes Nh est égale au nombre d’im-
pulsions Ns qui décrivent le symbole informatif, la DSP reste discrète
et présente des raies spectrales aux fréquences m/NhTc où NhTc est la
durée d’application des codes TH et m ∈ N∗.

− Quand Nh est supérieur à Ns, les raies se rapprochent. La DSP contient
beaucoup plus de raies, mais avec des amplitudes plus faibles.

− Pour Nh � Ns, la distance entre les raies, 1/NhTc devient très petite et
celles-ci ont tendance à se superposer avec un effet bénéfique de lissage.

• Pour δ � cjTc, et en nous plaçant dans le cas où Nh = Ns, {cj}Nh−1
j=0 devient

un processus semblable aux éléments m(kTf ) décrits dans le cas des signaux
modulants aléatoires. En tenant compte du codage TH et de la modulation
PPM, la DSP peut globalement se mettre sous la forme suivante :

P (ν) =
|Pv(ν)|2

Tb

(
1− |W (ν)|2 +

|W (ν)|2

Tb

+∞∑
n=−∞

δ

(
ν − n

Tb

))
(3.6)

cette expression est similaire à (3.4) avec :

• Pv(ν) la transformée de Fourier du signal v(t) résultant uniquement du code
TH. Ce signal est obtenu en négligeant l’effet de δ dans l’équation (3.5) :

v(t) =

√
Eb
Ns

Ns−1∑
j=Ns

p (t− jTf − cjTc) , (3.7)

• W (ν) est la transformée de Fourier de la fonction de densité de probabilité
des symboles informatifs di ;

• Tb = NsTf la durée d’émission d’un symbole informatif.

En conclusion, lorsque le signal UWB a un aspect périodique, son spectre est
essentiellement constitué de raies et de crêtes. Cependant, lorsqu’il est aléatoire,
son spectre est continu et surmonté, par endroits, de raies. Cette structure pro-
vient des composantes continues et discrètes dont il est constitué. Ces composantes
dépendent essentiellement de |W (ν)|2. W (ν) prend de grandes valeurs aux faibles
fréquences et de petites valeurs aux hautes fréquences. Par conséquent, la compo-
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sante discrète prédomine aux faibles fréquences et est quasi négligeable aux hautes
fréquences.

Les travaux suivants présentent des techniques de réduction des raies et des
crêtes dans le spectre des signaux UWB. Ces techniques s’appuient sur le principe
que ces raies et ces crêtes proviennent de la périodicité des dits signaux.

3.1.5 État de l’art sur les techniques de lissage de spectre

Les signaux étudiés par les différents articles sont principalement des impulsions
radio à saut temporel (Time Hopping Impulse Radio Ultra Wide Bande, TH – IR
– UWB).

Contribution d’un jitter temporel

Les travaux de S. G. Glisic [57] sur l’évaluation de la densité spectrale de
puissance (DSP) des signaux à caractère aléatoire ont été étendus aux signaux
à spectre étalé et plus particulièrement aux signaux à spectre étalé par séquence
directe (DS – SS). S’appuyant sur ces précédents travaux, Win [58] a déterminé la
densité spectrale de puissance des signaux à spectre étalé par saut temporel (TH
– SS) en présence de jitter. Il constate à la suite de ces travaux que la présence
du jitter temporel ne dégrade pas la DSP de ces signaux mais surtout contribue à
lisser leur spectre.

Contribution de la polarisation des impulsions des données

L’élimination des raies et des crêtes spectrales dans le spectre des signaux TH
– IR –UWB a été l’objet des travaux de Natache et Molisch [59]. A cet effet ils
procèdent aux deux essais successifs ci-dessous :

Lissage du spectre avec le code Time Hopping (TH)
La DSP du signal TH IR-UWB transmis dépend principalement de la forme

d’onde de l’impulsion et du code TH. Les systèmes considérés généralement dans
la littérature et par les groupes de travail de standardisation ont leur longueur
de code TH égale au nombre d’impulsions dans le symbole informatif. Nakache et
Molish ont baptisé ce type de code, les codes courts. Ils analysent également le cas
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où la longueur des codes TH est supérieur au nombre d’impulsions dans la donnée.
Ils les désignent codes longs. Dans les deux cas l’expression de la DSP des signaux
émis est différente ainsi que leurs effets sur les raies spectrales. Leurs formulations
s’appuient sur l’expression de la DSP d’une modulationM -aire avec des séquences
d’entrée indépendantes. L’expression a été proposée par S.G. Wilson dans [60] et
est donnée par :

Gs(ν) =
1

T 2
b

+∞∑
n=−∞

∣∣∣∣∣
M−1∑
i=0

PiSi

(
n

Tb

)∣∣∣∣∣
2

δ

(
ν − n

Tb

)+

1

Tb

M−1∑
i=0

Pi|Si(ν)|2 −

∣∣∣∣∣
M−1∑
i=0

PiSi(ν)

∣∣∣∣∣
2
 (3.8)

Où M est la taille de l’alphabet, si(t) la forme d’onde du ie symbole, Si(ν) sa
transformée de Fourier et Pi, la probabilité marginale de la ie donnée.

DSP des signaux TH-IR avec un code TH court

En partant du spectre du signal transmis sans modulation :

F {v(t)} = S(ν)
Ns−1∑
k=0

e−j2π(Tfk+ckTc)ν (3.9)

et en considérant une modulation binaire, ils déduisent l’expression de la DSP de
la séquence transmise :

Gs(ν) =
1

2T 2
b
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1 + cos
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2πnδ
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+

1

2Tb
|S(ν)|2
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Ns−1∑
k=0

e−j2π(Tfk+ckTc)ν

∣∣∣∣∣
2

(1 + cos (2πνδ)) (3.10)

Le spectre obtenu avec cette expression présente des raies qui peuvent monter
jusqu’à 10 log10(T−1

b ) dB au-dessus de la composante continue ce qui correspond à
80 dB pour un débit de 100 Mb/s.



3.1. Caractéristiques des signaux UWB 45

Dans de la régulation FCC, les puissances sont mesurées sur des bandes de
1 MHz de largeur. Par conséquent, une raie spectrale peut individuellement sur-
passer la limite supérieure imposée et être tolérée si la puissance moyenne de toutes
les raies de la bande de 1 MHz dans laquelle elle se situe ne viole pas le masque.

Même en tenant compte de cette possibilité, la réduction n’est généralement
que de 60 dB (pour un débit de 100 Mb/s) et donc nécessite une réduction globale
de la puissance de transmission de la différence (20 dB). Seul un jitter temporel
uniforme qui équivaut à considérer un positionnement aléatoire de l’impulsion à
l’intérieur de la trame, aide à réduire l’amplitude des raies mais ne les supprime
pas complètement [61].

La figure ci-dessous présente le spectre d’un signal TH-IR muni d’un code court
avec en abscisse les fréquences en GHz et en ordonnées, la puissance isotropique
effectivement émise (Effective Isotropic Radiated Power, EIRP). Ce code est appli-
qué à une série de 10 données représentées chacune par Ns = 5 impulsions pouvant
se déplacer dans des trames de Nh = 4 slots. Ces données sont émises à un débit
de 0.5 Mb/s). Les raies culminent donc à 56.6713 dB (fig. 3.3) au dessus de la
composante continue.
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Figure 3.3 – Spectre d’un signal TH-IR muni d’un code TH court
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Perte de puissance et perte de puissance intrinsèque

La perte de puissance que nous notons Pe est la surface entre le masque et le
spectre du signal TH-IR lorsque sa raie spectrale la plus élevée est ramenée au
niveau de ce dernier. De la même manière, nous définissons la perte de puissance
intrinsèque (Pei) comme étant la surface entre l’enveloppe supérieure du spectre
du signal TH-IR et sa composante continue. L’enveloppe supérieure est obtenue à
partir de l’interpolation linéaire entre les sommets des raies. Ces deux grandeurs
sont mesurées dans le lobe principale du masque spectrale de la FCC, définie par
FP = {νp | νp ∈ [3.1, 10.6] GHz}. Alors que la première grandeur témoigne de
l’occupation spectrale, la seconde rend compte du lissage du spectre à proprement
dit, qu’il respecte le masque ou non. Dans cette première analyse nous ne nous
intéresserons qu’à la première mesure. Ainsi, le spectre de la figure (3.3) réalise
une perte intrinsèque de Pei = 9.1176× 10−8 dBm, soit environ 1 mW.

Afin de mieux comparer la plupart des codes que nous présentons dans cette
section, nous évaluerons leurs pertes intrinsèques moyennes, P ei. Pour ce faire,
différents codes sont aléatoirement tirés et appliqués à une trame de 2 données,
ensuite une moyenne est calculée sur tous les essais réalisés. Un millier de teste
permet d’obtenir une moyenne stable. Nous conservons ces mêmes conditions pour
les évaluations de cette partie. Celle des séquences courtes est faite en appliquant
le même code aux deux données, comme l’indique leur définition.

DSP des signaux TH-IR avec un code TH long

L’une des techniques permettant d’améliorer les propriétés spectrales des si-
gnaux TH-IR est le renforcement du caractère aléatoire de la position des im-
pulsions. Les codes TH longs permettent d’atteindre ce résultat. L’objectif de la
définition de ce type de code est de moyenner plusieurs densités spectrales. Si leurs
piques et leurs raies tombent à des fréquences différentes, leur puissance moyenne
sera plus basse.

La combinaison du codage TH longs et de la modulation PPM peut être consi-
dérée comme une modulationM -aire où la position des impulsions dans les trames
est complètement aléatoire. Cette supposition est valable si le décalage PPM se fait
de manière cyclique et d’une valeur multiple de la durée du slot Tc, soit δ = zTc,
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où z ∈ N. Ainsi, les impulsions en bout de trame sont ramenées dans les premiers
slots au décalage suivant. Considérer des codes TH longs revient donc à choisir
les slots de positionnement des impulsions de manière indépendante pour chaque
trame, autrement dit, à changer de code TH court à chaque donnée.

Par conséquent, les trames sont indépendantes et chaque impulsion peut avoir
M positions équiprobables dans chaque trame. Le signal peut donc être modélisé
comme du PPM M -aire avec Tf la durée du symbole informatif et M = Nc. La
densité spectrale peut donc facilement être obtenue à partir de l’équation 3.8 :

Gs(ν) =
1

N2
c T

2
f

+∞∑
n=−∞

(∣∣∣∣S ( n

Tc

)∣∣∣∣2 δ(ν − n

Tc

))
+

1

Tf
|S(ν)|2

1− 1

N2
c

∣∣∣∣∣
Nc−1∑
i=0

(
e−j2πfTc

)i∣∣∣∣∣
2
 (3.11)

L’équation (3.11) montre que les raies ne sont pas complètement éliminées. La
distance entre deux raies adjacentes est inversement proportionnelle à la durée du
slot. Augmenter Nc ne fera qu’éloigner les raies les unes des autres. Si Nc est infini,
ce qui équivaut à une distribution uniforme des impulsions dans les trames, toutes
les raies sont projetées à l’infini et ne sont donc plus gênantes. Toutefois cette
proposition n’est pas réalisable en pratique en ce sens que tous les générateurs de
code TH (les séquences pseudo-aléatoires, les codeurs numériques, ou les tables de
stockages etc...) génèrent tous un nombre fini de codes. Pascal Pagani et al [62]
montre aussi que certaines raies ne peuvent être réduites par la simple conception
de séquence TH, par exemple lorsque le rapport Tf/Tc = m/n où m et n sont des
nombres premiers.

La figure (3.4) illustrant le lissage obtenu par un code TH long montre bien que
l’application de ce type de séquence entraîne une nette réduction de l’amplitude
des raies mais ne les élimine pas complètement. On constate également que les
raies restantes sont plus espacées que dans le cas de la séquence courte.



48 CHAPITRE 3. Caractéristiques et formes d’ondes des Signaux UWB

Le code TH pseudo-chaotique proposé par Maggio et al [63] suit le même
principe que celui des codes TH longs, sauf que le générateur est choisi de sorte à
produire des séquences avec de faibles inter-corrélation.
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Figure 3.4 – Spectre d’un signal TH-IR muni d’un code TH long

DSP des signaux TH-IR avec un code de polarisation aléatoire des
impulsions

Initialement utilisées pour éviter les collisions catastrophiques dans les systèmes
TH-IR, pour réduire la périodicité de ces signaux et donc éliminer les raies spec-
trales, les séquences TH s’avèrent à elles seules inefficaces. Nakache et Molish [59]
suggèrent donc de leur adjoindre une séquence de polarisation aléatoire des impul-
sions. Cela revient à réécrire le signal transmis (3.5) sous la forme suivante :

s(t) =
+∞∑
i=−∞

√
Eb
Ns

(i+1)Ns−1∑
j=iNs

ajp (t− jTf − cjTc − diδ) , (3.12)

Où aj est une séquence de polarisation aléatoire. Ils montrent que cette séquence
élimine les raies spectrales dans tous les cas, mais toutefois, l’aspect de la compo-
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sante continue reste fortement dépendant des propriétés de la séquence TH utilisée
et donc limite le lissage de la DSP. Cette proposition a été testée dans plusieurs
cas, entres autres :

• la polarisation aléatoire symbole par symbole avec un code TH court ou long ;

la polarisation concerne le symbole entier. Toutes les impulsions ont la même
polarité. Ce cas est similaire à une modulation PPM/PAM 1 associée au co-
dage TH pour l’accès multiple. Sauf qu’ici les signes des impulsions trans-
mises ne portent aucune information et peuvent donc facilement être éliminés
par un récepteur simple tel le détecteur d’enveloppe.

Dans ces cas il n’est pas nécessaire d’avoir des symboles équiprobables pour
contrôler les caractéristiques spectrales du signal modulé. Même si ce dernier
présente des symboles non-équiprobables ou une modulation non antipodale,
le brouillage apporté par la polarisation des symboles compense ces derniers
en créant des paires de formes d’ondes indépendantes et équiprobables de
polarité opposée. Cette condition est suffisante pour éliminer les raies spec-
trales.

Si toutefois les raies spectrales sont éliminées, les codes TH créent des crêtes
dans le spectre qui, comme dans le cas des raies, nécessite une réduction
de la puissance totale transmise pour s’accommoder au masque. Dans le cas
des codes TH courts, ces crêtes sont bien plus prononcées que ceux créés en
utilisant les séquences longues. Par contre l’utilisation de longues séquences
TH est souvent problématique. Il rend la synchronisation plus difficile et
complique l’égalisation. Par conséquent, dans la suite nous n’utiliserons que
le codage TH court conjointement aux autres techniques de lissage.

• la polarisation aléatoire impulsion par impulsion avec un code de polarisation
court ou long ;

− Séquence de polarisation courte ;

Comme les séquences TH courtes, une seule séquence de polarisation
courte est utilisée pour tous les symboles transmis. La forme d’onde

1. Pulse Amplitude Modulation : modulation par amplitude d’impulsion
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du symbole résultant est la combinaison d’une séquence TH et d’une
séquence de polarisation aléatoire. La structure obtenue est fixe et est
composée de Ns impulsions décalées avec des polarités différentes. Ici
également la polarisation des impulsions est suffisante pour éliminer les
raies. De plus, la polarisation aléatoire impulsion par impulsion intro-
duit plus de flexibilité dans le spectre du symbole et donc aide à mieux
concevoir ce dernier pour réduire les crêtes introduites par la séquence
TH et limite ainsi la perte de puissance due à l’ajustement.
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Figure 3.5 – DSP d’un signal TH-IR muni d’un code TH court et une séquence
de polarisation courte

− Séquence de polarisation longue ;

on dira qu’une séquence de polarisation est longue, lorsqu’une sélection
aléatoire est faite entre plusieurs codes de polarisation courts. Ainsi,
la structure de la donnée n’est pas figée même si le code TH utilisé
reste inchangé. D’un symbole à l’autre, la position des impulsions reste
fixe alors que leur polarité varie. Plus le code est long plus une grande
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flexibilité est introduite dans le spectre de symbole informatif d’où un
lissage plus efficace.
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Figure 3.6 – DSP d’un signal TH-IR muni d’un code TH court et une séquence
de polarisation longue

Les illustrations des effets des codes de polarisation courts et longs sont données
respectivement par les figures (3.5) et (3.6). La séquence [1 1 −1 1 −1]

est utilisée pour coder chacune des 10 données transmises dans le cas de la séquence
courte. Dans ce cas (figure 3.5), Il demeure un fort facteur de crête dans la DSP
malgré l’élimination des raies. Par contre, dans le cas de la séquence longue, les
crêtes sont considérablement réduites. La figure (3.7) présente les courbes obtenu
à partir des nuages de points issus de l’évaluation de leur perte de puissance in-
trinsèque. Le code de polarisation long présente effectivement un effet de lissage
plus efficace.
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Figure 3.7 – Graphe statistique illustrant les pertes de puissances moyennes in-
trinsèques des codes de polarisation court et long

3.2 Variation de l’étalement des impulsions

Les travaux évoqués précédemment montrent que la présence de raies dans le
spectre des signaux TH-IR est principalement due à l’aspect périodique du signal.
Les différentes propositions apportées sont donc allées dans le sens de la réduction
de cette périodicité. Autrement, toute solution pour améliorer le spectre de ces
signaux doit nécessairement améliorer leur aspect stochastique. Dans cette section,
nous proposons un nouveau paramètre, ne portant également pas d’information,
pour contribuer au lissage des spectres TH-IR. Ce paramètre que nous considérons
pseudo-aléatoire rend l’étalement des impulsions dans le symbole variable. Nous
désignons cette séquence par code de randomisation des impulsions ou Pulse Width
Randomisation (PWR) [2]

Les codes TH que nous utiliserons dans nos simulations sont uniquement des
codes courts, pour les mêmes raisons que celles évoquées à la section ( 3.1.5
page 49) ; c’est-à-dire la synchronisation et l’égalisation rendues ardues par les
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codes TH longs. Lorsqu’on fait intervenir le code PWR, le signal transmis de-
vient :

s(t) =
∞∑

i=−∞

√
Eb
Ns

(i+1)Ns−1∑
j=iNs

ajp (βj (t− jTf − cjTc − diδ)) , (3.13)

Où β = {βj}Ns−1
j=0 est la séquence PWR qui permet de faire varier la largeur des

impulsions. Le symbole informatif est finalement constitué d’impulsions de largeurs
différentes.

3.2.1 Conception des codes d’étalement aléatoire des impul-

sions

Le choix de β influence fortement l’occupation spectrale du signal obtenu.
Lorsque sa moyenne est inférieure à 1, le spectre du signal transmis est plus étroit
que celui de l’impulsion de base. Pour une moyenne supérieure à 1, le spectre
devient plus grand. Dans le premier cas, le signal résultant contient moins de
puissance que l’impulsion d’origine. Ce phénomène peut être évité en ajustant
au mieux les valeurs des éléments qui forment le code de sorte que le symbole
informatif contienne une énergie égale à celle de l’impulsion de base ou occupe au
mieux le masque spectral.

D’un autre côté, la forme d’onde du spectre dépend de la variance σβ de la
séquence d’étalement. De grandes valeurs de cette dernière provoquent des ondu-
lations qui dans le cas d’impulsions de base à bonne occupation spectrale peut
entraîner des dépassements de seuil. Aussi, les impulsions étalées doivent rester
dans le slot dans lequel le code TH les positionne afin d’éviter d’éventuels chevau-
chements. Si nous désignons par Tp la largeur de l’impulsion de base, la première
contrainte imposée sur les éléments du code βj est donnée par :

Tp
βj

< Tc (3.14)

En raison des ondulations que le code d’étalement peut introduire dans le
spectre, leur conception peut se faire suivant deux références :

• l’enveloppe supérieure ;
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• et/ou le masque spectral.

Même si l’enveloppe supérieure est la première référence dans l’amélioration du
lissage du spectre, l’avantage de tenir compte du masque provient de l’augmenta-
tion de l’occupation du masque que le code d’étalement permet d’obtenir. Ce qui
n’est pas le cas avec les autres codes.

Notre proposition est applicable seulement dans les cas où la durée de l’impul-
sion de base est suffisamment inférieure à la durée du slot (Tp < Tc). Les paramètres
du système doivent donc être choisis tels que la durée du slot soit supérieure au
double de celle de l’impulsion d’origine soit :

Tc > yTp, (3.15)

Où y ∈ N et y > 2.

Finalement, β est une séquence constituée de nombres décimaux indépendants
et uniformément distribués sur l’intervalle ]P (1 − 1/2), P (1 + 1/2)[, où P est la
moyenne de référence fixée pour les éléments du code et P > 1/y. Les séquences
d’étalement peuvent également être choisis courts ou longs. Longs au sens d’attri-
buer différents codes de taille Ns aux symboles successifs. Le modèle mathématique
que nous adoptons pour βj est donné par la relation suivante :

βj = P (1 + xjej), (3.16)

Où ej est une variable aléatoire uniformément distribuée dans ]0, P/2[ et xj se
définit comme suit :

{
xj = −1 si ej − σβ < 0

xj = +1 si ej − σβ > 0,

où σβ est la variance de β.

La génération proprement dite des séquences se fera par optimisation avec
pour variable β. En ce qui concerne l’objectif, nous l’avons exprimé à l’aide de la
distance de Manhattan (norme 1). Elle est donnée par l’expression suivante :
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f (β) =
∑
νk∈Fp

|G(νk)−Gm(νk)| , (3.17)

où G est le spectre de la trame de données et Gm le masque indoor de la FCC.

Nous avons opté pour l’optimisation, parce qu’à chaque tirage, le code obtenu
non seulement ne donne pas forcément un lissage optimal mais peut aussi amener
le spectre à enfreindre largement la réglementation. La variable d’optimisation
intervient explicitement dans l’expression de la fonction objectif au niveau de la
formulation du spectre de l’impulsion de base donnée par :

G(ν) = Ap
1

β

(
2π
ν

β

)n
exp

(
−

(2π ν
β
σ)2

2

)
(3.18)

Où n est l’ordre du monocycle et Ap sont amplitude.

L’équation (3.18) est différentiable autant de fois que nécessaire en fonction
de β, il en est de même de la fonction objectif. La différentiabilité constitue la
condition suffisante d’optimalité. Cette condition étant établie, reste à déterminer
la méthode capable de déterminer les extrema locaux et globaux de f(ν). L’appli-
cation des méthodes déterministes n’est envisageable que s’il est possible d’obtenir
une linéarisation de l’objectif, soit par application d’un changement de variables
(comme dans le cas des fonctions quadratiques) soit par l’application de fonctions
logarithmiques. Dans le cas présent, aucune de ces méthodes ne permettent de
linéariser la fonction objectif en raison des opérations de sommation et de la pré-
sence de deux formes de non-linéarité : la fonction exponentielle et la fonction
quadratique. Nous utiliserons donc une technique d’optimisation stochastique en
l’occurrence l’algorithme génétique pour cette détermination. L’application char-
gée de la recherche est donnée par l’organigramme de la figure ( 3.8 page suivante).

Cet algorithme est constitué de deux principales parties. La première initialise
le programme. Elle est composée de l’initialisation et de la génération de la po-
pulation initiale. La seconde partie fait évoluer les populations jusqu’à la dernière
génération (N). Les meilleures séquences de la dernière génération constituent ainsi
les solutions obtenues.
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Figure 3.8 – Algorithme de génération des séquences d’étalement
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L’initialisation s’occupe de l’affectation de toutes les constantes qui seront
utilisées dans le programme. Nous les classons en quatre catégories :

• les paramètres de l’impulsion de base ;

l’impulsion que nous utilisons dans cette partie est la 5e dérivée de l’impulsion
de Gauss qui selon Sheng et al [64] est la gaussienne qui respecte le mieux la
réglementation FCC. Les deux paramètres qui permettent de la construire sont
son amplitude et son écart type que l’on peut calculer à partir des équations
suivantes :

σp =

√
n

2πνM
(3.19)

Ap =
Xn(νM)(√

n
σp

)n exp
(n

2

)
(3.20)

Ici n = 5, νM représente la fréquence centrale que nous prenons égale à la fréquence
centrale du lobe principale du masque FCC, soit νM = 6.85 GHz est Xn(νM) =

−41.3 dBm/MHz la limite du masque à νM = 6.85 GHz.

• Les paramètres du signal TH-IR PPM ;

le nombre d’impulsions Ns, le décalage PPM δ, la durée du slot Tc et de la
trame Tf sont fixés à ce niveau. Nous déterminons également la durée du symbole
Tb = NsTf .

• Le spectre de référence ;

Que la référence soit le masque FCC ou l’enveloppe supérieure, ses paramètres
sont fixés à cette étape. Particulièrement pour le masque, les seuils et les fréquences
correspondantes sont affectés à une matrice.

• Les paramètres de fonctionnement de l’algorithme génétique ;

Les individus de la population étant des réels, nous les codons en binaire pour
les opérations de mutation et de croisement. La recherche de nouveaux éléments
lors des opérations génétiques étant aléatoire, une grande précision de tirage de
l’espace de recherche est donc nécessaire pour une exploration plus fine de ce
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dernier. Les valeurs de chaque séquence sera donc codée sur nt = 50 bits, ce qui
correspond à une précision d’ordre n = 14 obtenue à l’aide de l’expression suivante :

n =

[
log10

(
2(nt−1)

δI

)]
. (3.21)

Ici l’amplitude des intervalles dans lesquels nous tirons les éléments des séquences
est fixée à δI = 2. Rappelons que expression ci-dessus est déduite de l’équation
( 2.1 page 14).

Le nombre d’objectifs est fixé dans cette partie. Nous ne traitons qu’un seul
objectif, il est donc fixé à un. Finalement, la borne inférieure des intervalles et les
probabilité de mutation et de croisement sont également données.

La première procédure du programme se charge de la génération de la popula-
tion initiale. Elle utilise les valeurs mentionnées ci-dessus et a, entre autre, besoin
de la taille des populations qui seront manipulées tout au long du processus.

La seconde partie de l’algorithme se charge d’effectuer toutes les opérations
génétiques sur la population de chacune des générations en conservant à chaque
itération les meilleurs individus.

Dans les simulations nous avons expérimenté ce paramètre seul ou conjointe-
ment avec les codes de polarisation aléatoire. Lorsqu’il est testé seul, les aj sont
forcés à 1, leur valeur par défaut.

3.2.2 Exemples de codes PWR optimaux

Les paramètres de l’algorithme sont donnés par le tableau suivant :

Paramètre Notation Valeur

Taille de la population N 200 individus
Nombre d’objectif Nobj 1

Nombre de valeur de fitness Nfit 1

Taille des codes binaires Nc 50

Probabilité de mutation pm 0.3

Probabilité de croisement pc 0.7

Table 3.1 – Les constantes de l’algorithme génétique
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Les tests que nous avons menés indiquent que les valeurs de P qui positionnent
le lobe principal du spectre du symbole informatif dans Fp sont comprises dans
l’intervalle P ∈ [0.9, 1.5[. Nous avons donc choisi une valeur de P dans cet inter-
valle et une grande valeur de σβ pour favoriser la diversité dans la génération des
séquences. Rappelons que cette diversité est primordiale pour l’efficacité des codes.
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Figure 3.9 – Comparaison de spectres avec des P différents

La figure 3.9 montre le spectre de deux données (5 impulsions par symbole),
celle en gris a été obtenue avec une séquence d’étalement de moyenne P = 1.16 et
de variance σβ = 0.34. Elle présente moins de raies que celle réalisée avec P = 0.57

et σβ = 0.31. De plus, cette dernière ne répond pas au masque de la FCC. Elle
possède une fréquence centrale (2 GHz), située dans la zone du masque où le risque
d’interférence avec d’autres systèmes tel le GPS (Global Positioning System) est
le plus élevé.

Nous définissons ici également des séquences courtes et longues. La figure 3.10
illustre le spectre (en noir) donné par un code optimal de Ns = 5 éléments appliqué
à une 10 données.
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Figure 3.10 – DSP d’un signal TH-IR muni d’un code TH court et une séquence
de polarisation longue

La figure montre que le code d’étalement apporte un lissage plus efficace que
celui réalisé par le code de polarisation. En effet, les meilleures séquences, en plus
de réduire les raies et les crêtes, repoussent les éléments résiduelles vers les minima
du spectre et les y agglutinent.

Nous évaluons la perte de puissance intrinsèque supplémentaire des deux codes.
L’expérience a permis de construire la figure 3.11. Le nuage de points obtenus par
le codage de polarité possède une moyenne bien au dessus de celle obtenue avec
le codage de l’étalement des impulsions. Ce dernier est donc plus robuste. Cette
robustesse s’explique par le fait que le code d’étalement offre plus de degré de
liberté que le code de polarisation. En effet, le second ne met à disposition que
deux possibilités lors de sa construction (aj ∈ {−1, 1}). Par contre, les éléments
du code d’étalement (βj ∈ [0.7, 1.5] par exemple) peuvent prendre une infinité de
valeurs différentes dans l’intervalle auquel ils appartiennent.

Si on ne veut tenir compte que de la différence entre les éléments des codes
d’étalement, celui-ci devrait permette d’obtenir un lissage parfait. Ce qui n’est pas
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Figure 3.11 – Les pertes de puissance intrinsèques supplémentaires normalisées
des codages de polarité et d’étalement

le cas selon les résultats obtenus. La seule différences entre les éléments du code ne
suffit donc pas à apporter le brouillage nécessaire au lissage. En plus de la différence
entre les valeurs des éléments du code, il faut aussi prendre en compte le degré
d’orthogonalité qu’ils confèrent aux impulsions auxquelles ils sont appliquées. La
différence entre deux codes peut être très faible et l’orthogonalité engendrée, très
grande en fonction de la forme d’onde de base utilisée. Certaines impulsions comme
les combinaisons linéaires de formes d’onde classiques (gaussiennes, hermitiennes)
peuvent complètement changer d’aspect à l’application de petites valeurs de β

Rappelons que les codes d’étalement longs gardent la même définition que les
codes de polarisation de même type. En fonction de la transmission à laquelle ils
seront appliqués, leur nombre est fixé à l’avance. Si l’application pour laquelle ils
sont dédiés nécessite de transmettre des trames de données de x bits, la conception
devra générer x codes de Ns éléments. Il n’est pas nécessaire que chacun de ces
x codes courts soit optimale au sens du lissage, s’ils sont pris individuellement. Il
n’est donc pas envisageable d’utiliser les sous-éléments d’un code long en tant que
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Figure 3.12 – Les pertes de puissance intrinsèques supplémentaires normalisées
des codages d’étalement court et long

code court. La figure (3.12) illustre le gain de performance d’un code long sur un
code court.

3.2.3 Code d’étalement et variation de l’amplitude des im-

pulsions

Les codes d’étalement introduisent de manière importante des ondulations dans
le spectre des signaux TH-IR. Ils n’apportent cependant pas suffisamment de flexi-
bilité pour utiliser ces ondulations pour augmenter l’occupation spectrale tout en
respectant le masque. Nous lui adjoignons donc un autre paramètre pour ajuster
l’amplitude des impulsions dans le symbole informatif. En effet l’étalement à éner-
gie constante 2 que nous pratiquons donne des spectres figés à chaque impulsion
dans le symbole, ne laissant aucune place au moindre ajustement. Ajustements

2. Malgré l’étalement (contraction) qu’ils subissent, les impulsions gardent la même énergie.
Leur amplitude s’adapte donc automatiquement à la modification pour maintenir une énergie
également à celle de l’impulsions d’origine. Une impulsion rendue plus fine par le code verra sont
amplitude augmenter, alors qu’une impulsion étalée aura sont amplitude réduite.
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qui seraient bénéfiques dans certains cas comme par exemple lorsque de faibles
valeurs de puissance sont mal réparties entre les impulsions, amenant certaines à
violer le masque et d’autres à n’en être pas suffisamment proche. Cette variation
rendue possible lors de l’application du code d’étalement permet d’exploiter les cas
précédemment évoqués et de conserver les codes d’étalement qui les ont engendrés.
Lorsqu’on tient compte de ce nouveau paramètre, l’expression du signal transmis
devient :

s(t) =
∞∑

i=−∞

√
Eb
Ns

(i+1)Ns−1∑
j=iNs

γjp (βj (t− jTf − cjTc − diδ)) , (3.22)

où γj est le paramètre d’ajustement de l’amplitude des impulsions.

Avec ce paramètre, la conception des séquences d’étalement se fait uniquement
en utilisant comme référence le masque spectral. Dans le présent cas, deux variables
d’optimisation entre en ligne de compte, le code d’étalement β et le paramètre
d’ajustement de l’amplitude γ = {γj}Ns−1

j=0 . La fonction objectif est identique à
(3.17) sauf qu’elle devient à double variables. On peut simplement la réécrire :

f (β,γ) =
∑
νk∈Fp

|G(νk)−Gm(νk)| , (3.23)

Nous utilisons également le cinquième monocycle de Gauss. En raison de la
plus grande souplesse apportée, les éléments des codes d’étalement sont tirés de
l’intervalle [0.1, 3] et les éléments du paramètre d’ajustement d’amplitude dans
[0.1, 7]. Ces intervalles débutent par des valeurs non nulles mais proche de zéros.
En effet, βj = 0 produit une impulsion de largeur infinie et γj = 0 équivaut à
une impulsion d’amplitude nulle. Dans le premier cas, le symbole est réduit à un
signal carré, le bout de l’impulsion infiniment étalée qui se situe dans l’espace de
définition de la donnée. Dans le second, le nombre d’impulsion dans la donnée n’est
plus Ns mais Ns−x, avec x le nombre d’éléments nuls du paramètre d’ajustement.
La figure 3.13 montre le gain apporté par ce nouveau paramètre. La courbe en gris
représente le spectre d’origine obtenu et en noir le spectre ajusté. Sans ajustement,
la réglementation est enfreinte et le code d’étalement, à l’origine de ce spectre n’est
pas utilisable.
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Figure 3.13 – Influence de l’ajustement d’amplitude pour de la mise en œuvre du
code d’étalement

3.3 Génération d’impulsions optimales

Un principe fondamental de la communication numérique est de représenter le
symbole d’un message par une forme d’onde analogique pour la transmettre via
un canal. En ce qui concerne l’UWB, la forme d’onde analogique est une simple
impulsion qui est en général directement émise [65]. Cette particularité confère à
l’UWB, toute sa simplicité, en ce sens que ses transmetteurs sont affranchis des
composants onéreux utilisés en radiocommunication.

De plus, les techniques Ultra Large Bande basées sur la modulation par posi-
tion d’impulsion (PPM : Pulse Position Modulation) ont récemment suscité l’in-
térêt tant pour des applications civiles que militaires [66]. Les impulsions utilisées
par ces techniques sont ultra brèves, l’énergie du signal radio se trouve ainsi fine-
ment étalée sur plusieurs gigahertz [58]. Particulièrement, l’une des propriétés de
l’UWB impulsionnel à étalement de spectre par saut temporel est son "immunité”
aux trajets multiples. La fine résolution des formes d’onde utilisées fait de cette
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technologie une solution fiable pour les communications dans des environnements
sujets à de fortes perturbations multi-trajets.

En complément de cette immunité, les liens radio doivent maintenir un niveau
moyen de rapport signal / bruit assez élevé, indispensable pour de bonnes trans-
missions. Cette condition exige, une utilisation optimale du spectre alloué par les
différentes autorités de régulation à travers le monde. Pour atteindre ces objectifs
d’immunité aux trajets multiples et d’occupation optimale d’un masque donné,
les impulsions UWB doivent être suffisamment brèves pour étaler leur spectre sur
tout le masque. A cet effet, la conception d’impulsions appropriées constitue une
étape importante dans l’implémentation des systèmes UWB.

Dans la littérature, deux types de solutions ont été proposés pour résoudre le
problème de la conception d’impulsions, les impulsions simples et les combinaisons
linéaires d’impulsions. Comme impulsions simples, ont été proposées, l’impulsion
de Gauss et ses dérivés d’ordre n [64], les impulsions d’Hermite Modifiées (MHP :
Modified Hermitian Pulse) [65], les B – splines [67] etc... L’inconvénient majeur
de ces formes d’ondes de base est qu’elles n’utilisent pas les masques de manière
optimale.

Concernant les combinaisons linéaires d’impulsions, la plupart des travaux ont
exploité le concept des filtres numériques à réponse impulsionnelle finie [68–73].
Dans ces travaux, l’occupation spectrale est privilégiée au détriment de la durée
des formes d’onde synthétisées ; la durée de l’impulsion obtenue est toutefois di-
rectement liée à la longueur du RIF. A ce jour, seuls Igor Dotlic et Ryuji Kohno
sont parvenus à synthétiser des impulsions relativement courtes pour une occupa-
tion spectrale donnée. Récemment M. Wang et al [74] ont proposé une méthode
combinant linéairement des B – splines pour construire des impulsions optimales.
Cette méthode bâtie autour de l’algorithme génétique, combine un nombre assez
réduit de formes d’onde (L = 6) pour réaliser de larges occupations spectrales.
Cependant la durée des impulsions synthétisées et celle des B – splines combinées
n’a pas fait l’objet d’une attention particulière.

L’objectif de cette section est d’analyser, les effets de la variation de la durée des
impulsions combinées sur les occupations spectrales et sur la durée des impulsions
générées. A cet effet, nous nous sommes appuyés sur les travaux de Dotlic [73].
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Dans un premier abord, l’approche retenue se présente comme une généralisation
des méthodes de combinaisons linéaires d’impulsions. Ici, la durée des impulsions
de base étant variable, il en découle que la durée des impulsions obtenues ne
dépend plus uniquement de la longueur du filtre. Dans ce travail, nous traiterons
la conception d’impulsions comme un problème d’optimisation sous contraintes.

3.3.1 Modèle de conception d’impulsion avec le filtrage FIR

Le système que nous présentons ici s’inspire de ceux utilisés dans [69–73]. Il est
composé de deux parties : l’une analogique de réponse impulsionnelle g(t) et l’autre
numérique. La partie numérique est une séquence de longueur L, λ = {λl}L−1

0

avec λl ∈ R formant un vecteur colonne. Notre système diffère des précédents
au niveau de la partie analogique. Nous introduisons à ce niveau une nouvelle
séquence de longueur L également, α = {αl}L−1

0 avec αl ∈ R. Cette séquence est
principalement chargée de faire varier la durée de l’impulsion g(t). L’interface entre
la partie numérique et la partie analogique est un système de blocage qui bat à
la fréquence νe = 1/Te. Il applique à intervalle de temps régulier, un élément de
la séquence λ à la réponse de la partie analogique. Dans notre cas, cette interface
permet aussi de rythmer les variations de durée de cette dernière. Le système ainsi
décrit génère, à partir de g(t), des impulsions de la forme

i(t) =
1

L

L−1∑
l=0

λ(l)α(l)g(α(l)t− lTe) (3.24)

Cette expression peut être réécrite sous la forme

i(t) =
L−1∑
l=0

λ(l)gs(t− lTe), (3.25)

où

gs(t) =
1

L

L−1∑
l=0

α(l)g(α(l)t) (3.26)

L’expression (2) peut se mettre sous forme matricielle

i(t) = gs(t)
Tλ (3.27)
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avec gs(t)
T = [gs(t), gs(t− Te), · · · , gs(t− (L− 1)Te)]

T .

L’impulsion synthétisée a une durée qui peut se mettre globalement sous la
forme

Ti =
Tg
α(0)

+
L−1∑
l=1

(
Te +

(
1

α(l)
− 1

)
Tg

)
(3.28)

ou tout simplement

Ti = Tg

(
L−1∑
l=0

1

α(l)

)
+ (L− 1)(Te − Tg) (3.29)

où Tg est la durée de l’impulsion d’origine.

On montre que, lorsque la durée de l’impulsion de base est constante durant le
processus de synthèse, c’est-à-dire pour α(l) = 1 avec l = 0, 1, 2, · · · , L− 1, la
durée de l’impulsion obtenue prend la forme

Ti = Tg + (L− 1)Te (3.30)

On retrouve ainsi l’expression établie dans les travaux [72] et [73] où les impulsions
de base sont de durée constante. Il à été établi dans [70] que pour un système Ultra
Large Bande TH – SS où des codes de saut temporel sont utilisés pour réduire les
interférences inter-utilisateurs, la puissance isotropique effectivement émise peut
être approximée par le spectre de puissance de l’impulsion utilisée pour former les
symboles informatifs

ΦEIRP (ν) ≈ εs
Tf
|I(ν)|2 (3.31)

où ΦEIRP (ν) est la puissance isotropique effectivement émise, I(ν) le spectre
des impulsions émises et εs, Tf des valeurs représentant respectivement l’énergie
d’un symbole informatif et la durée d’une trame au sein d’un symbole.

On obtient I(ν) à partir de l’expression temporelle donnée en 3.24

I(ν) =

(
L−1∑
l=0

λ(l)e−j2πνTel

)
Gs(ν) (3.32)
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où

Gs(ν) =
1

L

L−1∑
l=0

G

(
ν

α(l)

)
. Avec G(ν) la transformée de Fourier de l’impulsion d’origine g(t). L’expression
(9) peut également se mettre sous forme matricielle

I(ν) = λ(ν)Gs(ν) (3.33)

où
Gs(ν) =

1

L

[
G

(
ν

α[0]

)
, G

(
ν

α[1]

)
, · · · , G

(
ν

α[L− 1]

)]
et

λ(ν) =
[
λ(0), λ(1)e−j2πνTe , λ(2)e−j4πνTe , · · · , λ(L− 1)e−j2πνTe(L−1)

]
3.3.2 Construction d’une impulsion optimale

La conception d’impulsions optimales, au sens de l’efficacité spectrale, qui res-
pectent un masque donné tel celui de la FCC à partir d’un système de filtrage
numérique, peut se faire soit à l’aide d’impulsions à phase linéaire [71, 72], soit
avec des impulsions à phase non linéaire [70, 72]. La conception est généralement
assistée par ordinateur. Le problème est d’abord traduit sous forme de programme
conique du second ordre (SOCP : Second Order Cone Program), et résolu ensuite
à l’aide d’une toolbox d’optimisation convexe comme SeDuMi [17], CVX [75, 76],
Mosek [18] etc. . . Lorsqu’on utilise des impulsions à phase linéaire, la formulation
du problème d’optimisation convexe n’utilise que la moitié des éléments du vec-
teur λ comme variables d’optimisation. En procédant ainsi, l’efficacité spectrale
des impulsions orthogonales qu’on construit décroit rapidement successivement
avec l’indice. En ce qui concerne les impulsions à phase non linéaire, il n’est pas
possible de construire des impulsions mutuellement orthogonales en utilisant l’au-
tocorrélation de la séquence λ comme variable d’optimisation [71, 72]. Igor Dotlic
and Ryuji Kohno [73] proposent donc une méthode d’optimisation convexe qui
utilise directement la totalité du vecteur λ pour construire des impulsions à phase
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non linéaire. Cette méthode facilite l’ajout de contraintes d’égalité, permettant de
traduire les exigences d’orthogonalité dans un processus de conception séquentielle.

Pour notre part, nous construisons des impulsions à phase non linéaire en nous
basant sur la méthode présentée dans l’étude de Dotlic et Kohno [73]. Nous pro-
posons donc d’introduire une nouvelle séquence α dont le rôle est de faire varier
la durée des impulsions de base combinées linéairement. Cette séquence permet
d’étendre le domaine de faisabilité du problème en ajoutant des solutions encore
plus proches de l’objectif. L’optimum ainsi obtenu est une forme d’onde avec de
meilleures propriétés temporelles. Ce procédé permettra également d’augmenter
le nombre d’impulsions mutuellement orthogonales synthétisables. Toutefois, nous
nous limiterons dans ce travail à déterminer les séquences λ et α qui améliorent
les propriétés temporelles des impulsions optimales conçues.

On formule le problème d’optimisation en minimisant la différence entre le
masque spectral et le spectre de l’impulsion à synthétiser [74]. On obtient

min
α,λ

δ =

√∑
νk∈Fp

Sa(νk)− |I(νk)|2

Sujet a |I(νk)| ≤
√
Sa(νk), avec νk =

kνs
2N

, 0 ≤ k ≤ N − 1

(3.34)

L’optimisation se fait dans un domaine discret. Les différents points d’optimi-
sation sont régulièrement repartis entre 0 et νs/2. Sa(νk) est un masque calqué
sur celui de la FCC (S(ν)). Il est bien plus strict en dehors de la bande [3.1, 10.6]

GHz. Cette précaution permet d’éviter que d’éventuelles augmentations d’ampli-
tude dues à la non linéarité du système ne perturbent les signaux qui travaillent à
ces fréquences. La formulation initiale du problème est non convexe et ne peut non
plus être réécrite sous une forme acceptable pour être implémentée par les algo-
rithmes d’optimisation convexe. Une nouvelle formulation affecte un phaseur ejΩ(νk)

à
√
Sa(νk) et minimise la différence de puissance entre I(νk) et ejΩ(νk)

√
Sa(νk).

On obtient
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min
α,λ

δ′ =

√∑
νk∈Fp

∣∣∣ejΩ(νk)
√
Sa(νk)− I(νk)

∣∣∣2
Sujet a |I(νk)| ≤

√
Sa(νk), νk =

kνs
2N

, 0 ≤ k ≤ N − 1

(3.35)

Dans [73], Dotlic et Kohno utilise la totalité du vecteur λ et une distribution de
phase non linéaire dans le processus de conception. Il obtient ainsi de meilleurs
résultats que ceux publiés dans [71] et [72]. En effet, ces modifications lui per-
mettent, pour une occupation spectrale donnée, de concevoir des impulsions bien
plus courtes dans le temps.

3.3.3 Analyse de la convergence

L’impulsion de base

Dans les précédents travaux dont ont fait l’objet les systèmes de synthèse d’im-
pulsions basés sur le filtrage numérique, le monocycle de Gauss est utilisé comme
impulsion de base. Dans la littérature, cette impulsion est exploitée à travers di-
verses expressions. Nous utilisons celle présentée dans l’article [64]. Cette expres-
sion est donnée par

g(t) = − At√
2πσ

e−
t2

2σ2 , (3.36)

Où A est l’amplitude de l’impulsion et σ l’écart type permettant de modifier
la durée de l’impulsion. Sheng et al [64] ont montré que, bien que le monocycle
de Gauss soit de durée infinie, 99% de son énergie est repartie sur une durée
équivalente à environ 7σ. si on remplace g(t) par son expression dans l’équation
(3), on obtient

gs(t) =
1

L

L−1∑
l=0

−Aα(l)2t√
2πσ

exp

(
−α(l)2t2

2σ2

)
(3.37)

Cela conduit dans l’espace des fréquences à
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Gs(ν) =
j2πA

L

L−1∑
l=0

ν

α(l)
exp

−
(

2πν σ
α(l)

)2

2

 (3.38)

Gs(ν) est la somme des transformées de Fourier des monocycles de Gauss de
durée différente. Chacune de ces transformées de Fourier atteint son amplitude
maximale à la fréquence

νm(l) =
α(l)

2πσ
(3.39)

Lorsque α(l) vaut un, on a

νm =
1

2πσ
(3.40)

Lorsque α(l) = 1 avec l = 0, 1, 2, · · · , L − 1, les résultats optimaux ont
été obtenus pour νm = 6.85 GHz ; c’est-à-dire quand l’impulsion de base atteint
son amplitude maximale au centre du lobe principal du masque indoor de la FCC.
Ceci impose donc une impulsion de base dont l’écart type vaut

σc = 10−9/(2π × 6.85)

Dans notre cas l’écart type de chacune des impulsions est donnée par

α(l)

σ
=

1

2πνm(l)
(3.41)

Pour des raisons de simplicité, nous fixons la valeur de σ à σc. On obtient ainsi

α(l) =
νm(l)

νm
(3.42)

Le modèle converge lorsque le maximum de Gs(ν) est atteint à une fréquence
située dans la bande de fréquence [3,+∞[ GHz. L’intervalle des éléments de α

doit être choisi en conséquence. Lorsqu’ils appartiennent à l’intervalle [0.45, 1.55],
le maximum se positionne à une fréquence située dans [3.1, 10.6] GHz. La méthode
diverge quand les éléments de α sont pris dans [x, 0.4[ où 0 < x < 0.4. Dans un
premier temps, α n’est donc pas utilisée comme variable d’optimisation. Dans va-
leurs de convergence sont fixées avant le début du processus de recherche. En tant
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que variable, il rend le processus non-linéaire, il se comporte comme le code d’éta-
lement β, c’est-à-dire que la non-linéarité qu’il engendre ne peut être contournée
par aucune transformation. Nous ferons donc appel à la même technique lorsqu’il
sera considéré comme variable d’optimisation.

Convergence de la méthode

Nous allons montrer, dans cette section que la rapidité de convergence de la
méthode est étroitement liée à la forme d’onde de l’impulsion de base. L’objectif du
processus itératif de convergence est de réduire progressivement δ′. Ce processus
est constitué de sept étapes représentées dans l’organigramme 3 de la figure 3.14
page suivante.

La convergence survient au bout de 15 itérations pour α(l) = 1 avec l =

0, 1, 2, · · · , L − 1. Tandis que la figure (3.15) montre qu’elle est atteinte plus
rapidement pour d’autres intervalles occupés par les valeurs de α. Elle est réalisée
en 10 itérations pour [0.7, 0.75], 7 itérations pour [0.45, 0.50] et en seulement 5

itérations pour [1.5, 1.55]. La figure 3.15 révèle également que l’optimisation est
plus stricte pour les intervalles situés en dessous de 1, par contre elle se dégrade
considérablement avec les intervalles situés au delà de 1.

3.3.4 Simulations

Les exemples sont construits ici avec la fréquence d’échantillonnage du filtre
temps discret fixée à νe = 28 Ghz. Nous avons utilisé la toolbox Mosek [18] pour
résoudre le problème d’optimisation. Pour la mise en œuvre sous Matlab, nous
avons eu recours à l’interface Yalmip [16]. Les résultats que nous obtenons dé-
pendent des valeurs prises par le vecteur α, la longueur du filtre étant fixée à
L = 53, L valeurs de α régulièrement espacées sont tirées de l’intervalle dans le-
quel il est définit. Lorsque cet intervalle est situé en dessous de 1, on obtient des
impulsions plus larges avec des amplitudes plus grandes. La figure 3.16 présente
trois impulsions qui illustrent ce phénomène ; l’impulsion obtenue avec [0.6, 0.65]

3. Dans l’initialisation nous avons : δ′′ = 0, Ω(fk) = 0 ∀ fk ∈ Fp ; les valeurs de α(l) sont
introduite à ce niveau. Le critère de convergence est donnée par |δ′′ − δ′|/δ′ ≤ η où η ∈ R. Dans
nos simulations nous l’avons fixé à 0.1%
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Figure 3.14 – Organigramme de la méthode de conception
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Figure 3.15 – Courbes de convergence pour différentes valeurs de α

est la plus large, vient ensuite celle construite avec [0.8, 0.85], l’impulsion de ré-
férence étant bien entendu la plus courte ici. On observe avec la figure 3.17 que
ces impulsions donnent toutefois des occupations spectrales quasi similaires. Ce
phénomène s’accentue quand la borne supérieure des intervalles s’éloigne de 1.

Par contre, quand l’intervalle des valeurs de α se situe après 1, les impulsions
obtenues sont plus courtes. Leur amplitude décroit également (fig. 3.18). La figure
3.19 montre qu’au fur et à mesure que la borne inférieure des intervalles s’éloigne de
1, l’occupation spectrale des impulsions synthétisées dégénère rapidement. L’im-
pulsion construite avec [1.4, 1.45] présente d’ailleurs un énorme déficit vis-à-vis du
masque spectral.

L’une des propriétés qui contribue à la robustesse de l’Ultra Large Bande im-
pulsionnelle est son immunité face aux trajets multiples. Cette immunité provient
du fait que les impulsions utilisées au cours des transmissions sont très brèves dans
le temps [66]. L’objectif visé est donc de trouver des impulsions très courtes qui
occupent au mieux le masque spectral de la FCC. En dessous de 1, le vecteur α
donne des impulsions avec de bonnes occupations spectrales mais larges. Au-delà
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Figure 3.16 – Formes d’onde d’impulsions synthétisées avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à différents intervalles en dessous de 1.
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Figure 3.17 – Spectres d’impulsions conçues avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à différents intervalles en dessous de 1.
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Figure 3.18 – Formes d’onde d’impulsions synthétisées avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à différents intervalles au dessus de 1.
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Figure 3.19 – Spectres d’impulsions conçues avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à différents intervalles au dessus de 1.
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de 1, les impulsions sont certes plus étroites, mais donnent de mauvaise occupa-
tion du masque. Nous réalisons un meilleur compromis en choisissant α dans un
intervalle qui est à cheval sur 1. Comme le montre la figure 3.20, la quasi-totalité
de l’énergie de l’impulsion est située en dessous de 0.5 ns, pour α(l) = 1 avec
l = 0, 1, 2, · · · , L− 1. C’est donc cette plage qui est responsable de l’occupation
spectrale réalisée. Ce choix 1 permet donc de réduire la portion de l’impulsion
qui participe peu à la réalisation du spectre. D’après le figure 3.21, le spectre de
l’impulsion obtenue à l’aide de ce compromis est pratiquement identique à ceux
obtenus dans les articles [68–73].
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Figure 3.20 – Formes d’onde d’impulsions synthétisées avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à un intervalle à cheval sur 1.

Un moyen pour réduire la longueur du filtre est d’utiliser une forme d’onde de
base avec une meilleure occupation spectrale. En effet, le filtre combine L spectres
de taille différente en faisant varier leur amplitude et leur étalement pour mieux
remplir le masque, plus la forme d’onde utilisée possède un lobe central important,
plus le filtre aura besoin de moins de spectre pour atteindre une bonne occupation.
Cet autre astuce pour réduire la longueur du filtre ne présente un intérêt que
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Figure 3.21 – Spectres d’impulsions conçues avec α(l) = 1 avec l =
0, 1, 2, · · · , L− 1 et α appartenant à un intervalle à cheval sur 1.

lorsque l’énergie supplémentaire nécessaire pour générer le signal d’origine plus
optimal est moindre comparée à celle gagnée par la diminution que ce dernier
aura permis. Ainsi les monocycles de Gauss d’ordre supérieur permet de produire
des spectres avec les mêmes occupations spectrales que le monocycle d’ordre 1 en
utilisant des filtres moins longs. La 5e dérivée de Gauss, prise comme impulsion de
base donne un spectre quasi identique (figure 3.22) à celui du monocycle d’ordre
1, mais avec L = 20 au lieu de L = 53.

Nous adoptons une généralisation de la méthode de combinaison linéaire de
formes d’onde de base pour obtenir une variation de la durée des impulsions syn-
thétisées. Cette généralisation consiste à introduire un nouveau paramètre α per-
mettant de faire varier la durée des impulsions de base à combiner. Un choix
judicieux de α permet d’obtenir des impulsions qui sont à la fois très courtes et
très proches du masque spectral imposé par la FCC. Les résultats des simulations
montrent que pour obtenir les mêmes performances, les modèles élaborés précé-
demment [70–74] ont recours à des impulsions extrêmement larges. La présente
généralisation peut être appliquée à la conception d’impulsions mutuellement or-
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Figure 3.22 – spectre Gauss 5 et Gauss 1

thogonales. La souplesse apportée par le nouveau paramètre permettrait détendre
le nombre de ces impulsions.





Chapitre 4
Optimisation des Transmissions TH
IR-UWB

4.1 Contexte

Les outils théoriques d’évaluation des performances des systèmes UWB en ma-
tière de taux d’erreur binaire ou Bit Error Rate (BER), sont indispensables dans
la conception et le déploiement de ces derniers. En effet, les modèles théoriques
permettent, de manière exacte ou par approximations suffisamment fines, d’évaluer
les performances en des durées raisonnables, là où les simulations du type Monte
Carlo exigent des temps de calculs prohibitifs pour fournir les mêmes résultats. Ces
performances procurent les données nécessaires dans l’orientation des choix quant
à toutes les alternatives disponibles pour une application donnée. A ce propos,
diverses théories ont été proposées sous différentes conditions. Les conditions les
plus usuelles en TH IR-UWB sont les suivantes :

1. utilisateur unique évoluant dans canal typiquement Gaussien [77] ;

2. utilisateur unique en présence de bruit Gaussien et transmettant sur un canal
à trajets multiples [78–80] ;

3. utilisateur perturbé uniquement par du bruit Gaussien et de l’interférence
d’accès multiples [52, 81] ;
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4. utilisateur en présence d’interférences d’accès multiples, de bruit Gaussien
et transmettant sur un canal à trajets multiples [81].

Dans le pénultième cas, un environnement en vue direct ou Line Of Sight (LOS) et
un parfait contrôle de puissance rendent possibles les hypothèses dans la pratique.
Le quatrième point, avec une totale absence de contrôle de puissance, se rapproche
le mieux des dispositifs indoors réels. Tous les autres, à l’image du troisième,
ont besoin de dispositifs particuliers, pour les uns, des antennes directives ; pour
d’autres, de contrôle de puissance et des dispositions géométriques particulières,
pour satisfaire les hypothèses.

Les modèles ont, non seulement, été proposées sous les conditions sus men-
tionnées, mais aussi en tenant compte des différentes modulations utilisées par
l’ultra-large bande à impulsion radio [82–84]. Les résultats obtenus varient consi-
dérablement d’une modulation à l’autre, même sous des hypothèses identiques.

Un autre aspect influençant également les résultats est la configuration géomé-
trique des utilisateurs dans le voisinage d’influence du lien d’intérêt. La plupart des
études [52, 81] proposant des modèles exacts, considèrent la répartition des utili-
sateurs déterministe. L’hypothèse qui revient le plus souvent dans ces travaux est
le contrôle de puissance parfait. La généralisation aux dispositions géométriques
stochastiques a fait l’objet des papiers [85–87], etc... Cette généralisation four-
nit une estimation de la performance qu’on pourrait espérer d’un utilisateur pour
un environnement quelconque et conduit à des densités de probabilité des inter-
férences d’accès multiples alpha stable [85]. Aucune méthode exacte, prenant en
compte cette supposition, n’a pour le moment été proposée, la quasi-totalité des
suggestions étant semi-analytiques.

Comme le suggère le cas précédent, il n’existe pas toujours des méthodes exactes
dans toutes les conditions évoquées plus haut, que ce soit du point de vue des hy-
pothèses sur les perturbations possibles, de la technique de modulation utilisée ou
encore de la configuration géométrique ; encore moins en prenant en compte plu-
sieurs ou toutes les conditions pour mieux se rapprocher des dispositifs réels. Néan-
moins des progrès considérables on été réalisés depuis les esquisses de Scholtz [88]
au début des années 1990.
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Il est le premier à poser le problème des interférences d’accès multiples dans les
systèmes TH-IR. Sa méthode d’évaluation des performances suppose une approxi-
mation Gaussienne de ces interférences. Cette méthode a d’ailleurs été étendue
au cas où on a en plus des trajets multiples comme éléments perturbants [89,
90]. Par la suite, il a été prouvé que l’hypothèse gaussienne entraine une sures-
timation des performances réelles [91–93]. Dès lors, d’autres alternatives furent
proposées [92, 94, 95]. Forouzan et al [92] donne une formulation analytique exact
des performances pour des systèmes TH-PPM simplifiés (synchrones) et s’appuie
sur une approximation de la densité de probabilité des interférences pour la prédire
dans le cas quasi asynchrone. Sabattini et al [94] procèdent de la même manière,
mais dans cadre intégralement asynchrone. Quant à Durisi et Benedetto [95], ils
présentent une méthode semi-analytique basée sur le Gaussian Quadrature Rule
(GQR). C’est une méthode précise qui requiert une estimation des moments de
la densité de probabilité des interférences et non la connaissance exacte de cette
dernière.

Toutes ces propositions s’appuient soit sur des approximations, soit sur des mé-
thodes semi-analytiques, soit dépendent entièrement de la forme d’onde de base
utilisée. Malgré le fait que l’évaluation exacte des propriétés statistiques des in-
terférences soit lourde et peu maniable, [52] et [81] parviennent à déterminer des
expressions de leur fonction caractéristique. Ils formulent, par la suite, une expres-
sion exacte du BER à l’aide de la célèbre formule d’inversion de Gil-Pelaez (voir
annexe).

De plus, [81] étend son analyse aux trajets multiples. Après la détermination de
la fonction caractéristique des interférences uniquement dans du bruit gaussien en
ne prenant en compte que les trajets principaux de chaque utilisateur, il suppose
le modèle obtenu valable pour les trajets secondaires. En considérant indépendant,
le gain des trajets et les interférences, il établit une expression approximative de
l’interférence globale dans un canal multi-trajets. Sa méthode est d’ailleurs l’une
des rares à prendre en compte à la fois les interférences et le canal dans l’analyse
des systèmes UWB pour une disposition figée des utilisateurs.
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Des avancées sont également à souligner pour des hypothèses beaucoup plus
simples, par exemple, pour les transmissions dans du bruit Gaussien uniquement [82,
89].

Parallèlement, comme dans tous les systèmes de transmission, l’amélioration
des performances constitue l’une des premières préoccupations. La première pro-
position dans ce sens fut le code time hopping dont l’objectif est de limiter les
collisions catastrophiques entre les impulsions des utilisateurs. De manière géné-
rale, le problème est vu sous deux angles. L’un consiste à insérer suffisamment de
degrés de liberté dans le signal à l’émission, comme dans le cas du code TH, afin de
le rendre robuste aux éventuelles perturbations (bruit Gaussien, trajets multiples,
signaux d’autres utilisateurs, signaux en provenance d’autres systèmes, notamment
à bandes étroites, etc...). Et l’autre fait appel à des récepteurs particuliers pour
optimiser le décodage des données.

Le second volet de cette problématique compte deux approches. L’une utilise
des récepteurs multi-utilisateurs et l’autre des récepteurs mono-utilisateurs adaptés
au type de bruit à traiter.

Verdù [96] a montré que les récepteurs multi-utilisateurs sont optimaux pour
les systèmes TH-PPM. Ceux développés pour les systèmes DS-CDMA peuvent être
appliqués aux systèmes TH-PPM avec peu ou pas de modifications [97]. Mais ces
récepteurs sont complexes. Selon Yoon et Kohno [97], leur complexité est de l’ordre
de O(2Nu), où Nu est le nombre d’utilisateurs. Leur implémentation nécessite des
inversions de matrices Nu×Nu. Ils ne sont donc pas réalisables lorsque le nombre
d’utilisateurs est élevé. Les systèmes TH-PPM étant sensés être simples peu coû-
teux, cette option a donc été abandonné au profit de récepteurs plus simples.

Plus haut, il a été supposé [90, 98], à l’aide du théorème de la limite cen-
trale, que les interférences d’accès multiples pouvaient être modélisées comme du
bruit Gaussien. Avec cette hypothèse, le récepteur mono-utilisateur optimal est
le filtre adaptatif conventionnel ou Conventional Matched Filter (CMF). Ce ré-
cepteur s’est, néanmoins, avéré sous optimal en présence d’interférences d’accès
multiples en raison de l’approximation inadaptée sur la nature des interférences.
Dès lors, d’autres récepteurs basés sur le même concept ont été proposés [99–
102]. Il s’agit, dans ces propositions, d’adapter des récepteurs à maximum de vrai-
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semblance en modélisant, le plus fidèlement possible, les interférences par une
distribution simple [102].

Hosseini et Beaulieu [103] exploitent le concept des récepteurs multi-utilisateurs
pour proposer un récepteur moins complexe. Ce récepteur utilise un seul filtre
adaptaté contrairement aux récepteurs multi-utilisateurs classiques et comme ce
dernier, il suppose les amplitudes et les retards des signaux interférents connus. Il
fournit, ainsi, des performances presque-optimales, proches de celles d’un utilisa-
teur évoluant dans un système mono-utilisateur.

Le principal avantage de la construction des signaux UWB robustes à l’émission
est l’utilisation du récepteur conventionnel simple (CMF) pour réaliser les mêmes
performances qu’un récepteur plus complexe. Cela est rendu possible par la réduc-
tion de l’impact des interférences sur le signal d’intérêt. Ces systèmes présentent
un réel intérêt si la complexité qu’ils apportent aux émetteurs est moindre que
celle d’un récepteur multi-utilisateur. Plusieurs techniques de robustesses ont été
proposées, seule celle de Maggio et al [63] a été appliquée aux systèmes d’accès mul-
tiples. Rappelons que le codage time hopping pseudo-chaotique qu’ils proposent,
consiste à contrôler la dynamique symbolique d’un système chaotique afin d’en
tirer des séquences TH. Les performances que peuvent réaliser ces séquences en
environnement accès multiples sont étroitement liées à leur intercorrélation [104].
Par exemple, pour un système de deux utilisateurs, plus l’inter-corrélation des sé-
quences est élevée, moins bonnes sont les performances de l’utilisateur d’intérêt.
Et lorsque le système contient plus de deux utilisateurs, les performances de ce
dernier sont influencées par l’utilisateur avec lequel il réalise la plus grande inter-
corrélation. Le principal inconvénient de ce système de robustesse est la difficulté
qu’il y a de minimiser l’intercorrélation entre les séquences TH. De plus, il ap-
porte une complexité relativement grande à l’émetteur sans pour autant garantir
de meilleures performances, surtout lorsque le nombre d’utilisateurs est élevé.

Notre proposition est (le codage PWR), comme celle de Maggio et al, un sys-
tème de robustesse. Comme nous l’avons montré au chapitre 3, le code PWR
permet d’améliorer, avec une plus grande efficacité, les propriétés spectrales des
signaux TH-IR. Ce chapitre se consacre à l’analyse de son impact sur les transmis-
sions UWB. Pour ce faire, nous généraliserons l’un des modèles de la littérature,
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précisément celui de Hu et Beaulieu [52] afin de prendre en compte le nouveau pa-
ramètre. Cette méthode s’appuie sur la méthode de la fonction caractéristique qui
met en œuvre la formule d’inversion de Gil-Pelaez. La précision des formulations
issues de ces modifications est vérifiée à l’aide de simulations de Monte-Carlo.

Dans ce chapitre, nous analyserons différents cas provenant d’hypothèses for-
mulées pour prendre en compte divers dispositifs réels. Les trois principales per-
turbations rencontrées en pratique sont :

• le bruit gaussien ou bruit thermique provenant du réchauffement des struc-
tures électroniques d’émission et de réception ;

• le trajet multiples, rencontré principalement en environnement indoor où
le signal émis est réfléchi et/ou réfracté sur les murs et sur les objets de la
pièce. Les signaux secondaires ainsi générés se perturbent réciproquement et
perturbent également un éventuel lien direct ;

• l’accès multiples où plusieurs utilisateurs communiquent simultanément et
peuvent se gêner mutuellement.

4.2 Modélisation des Performances

Le modèle mathématique du bruit gaussien étant bien connu, l’analyse se foca-
lisera sur l’accès et les trajets multiples. Ces derniers, se comportent physiquement
de la même manière. Ce sont des signaux "utiles " qui parviennent au récepteur
d’intérêt avec un retard et un gain donnés. Ils se différencient par les lois de pro-
babilité qui les régissent. Même s’il arrive qu’ils soient régis par les mêmes lois, ces
lois sont définies par des paramètres différents pour les deux types de bruit.

4.2.1 Modèle général des signaux transmis

Rappelons qu’un signal à saut temporel modulé en position d’impulsions (mo-
dulation binaire) est donné par l’expression

s(t, i) =

√
Eb
Ns

(i+1)Ns−1∑
j=iNs

γjp (βj (t− jTf − cjTc − diδ)) ,
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Ce signal est transmis sur un canal UWB, par exemple le canal IEEE.15.3a. Dési-
gnons par M le nombre de liens arrivant au récepteur. Ces liens peuvent être soit
du trajet multiple, soit de l’accès multiple. Ils arrivent avec un retard τρ. Chacun
de ces liens subit, durant son parcours, une atténuation et atteint le récepteur avec
un gain aρ. Le signal reçu peut donc être formuler par

r(t) =
M∑
ρ=1

aρs (t− τρ) + n(t), (4.1)

où n(t) est le bruit additif gaussien de densité spectrale de puissance bilatérale
N0/2. Le lien de plus fort gain est le lien utile que nous désignons par a1 avec τ1

son retard correspondant. Ainsi, on peut reformuler 4.1 par

r(t) = a1s (t− τ1) +
M∑
ρ=2

aρs (t− τρ) + n(t). (4.2)

En présence à la fois d’accès multiples et de trajets multiples, (4.2) peut se mettre
sous la forme suivante :

r(t) = a1s (t− τ1)+
Nu∑
k=2

Lk∑
lk=1

hlks (t− τlk − τk)+

L1∑
l1=1

hl1s (t− τl1 − τ1)+n(t), (4.3)

où Nu est le nombre d’utilisateurs, L1 et Lk le nombre de trajets réfléchis de
l’utilisateur utile et d’un utilisateur interférent, respectivement, tel que

M =
Nu∑
k=1

Lk − 1.

hl1 / τl1 et hlk / τlk , les gains / retards des trajets réfléchis de l’utilisateur 1 et des
liens provenant de l’utilisateur k, respectivement. Parmi ces derniers, on compte
des liaisons en vue direct et des trajets réfléchis qui obéissent aux mêmes lois que
les trajets réfléchis de l’utilisateur d’intérêt. τk représente le retard de l’utilisateur
k. Ce retard est généralement défini en référence à celui de l’utilisateur utile. En
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absence de trajets multiples, (4.3) devient simplement :

r(t) = a1s (t− τ1) +
Nu∑
k=2

aks (t− τk) + n(t). (4.4)

Le décodage de la donnée transmise se fait à l’aide du récepteur CMF simple qui
consiste, ici, en un banc de Ns corrélateurs correspondant à chacune de trames du
signal émis. Nous supposons une parfaite synchronisation entre la donnée transmise
et le signal de référence au récepteur. Les éléments du banc de corrélateurs sont
dotés des signaux suivants :

vj (t) = p (t)− p (t− δ) . (4.5)

Soit R̃ leur corrélation avec une impulsion p(βmt).

R̃m,n (x) =

∫ ∞
−∞

p (βm (t− x))v (βnt) dt = Rm,n (x)−Rm,n (x− δ) , (4.6)

avec Rm,n (x) =
∫∞
−∞ p (βm (t− x))p (βnt) dt, la fonction d’autocorrélation des im-

pulsions. Malgré la présence d’un seul code PWR, une distinction est faite entre
les éléments du code PWR à l’émission et à la réception pour tenir compte d’éven-
tuelles perturbations intertrames. Cette éventualité peut se produire si, pour deux
trames adjacentes, une impulsion de la première et de la seconde trame sont res-
pectivement placées dans les premiers et dans les derniers slots et si les décalages
produits par le canal sont de l’ordre de la durée entre les deux impulsions.

Le banc de filtres ainsi constitué calcule à sa sortie la décision statistique sui-
vante

r =

√
Ns

Eb

Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

r (t) vj (t− τ1 − jTf ) dt. (4.7)

En remplaçant r(t) par son expression dans (4.2), on peut réécrire la décision
statistique comme

r = S + I + Z + n, (4.8)
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où

S =

√
Ns

Eb

Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

a1s (t− τ1) vj (t− τ1 − jTf ) dt,

la composante du lien utile. De par la synchronisation parfaite avec le signal de
référence, on peut écrire que S = +a1NsR̃(0), lorsque la donnée envoyée vaut
di = 0 et S = −a1NsR̃(0), pour di = 1.

Z est la contribution de tous les trajets réfléchis du système, qui comprend
ceux de l’utilisateur d’intérêt et des utilisateurs interférents. Il peut donc s’écrire :

Z = Z(1) + Z(k) (4.9)

Les lois de probabilité qui décrivent les gains de Z(1) et de Z(k) sont identiques avec
les mêmes paramètres. Par contre leurs retards suivent des lois différentes. Cette
différence provient du fait que les retards de Z(k) sont la somme des retards dus aux
utilisateurs et des retards supplémentaires introduits par les réflexions/réfractions.
Le retard total τkt obtenu peut s’exprimer par :

τkt = τlk + τk. (4.10)

I est la composante due aux trajets directs des utilisateurs interférents. Il
s’exprime par l’équation suivante :

I =

√
Ns

Eb

Nu∑
k=2

ak

Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

s (t− τk) vj (t− τ1 − jTf ) dt, (4.11)

Et

n =

√
Ns

Eb

Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

n(t)vj (t− τ1 − jTf ) dt, (4.12)

une variable aléatoire issue du filtrage du bruit additif gaussien.
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4.2.2 Calcul du BER

La formule d’inversion ou fonction de distribution cumulative, pour une fonc-
tion caractéristique symétrique est donnée par

F (x) = P(X < x),

où ΦX(ω) est la fonction de répartition de la variable aléatoire X. F (x) représente
la probabilité que cette variable aléatoire prenne des valeurs x. Ainsi,

P(X < x) =
1

2
+

1

π

∫ +∞

0

sin(xω)

ω
ΦX(ω)dω

Ici la décision au récepteur est prise suivant les valeurs de r, sur la règle [90] :

r > 0⇒ ′′0′′

r ≤ 0⇒ ′′1′′

De plus, les variables aléatoires qui interviennent dans l’expression de r sont symé-
triques. Par conséquent, la probabilité d’erreur du dispositif binaire peut s’écrire

Pe =
1

2
P(r > 0|d = 1) +

1

2
P(r < 0|d = 0)

= P(r ≤ 0|d = 0)

= P(r > 0|d = 1)

(4.13)

Considérant le cas d = 0 pour lequel S ≥ 0, S prend donc la valeur S = +NsR̃(0).
La probabilité d’erreur devient

Pe = P(NsR̃(0) + I + Z + n ≤ 0)

= P(I + Z + n ≤ −NsR̃(0))
(4.14)

La probabilité d’erreur du système est donc la probabilité que I+Z+n ≤ −NsR̃(0).
La variable aléatoire à prendre en compte dans la fonction de distribution cumu-
lative est ”X”=I + Z + n. Le BER du système est obtenu lorsque cette variable
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aléatoire est référencée à ”x”=−NsR̃(0), soit

Pe =
1

2
− 1

π

∫ +∞

0

sin(NsR̃(0)ω)

ω
ΦN(ω)dω, (4.15)

où N = I+Z+n est la perturbation globale sur le lien utile. D’après les propriétés
de la fonction caractéristique et vu que I, Z et n sont indépendants, on peut écrire

ΦN(ω) = ΦI(ω)ΦZ(ω)Φn(ω) (4.16)

Calcul des fonctions caractéristiques

Fonction de répartition de la composante de bruit blanc

Le terme relatif au bruit de fond est gaussien de moyenne nulle. Sa fonction se
formule simplement par

Φn(ω) = e−σ
2
nω

2/2, (4.17)

avec σ2
n, sa variance. Cette variance est calculée à partir de l’équation

E[n2] =
Ns

Eb
E

∣∣∣∣∣
Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

n(t)vj (t− τ1 − jTf ) dt

∣∣∣∣∣
2
 . (4.18)

Le calcul permet de trouver (voir annexe 5) :

σ2
n = E[n2] =

N2
sN0

Eb
R̃(0) (4.19)

Fonction de répartition de la composante due aux liens perturbants

La détermination des fonctions caractéristiques de I et Z est une analyse sé-
quentielle qui fait intervenir graduellement les variables aléatoires qui les com-
posent. Cette analyse est identique en tout point pour ces deux grandeurs, la seule
différence, comme nous l’avons indiqué plus haut, réside dans les lois de proba-
bilité qui les régissent. La détermination de la fonction caractéristique est menée
pour I, il suffira de remplacer les lois de probabilité du retard et du gain par leur
expression pour déterminer celle de Z. I est une variable aléatoire multivariée qui
regroupe les variables aléatoires suivantes :
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− le code PWR, βj ;

− le code TH, cj ;

− la donnée transmise, di ;

− le retard d’un trajet, τk et

− le gain d’un trajet, ak.

Nous supposons a priori ces variables sont indépendantes les unes des autres.
Lorsque l’analyse concerne l’une d’entre elles, les autres sont supposées constantes
et ainsi de suite jusqu’à la dernière. En remplaçant s(t− τk) par son expression, I
devient

I =
Nu∑
k=2

ak

Ns−1∑
j=0

Ns−1∑
jk=0

∫ (j+1)Tf

jTf

γjkp
(
β

(k)
jk

(
t− jkTf − c(k)

jk
Tc − d(k)

i δ − τk
))

× v
(
β

(1)
j (t− jTf − τ1)

)
dt

=
Nu∑
k=2

ak

Ns−1∑
j=0

Ns−1∑
jk=0

∫ Tf−τ1

−τ1
γjkp

(
β

(k)
jk

(
u− (jk − j)Tf − c(k)

jk
Tc − d(k)

i δ − (τk − τ1)
))

× v
(
β

(1)
j u
)
du

en posant u = t− jTf − τ1 (4.20)

Nous introduisons la variable Θ
(k)
j qui représente le retard global de l’impulsion

j de l’utilisateur k

Θ
(k)
j,jk

= (jk − j)Tf + c
(k)
j′ Tc + d

(k)⌊
j+j′
Ns

⌋δ + (τk − τ1) (4.21)

où

• jk est la différence en nombre de trames résultant des transmissions asyn-
chrones et τk − τ1 reflète le reste de l’asynchronisme. Les autres termes ré-
sultent du time hopping et de la modulation par position. Nous écrivons
j′ ≡ j + jk[Ns] ce qui signifie que l’impulsion j′ de l’utilisateur k interfère
avec l’impulsion j de l’utilisateur 1 que l’on décode.
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• Il faut également prendre en compte le fait que le bit interférant peut changer
au cours des Ns répétitions du bit utile. Pour prendre ne compte ce phéno-
mène, nous notons

⌊
j+j′

Ns

⌋
la partie entière de (j+ j′)/Ns qui peut prendre la

valeur 0 ou 1 si j + j′ est inférieur ou supérieur à Ns (j + j′ ∈ [0, 2(Ns− 1)])
et indique ainsi le changement de bit interférant. Nous noterons γk l’indice
ou le bit interférant change.

Nous rappelons également que

R̃m,n(Θ) =

∫ +∞

−∞
p (βm(t−Θ)) v (βnt) dt.

De plus, l’intégrale dans (4.20) sera non nulle uniquement si les impulsions
considérées tombent (au moins) dans la même trame, c’est à dire j− jk = 0. Nous
pouvons alors réécrire(4.20), en prenant également τ1 = 0,

I =
Nu∑
k=2

ak

Ns−1∑
j=0

∫ Tf

0

γj′p
(
βj′(u−Θ

(k)
j,j′)
)
v(βju)du

=
Nu∑
k=2

ak

Ns−1∑
j=0

γj′R̃j′,j

(
Θ

(k)
j,j′

)
. (4.22)

Nous pouvons nous affranchir du j′ en notant que pour j < γk (avant le chan-
gement de bit),

⌊
j+j′

Ns

⌋
= 0 et qu’il est égal à 1 ensuite. Nous identifions alors par

j(1) et j(k) les impulsions désirée et interférente. Nous pouvons également redéfinir
Θ par {

Θ
(k)
0,j = c

(k)
j Tc + d

(k)
0 δ + αk

Θ
(k)
1,j = c

(k)
j Tc + d

(k)
1 δ + αk

(4.23)

et écrire, en notant αk = τk − τ1 = τk,

I =
Nu∑
k=2

(
γk−1∑
j=0

akγj(k)R̃j(k),j(1)(Θ
(k)

0,j(k)
) +

Ns∑
j=γk

akγj(k)R̃j(k),j(1)(Θ
(k)

1,j(k)
)

)
(4.24)

Finalement, nous notons ãk = akγj(k) l’atténuation globale du canal que nous
considérons constante sur la durée du symbole transmis (donc constante pour la
somme sur j(k)) et définissons les deux termes d’interférence correspondant au
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premier bit interférant puis au second

I
(k)
0 =

γk−1∑
j=0

R̃j(k),j(1)(Θ
(k)

0,j(k)
) et I

(k)
1 =

Ns∑
j=γk

R̃j(k),j(1)(Θ
(k)

1,j(k)
) (4.25)

Finalement

I =
Nu∑
k=2

ãk

(
I

(k)
0 + I

(k)
1

)
(4.26)

La fonction d’intercorrélation R̃i(1),j(k) (·) peut prendre N2
s valeurs discrètes

pour une valeur fixée de Θ du fait des coefficients d’étalement β(1)
j et β(k)

j et prend
des valeurs en fonction de Θ

(k)
0,j et Θ

(k)
1,j . Nous exprimons la fonction caractéristique

de R̃, dans un premier temps en fonction de
(
β

(1)
j , β

(k)
j

)
sachant αk, c

(k)
j et d(k)

0 .
Par définition on peut écrire

ΦR̃
β(1),β(k)

|c,d,α(ω) = E
[
ejωR̃|

d
(k)
0 =d,c

(k)
j =c,αk=α

]
. (4.27)

Nous supposons que les N2
s valeurs de R̃β(1),β(k) ont la même probabilité d’occur-

rence, à savoir, Pe
(
β

(k)
i , β

(1)
j

)
= 1/N2

s . (4.27) devient donc

ΦR̃
i(1),j(k)

|c,d,α(ω) =
1

N2
s

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+cTc+δd) (4.28)

L’obtention de la fonction de répartition de R̃, relativement à c(k)
j se fait en prenant

l’espérance de la fonction de répartition précédentes sur cette variable avec αk et
d

(k)
0 supposées déterministes.

ΦR̃
i(1),j(k)

|d,α(ω) =
1

N2
s

1

Nh

Nh−1∑
η=0

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+ηTc+δd) (4.29)

Notons que les R̃i(1),j(k)

(
Θ

(k)
0,j

)
et R̃i(1),j(k)

(
Θ

(k)
1,j

)
, pour j = 1, · · · , γk − 1 sont

indépendants lorsque d(k)
0 ou d

(k)
1 et αk sont considérées déterministes. Ainsi, la
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fonction de répartition de I(k)
0 peut s’écrire

Φ
I
(k)
0 |d,α,γ

(ω) =

(
1

N2
s

1

Nh

Nh−1∑
η=0

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+ηTc+δd)

)γ

. (4.30)

On obtient une expression similaire pour Φ
I
(k)
1 |d,α,γ

(ω) lorsqu’on remplace γ par
Ns − γ, soit

Φ
I
(k)
1 |d,α,γ

(ω) =

(
1

N2
s

1

Nh

Nh−1∑
η=0

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+ηTc+δd)

)Ns−γ

. (4.31)

La supposition précédente n’est rigoureusement exacte que si NhTc est suffisam-
ment grand devant la durée de l’impulsion Tp. En calculant la probabilité en fonc-
tion du schéma de modulation binaire, la fonction caractéristique de I(k)

0 et I(k)
1 ,

sachant αk et γk deviennent respectivement

Φ
I
(k)
0 |α,γ

(ω) = Φ
I
(k)
0 |0,α,γ

(ω)Pr(d = 0) + Φ
I
(k)
0 |1,α,γ

(ω)Pr(d = 1) (4.32)

et
Φ
I
(k)
1 |α,γ

(ω) = Φ
I
(k)
1 |0,α,γ

(ω)Pr(d = 0) + Φ
I
(k)
1 |1,α,γ

(ω)Pr(d = 1) (4.33)

Si on remplace Φ
I
(k)
0 |0,α,γ

(ω) / Φ
I
(k)
0 |1,α,γ

(ω), respectivement Φ
I
(k)
1 |0,α,γ

(ω) / Φ
I
(k)
1 |1,α,γ

(ω)

par leur expression dans 4.32 et 4.33, Φ
I
(k)
0 |α,γ

(ω) et Φ
I
(k)
1 |α,γ

(ω) deviennent

Φ
I
(k)
0 |α,γ

(ω) =
1

2 (N2
sNh)

γ

1∑
d=0

(
Nh−1∑
η=0

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+ηTc+dδ)

)γ

(4.34)

et

Φ
I
(k)
1 |α,γ

(ω) =
1

2 (N2
sNh)

Ns−γ

1∑
d=0

(
Nh−1∑
η=0

Ns−1∑
i=0

Ns−1∑
j=0

e
jωR̃

i(1),j(k)
(α+ηTc+dδ)

)Ns−γ

(4.35)
Pour un lien donné, les données d(k)

0 et d(k)
1 sont indépendantes. Leur contribu-

tion dans l’interférence multi-trajets résultant l’est également. Par conséquent, la
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fonction de répartition de l’interférence provoqué par un lien (k) s’exprime par

ΦI|α,γ,h(ω) = ΦI0|α,γ,h(akω)ΦI1|α,γ,h(akω). (4.36)

Lorsqu’on prend en compte le paramètre γk, on détermine la fonction de répartition
de I, sachant uniquement αk et h. Cela donne

ΦI|α,h(ω) =
1

Ns

Ns−1∑
γ=0

(
1∏

n=0

ΦIn|α,γ,h(akω)

)
. (4.37)

Finalement, nous considérons la dernière variable aléatoire αk dans l’analyse. C’est
une variable aléatoire continue sur [−Tf/2, Tf/2). En effet, αk = τ ′k − τ1 et sans
perte de généralité, on prend τ1 comme l’origine des dates, soit τ1 = 0.

Soit pα(α) la loi de probabilité qui régit αk. On déduit donc la fonction carac-
téristique de I en fonction du gain a :

ΦI|a(ω) =

∫ Tf/2

−Tf/2
ΦI|α,a(akω)pα(α)dα (4.38)

La fonction de répartition finale de la composante de bruit dû aux liens directs
des autres utilisateurs s’obtient par la moyenne géométrique de ΦI|a(ω) sur a, soit

ΦI(ω) = exp

(∫ ∞
0

log
(
ΦI|a(aω)

)
pA(a)da

)
, (4.39)

où pA(a) est fonction densité de probabilité de a.

La formulation de l’expression finale de la probabilité d’erreurs moyenne est
donnée par :

Pe =
1

2
− 1

π

∫ +∞

0

∫ +∞

0

sin(a1NsR̃(0)ω)

ω
ΦN(ω)pA1(a1)dωda1, (4.40)

où pA1(a1) est la loi de probabilité qui régit le gain du lien utile. Dans la plupart
des cas rencontré dans la littérature, ce gain est supposé déterministe. La fonction
du caractéristique du bruit global ΦN(ω) déduite des expressions (4.16), (4.17) et
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(4.39) peut s’écrire

ΦN(ω) = exp

(∫ ∞
0

log
(
ΦI|a(aω)

)
pA(a)da

)
exp

(∫ ∞
0

log
(
ΦZ|h(hω)

)
pH(h)dh

)
×

exp
(
−σ2

nω
2/2
)
. (4.41)

Où

ΦI|a(ω) =

∫ Tf/2

−Tf/2
ΦI|α,a(akω)pα(α)dα,

ΦZ|h(ω) =

∫ Tf/2

−Tf/2
ΦZ|α,h(hlω)pα(α)dα

la fonction caractéristique de la composante due aux trajets multiples et pH(h) la
loi de probabilité de leur gain.

4.3 Application aux transmissions multi-utilisateurs

Il s’agit, dans cette section, d’appliquer l’analyse de performance ci-dessus au
troisième cas présenté en début de chapitre. Ce cas se caractérise par la présence
uniquement de deux types de perturbation : le bruit gaussien et les liens directs
des autres utilisateurs.

Des hypothèses particulières ne sont pas à formuler pour retrouver ces condi-
tions en environnement outdoor peu dense. Cet environnement présente en effet
peu d’obstacles et rend donc les réflexions/réfractions moins nombreuses. La pro-
babilité pour le récepteur d’être influencé par ce type de perturbation est donc très
faible.

Par contre, en agglomération la situation est différente et se rapproche des scé-
narios indoor où l’essentiel des signaux émis subit de nombreux rebondissements
et traversent divers matériaux. Bon nombre d’entre eux parviennent au récepteur
utile avec d’importantes distorsions dont la plus nocive est le changement de signe.
Cette distorsion, lorsqu’elle est synchronisée sur le signal utile, crée inévitablement
de la perte de données. Un moyen d’éviter la génération d’autant de signaux secon-
daires est l’utilisation d’antennes directives. Selon El Ghannudi et al [105] ce type
d’antenne permet de réduire considérablement l’effet des trajets multiples et donc
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de les négliger. Le schéma 4.1 montre le mode de fonctionnement de ces antennes
et met en évidence l’évitement des trajets secondaires. Sur le schéma de droite,
l’utilisateur k utilise une antenne directive pour émettre. La diffusion des signaux
dans tous les sens amène trois trajets secondaires au récepteur de l’utilisateur 1

en plus d’un lien direct. Avec l’antenne directive (schéma de droite), les trajets
réfléchis ne sont plus générés. Il ne reste plus que le lien direct qui perturbe le
récepteur 1. On constate, sur les schémas qu’avec une plus grande directivité, le
lien direct de l’utilisateur k aurait même été supprimé. Par conséquent, plus les
antennes présentent une grande directivité, plus l’hypothèse de la suppression des
trajets multiples peut être finement réalisée.

Récepteur utile (1)

Utilisateur (k)

(récepteur)

Utlisateur (k)

(émetteur)

Récepteur utile (1)

Utilisateur (k)

(récepteur)

Utlisateur (k)

(émetteur)

Figure 4.1 – Suppression des trajets secondaires par une antenne directive.

L’inconvénient avec ce type d’antenne est la complexité qu’elles apportent au
routage. Mais dans des configurations où la mobilité est faible, voire nulle, cette
complexité se fera moins sentir, comparativement aux environnements dynamiques
où les nœuds subissent un réarrangement régulier. L’utilisation de ces antennes
permet donc de réaliser l’hypothèse de l’absence de trajets multiples malgré le
coût supplémentaire en complexité que cette approche génère. Nous nous limiterons
donc dans cette étude au troisième cas.

Le modèle que nous étudions n’inclue donc que les trajets directs. Ceci nous
permet d’étudier l’effet de l’interférence uniquement. Les méthodes que nous pro-
posons garderons toutefois leurs bénéfices en cas de multitrajets mais l’étude théo-
rique devrait être complétée (et serait bien plus complexe). Les différentes confi-
gurations que nous étudions sont alors les suivantes :

• la configuration du système est figée et il y a un contrôle de puissance parfait ;
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• la configuration du système est figée mais les nœuds transmettent librement ;

• la position des interférents et leur contribution à l’interférence évoluent.

Dans la première, les nœuds ont une position figée au cours de l’expérimen-
tation. Cela s’apparente à la disposition d’ordinateurs de bureau dans une salle.
Le gain du lien utile a une valeur déterminée. Le contrôle de puissance parfait
consiste à attribuer à chaque lien interférent, un même gain, soit ak = a pour
k = 2, · · · , Nu avec a ∈ R. Idéalement, l’utilisateur 1 possède le même gain. Il
est possible de supposer des environnements plus rude où ak > a1. Le système
d’utilisateurs est supposé parfaitement asynchrone. Chaque utilisateur choisit de
manière indépendante son instant d’émission.

Le système étant asynchrone, les αk sont indépendants et uniformément distri-
bués sur [−Tf/2, Tf/2]. Par conséquent pα(α) = 1/Tf et la fonction caractéristique
de I sachant a peut s’écrire :

ΦI|a(ω) =
1

Tf

∫ Tf/2

−Tf/2
ΦI|α,a(aω)dα. (4.42)

En ce qui concerne les gains, a1 = a et ak = a pour k = 2, · · · , Nu d’où a1

et ak sont des constantes et non des variables aléatoires. La probabilité moyenne
d’erreur et la fonction caractéristique deviennent donc :

Pe =
1

2
− 1

π

∫ +∞

0

sin(a1NsR̃(0)ω)

ω
ΦN(ω)dω. (4.43)

et
ΦI(ω) = (ΦI(aω))Nu−1 .

En effet, tous les utilisateurs ayant la même valeur pour ak, tous les ΦI|a(aω)

deviennent identiques et ne dépendent plus de a. Et en absence de trajets multiples
la fonction de répartition du bruit global prend la forme :

ΦN(ω) = (ΦI(aω))Nu−1 exp
(
−σ2

nω
2/2
)
. (4.44)

Lorsqu’aucune contrainte n’est imposée sur la puissance émise par les autres
nœuds (2e cas), la densité de probabilité des gains et des retards restent identiques
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à ceux du premier cas. La seule différence intervient dans l’expression de la fonction
caractéristique de I. Il prend la forme :

ΦI(ω) =
Nu∏
k=2

(ΦI(akω)) . (4.45)

Le calcul numérique devient juste un peu plus complexe mais donne le même
résultat en fonction des valeurs de ak. Nous n’utiliserons donc que le schéma des
ak identiques par soucis de simplicité.

Nous testons maintenant dans ce cadre les modifications apportées par les codes
PWR dans la réduction de l’impact des interférences sur les transmissions utiles.
Nous avons numériquement évalué (4.43). La variable de décision (4.7) est égale-
ment déterminée à l’aide des simulations de Monte-Carlo pour valider l’approche
analytique.

Au cours de ces expérimentations, nous considérons un système avec Nu− 1 =

21 interférents effectifs qui transmettent leurs données avec Ns = 3 impulsions.
Dans le but de respecter l’hypothèse selon laquelle la durée de la trame Tf est
largement supérieure à celle de l’impulsion Tp (Tf � Tp), nous prenons un nombre
relativement grand de slots, Nh = 8. Le décalage PPM utilisé pour le calcul numé-
rique de Pe et la simulation est supérieur à l’impulsion la plus large obtenue par
l’application du code PWR (δ = Tp/0.4393).

Dans un premier temps la génération des codes PWR se fera par une méthode
de tâtonnement. Appel sera ensuite fait à un système de recherche plus performant
pour déterminer les codes qui réalisent les meilleurs résultats.

Cette première méthode décrite dans [1] a permis de générer un code de trois
(3) éléments de moyenne 0.7634 et de variance 0.19. Le code obtenu est {βi}Ns−1

i=0 =

[0.764707, 0.575184, 0.950252]. Nous comparons les performances de ce code avec
des cas où aucun code n’est appliqué. La comparaison a été réalisée avec {βi}Ns−1

i=0 =

0.7634 et {βi}Ns−1
i=0 = 1. Le premier présente un spectre quasi similaire avec celle du

code généré, alors que le second ne subit aucune modification. Ces deux spectres
contiennent de nombreuses raies.

La figure 4.2 montre la précision de la méthode généralisée au code PWR. Il
montre également que le code PWR donne de meilleures performances que dans les
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Figure 4.2 – Performance d’un système TH-IR, des séquences uniformes sont
comparées à un code PWR dans un système de 22 utilisateurs transmettant des
données de trois impulsions.

cas où les éléments du code sont égaux. Ce résultat peut être par l’optimisation de
la recherche des séquences, la diversité dans le signal aura pour effet d’augmenter
le gain réalisé. Nous constatons aussi que plus les impulsions de largeurs uniformes
sont étalées moins bonnes sont les performances.

Nous appliquons ensuite l’algorithme génétique multi-critères pour optimiser
les performances réalisées. Il s’agira de traiter simultanément deux critères, la
performance et l’occupation spectrale. Les variables d’optimisation sont le code
PWR et le paramètre d’ajustement γ définis au chapitre 3.

La valeur idéale de φI(ω) est 1 pour tout ω. En considérant les grandes valeurs
de ω, dans les pires conditions d’accès multiples φI(ω) tend vers sa valeur minimale,
0. Mais sous de meilleures conditions il tend vers 1. Le premier objectif que nous
considérons est donc :

f1

(
β(1),β(k),λ

)
= 1− φ(ωe), (4.46)

où ωe � 0.
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Le paramètre β est utile dans l’évitement des interférences, uniquement lors-
qu’une donnée interférente est parfaitement synchronisée avec une donnée de l’uti-
lisateur utile, lorsque le code TH et le décalage aléatoire n’ont pas réussi à les
dissocier. Nous désignons cette occurrence par Interférence Parfaite (IP). Dans ce
cas, seul β permet de distinguer de manière significative les utilisateurs.

Les valeurs optimales de f1 sont souvent obtenues avec les signaux de données
qui ne respectent pas la régulation. Pourtant, pour éviter les nivellements, première
cause de perte de puissance, les spectres doivent rester sous les seuils du masque
et s’en approcher le plus près possible. La première possibilité est de considérer
l’occupation spectrale comme une contrainte d’inégalité. Cette approche ne garan-
tit pas d’éviter les pertes de puissance. Comme contrainte d’égalité, le processus
devient complexe, en ce sens que ce type de contrainte est difficilement réalisable.
Cette seconde approche pause donc des problèmes de convergence. Un compromis
raisonnable est de transformer la contrainte d’égalité en objectif. Cette fonction
est identique à celles formulées aux équations (3.17) et (3.23), avec seulement une
variable supplémentaire, soit

f2

(
β(1),β(k),γ

)
=
∑
νk∈Fp

|G(νk)−Gm(νk)| , (4.47)

Une version permutée du train d’impulsion de l’utilisateur 1 est attribuée à
chaque utilisateur interférent. C’est le moyen le plus simple de garantir le même
spectre pour les données de tous les utilisateurs dans l’environnement de communi-
cation. Ainsi, β(k) et γ(k) sont déduits de β(1) et γ(1). Les variables d’optimisation
peuvent donc se réduire à ξ = [β(1),γ(1)].

Simulations

Le processus d’optimisation a fait intervenir une population de 500 individus
qui évoluent sur 250 générations. Il a été mené avec deux impulsions de base, le 5
e monocycle de Gauss et une impulsion optimale construite au chapitre précédent.
Nous avons considéré cette dernière pour évaluer la réelle contribution de l’occu-
pation spectrale dans la gestion des interférences d’accès multiples. La différence
entre son occupation spectrale et celle de la donnée qu’elle permet de construire
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n’est pas grande, l’optimisation sert principalement à éliminer les raies spectrales
qui enfreignent le masque. Les valeurs optimales de ξ obtenues pour les deux im-
pulsions sont utilisées pour construire les signaux des symboles informatifs.
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Figure 4.3 – Le Front de Pareto tiré de la dernière génération

La figure 4.3 montre les éléments du compromis (front de Pareto) qu’on obtient
sur les deux objectifs. Les meilleures valeurs de f1 et f2 sont réalisées au détriment
de l’un ou l’autre et réciproquement. Cela prouve que ces deux objectifs sont
contradictoires. En fonction du niveau de priorité de chacun d’entre eux, l’un des
points du front de Pareto sera choisi. L’objectif principal de la présente étude étant
de réduire les interférences sans pour autant dégrader l’occupation spectrale, les
points qui nous intéressent sont donc ceux situés vers le centre du front.

Les performances sont évaluées dans un environnement où tous les utilisateurs
interférents ont une meilleure qualité de signalisation que l’utilisateur utile. Chaque
utilisateur choisit un code TH court suivant une loi uniforme. ωe est fixé à 15. Cette
valeur est suffisamment éloignée de 0 pour rendre compte de l’optimalité de f1.

Deux principaux cas sont considérés dans l’évaluation des performances :

• lorsque l’impulsion de base est la 5e dérivée de l’impulsion de Gauss avec et
sans code PWR ;
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• et lorsque l’impulsion de base est l’impulsion optimale avec et sans code
PWR.

Comme dans la méthode de tâtonnement, les cas où le code PWR n’est pas utilisé,
correspondent à {βi = 1}Ns−1

i=0 et
{
βi = βopt

}Ns−1

i=0
, où βopt est la moyenne de la

solution optimale considérée. Le premier est le cas conventionnel dans lequel la
largeur des impulsions n’est pas modifiée. Dans le second, la largeur des impulsions
est égale à la largeur moyenne des impulsions obtenues avec le code PWR optimal.
Le spectre du signal du symbole informatif qu’il permet d’obtenir dépasse les
seuils du masque. Si βopt > 1, il produit des impulsions plus fines que dans le
cas conventionnel.

Pour le 5e monocycle de Gauss, l’optimisation du signal de la donnée apporte un
gain effectif au niveau de l’occupation spectrale, soit 87% pendant que l’impulsion
de base n’occupe le spectre qu’à 59%. Cela se traduit dans les performances par
un gain supplémentaire aux faibles valeurs du rapport signal sur bruit, comme le
montre la figure 4.4. Par contre lorsque le SNR augmente le signal optimisé avec
f1 et f2 a tendance à devenir plus performant. Cela est mieux mise en évidence
lorsque le nombre d’utilisateurs augmente (Nu = 71).

Le BER en fonction du nombre d’utilisateurs (figure 4.5) permet d’apprécier le
comportement des signaux vis-à-vis des deux types de perturbations. Le signal op-
timisé uniquement sur l’occupation spectrale (f2) présente une plus forte résistance
au bruit gaussien et est plus sensible à l’augmentation des interférences. Prendre
en compte simultanément f1 et f2 dégrade légèrement le spectre pendant que la
propriété de résistance du signal aux interférences d’accès multiple est améliorée.

Dans les analyses suivantes, nous augmentons le gain des utilisateurs interfé-
rents pour mieux mettre en valeur l’efficacité du code PWR. Un signal de données
optimal est conçu avec le 5e monocycle de Gauss. Ce signal réalise une occupation
spectrale de OS = 81, 3% 1. Elle est évaluée par l’équation :

OS =

∫
Fp
|G(ν)|∫

Fp
Gm(ν)

(4.48)

1. OS est mis pour Occupation Spectrale
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obtenus avec des signaux de largement moyenne d’impulsion identique (a(k) = 15,
∀ {k = 2,· · ·, Nu} and a(1) =1)

Les performances que réalise ce signal sont comparées à celles d’autres signaux
réalisant divers occupations spectrales. Ces signaux sont obtenus avec des codes
PWR uniformes. Le BER en fonction du SNR (figure 4.6) 2 est obtenu pour un
nombre d’interférents effectifs Nu = 21. Cette figure montre que le signal de don-
nées optimal surpasse les autres signaux aux faibles SNR. Cette performance va
de paire avec l’occupation que le code PWR lui permet d’acquérir. Par cette dé-
marche, nous montrons que l’impulsion de base peut être sous optimale et fournir
à l’aide du code PWR, une donnée bien plus performante que celle construite
avec une impulsion optimale 3. Les courbes montrent aussi qu’en absence du code
PWR, les signaux de base optimaux fournissent de meilleures performances que
les signaux classiques aux faibles SNR.

Les courbes de la figure 4.6 ne permettent pas de mettre en évidence la sensibi-
lité des signaux aux interférences. Cette sensibilité est mieux révélée par la figure

2. Dans la figure, MG est mis pour monocycle de Gauss
3. au sens du masque
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4.7. Le signal avec le code PWR optimal se démarque également. Par contre on
s’aperçoit que les autres ont tous quasiment la même sensibilité en milieu fortement
perturbé par les interférences. On remarque aussi que dans cet environnement, le
signal à code uniforme construit avec le 5e monocycle de Gauss, se comporte mieux
que celui réalisé avec l’impulsion optimale. Cela s’explique par le fait que cette im-
pulsion est plus étendue que le monocycle. En effet, plus les signaux sont constitués
d’impulsions fines plus elles sont robustes en environnement multiutilisateur for-
tement perturbé.

Dans le cas des configurations dynamiques, les délais d’arrivée gardent une
distribution uniforme. En ce qui concerne les atténuations, nous supposons qu’elles
sont données par :

ak = z
− b

2
k , (4.49)
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où zk est la distance entre l’utilisateur (k) et le récepteur utile et b le coefficient
d’atténuation. Si les interférences sont uniformément distribuées dans un cercle de
rayon R, alors la fonction de densité de probabilité (fdp) de l’atténuation peut
s’écrire :

PA(a) =
4a−

4
b
−1

bR2
pour R

b
2 ≤ a ≤ +∞ (4.50)

Sa variance est infinie pour b > 2. En remplaçant cette loi dans (4.39), on
obtient :

ΦI(ω) = exp

(∫ ∞
0

log
(
ΦI|a(aω)

) 4a−
4
b
−1

bR2
da

)
, (4.51)

Posons aω = u, soit da = du
ω
. L’expression précédente peut alors être réécrite

comme :

ΦI(ω) = exp

∫ ∞
0

log
(
ΦI|u(u)

) 4u−
4
b
−1
(

1
ω

)− 4
b

bR2
du



= exp

ω 4
b

σs︷ ︸︸ ︷
4

bR2

∫ ∞
0

log
(
ΦI|u(u)

)
u−

4
b
−1du

 .

(4.52)

Finalement la fonction de répartition de l’interférence peut se mettre sous la forme :

ΦI(ω) = exp
(
−ω

4
bσs

)
. (4.53)

A travers l’équation ci-dessus, on retrouve l’expression des lois α-stables, avec 4

αs =
4

b

et
σs = − 4

bR2

∫ ∞
0

log
(
ΦI|u(u)

)
u−

4
b
−1du

4. Nous utilisons ici αs et σs pour éviter toute confusion avec le α utilisé pour désigner les
délais et le sigma mis pour la variance de l’impulsion gaussienne
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Les configurations dynamiques peuvent donc engendrer des interférences à ca-
ractère impulsif, selon la valeur de b. Ce dernier rend compte de la proximité des
interférents au récepteur utile. En champ lointain, b tend vers 2 et le bruit dû à
l’interférence suit une loi qui se rapproche de la gaussienne. Notre hypothèse de
départ, à savoir, un réseau de capteur dense est réalisé lorsqu’on considère b bien
plus grand que 2. Ce schéma équivalent au champ proche, correspond à la situa-
tion où des interférents placés trop près du récepteur 1 émettent sans contrôle de
puissance. Dans ce cas, nous examinons les améliorations apportées par le code
PWR.

L’expérience conduite a porté sur un environnement de 211 utilisateurs. Nous
estimons la fdp de l’interférence générée en appliquant aux données émises les
codes suivants :

• Un code PWR optimal ;

• Un code uniforme de même moyenne que le code PWR ;

• et un code uniforme dont les éléments sont égaux à 1.
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Figure 4.8 – Fonction de densité de probabilité de l’interférence d’accès multiple
pour différents codes dans un environnement de 211 utilisateurs
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Le figure 4.8 présente les fdps obtenues avec les trois codes. En analysant la
queue de ces distributions, on observe que la densité du code à éléments unité pos-
sède une queue plus lourde que celle des autres. Vient ensuite le code à moyenne
égale à celle du code PWR. Quant à la séquence PWR elle même, la fdp obte-
nue lorsqu’elle est utilisée décroit plus vite. Il est établit que plus la queue est
lourde plus les interférences sont impulsifs et moins les performances sont bonnes.
Par conséquent, le code PWR aide réduire ce caractère impulsif pour donner de
meilleures performances.
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Figure 4.9 – Comparaison des fonctions de densité de probabilité obtenues théo-
riquement avec celles estimées à partir de la simulation pour le code PWR.

Afin de vérifier l’aspect stable des distributions obtenues, nous générons des
fonctions de densité avec différentes valeurs de αs et de la dispersion σs. Nous
trouvons αs = 1.2 dans les trois cas avec σs = 0.4, 0.6, 0.85 correspondant au
code PWR, au code uniforme de même moyenne et au code uniforme à éléments
unité. Les figures 4.9, 4.10 et 4.11 montrent que les distributions théoriquement
générées collent bien avec celles estimées à partir des résultats de la simulation.
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Figure 4.10 – Comparaison des fonctions de densité de probabilité obtenues théo-
riquement avec celles estimées à partir de la simulation pour le code uniforme de
même moyenne que celle du code PWR.
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Figure 4.11 – Comparaison des fonctions de densité de probabilité obtenues théo-
riquement avec celles estimées à partir de la simulation pour le code uniforme de
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Chapitre 5
Conclusion

Les travaux de cette thèse ont porté sur les transmis TH-IR UWB avec des
données modulées en position. Les apports principaux réalisés grâce à l’exploita-
tion de la diversité apportée par la technique d’étalement des impulsions sont les
suivants :

• l’amélioration des propriétés spectrales des signaux de données pour une
meilleure utilisation du masque spectrale de la FCC ;

• la génération d’impulsions de base de courte durée avec de grande occupation
spectrale ;

• et l’optimisation des performances d’un utilisateur dans un réseau ad hoc
dense où les interférents d’accès multiples ont des gains nettement plus fort
que le sien.

Le paramètre d’étalement intervient de manière non linéaire dans l’expression
des signaux des données et dans les éléments à combiner pour former les impulsions
optimales. Le premier chapitre a consister à déterminer la technique d’optimisation
la mieux adaptée pour résoudre les problèmes lorsque ce paramètre y intervient.
Il existe de nombreuses techniques. Celles dites déterministes sont efficaces et par-
ticulièrement rapides pour résoudre des problèmes linéaires ou linéarisables. Bien
qu’ayant parfois utilisé ces dernières dans nos travaux, nous ne nous sommes pas
attardé sur leur présentation du fait qu’elles sont bien connues et les applications
pour les mettre en œuvre, foisonnent. Pour les autres types de problèmes, il faut
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avoir recours aux techniques aléatoires. Une étude comparative de ces techniques
basée leur capacité à résoudre divers types de problèmes et à intégrer des variables
mixtes, a permis de retenir les métaheuristiques. Parmi les métaheuristiques, la
plus simple à implémenter est l’algorithme génétique. C’est également l’une des
plus efficaces. Elle a la particularité de fournir de meilleurs résultats quelle que
soit la distribution choisie pour les opérations numériques aléatoires. Nous avons
présenté dans ce premier chapitre, les éléments essentiels à l’utilisation et la com-
préhension de cet outil.

Les outils nécessaires à la poursuite des travaux étant bien définis, nous présen-
tons, dans le chapitre suivant, à partir d’un état de l’art précis mais non exhaustif,
les solutions suggérées pour réduire les raies et les crêtes dans les signaux TH-IR.
Une analyse de ces propositions révèle que la présence des raies est principale-
ment due au caractère périodique de ces signaux. Par conséquent, la proposition
que nous avons faite va dans le sens de la réduction de cette périodicité. Cette
alternative consiste en un code chargé de la modification de l’étalement des impul-
sions au sein des symboles informatifs. Baptisé PWR, ce code apporte un lissage
des signaux bien plus efficace que les meilleurs codes de la littérature, à savoir
les codes TH et les codes de polarisation des impulsions. Une particularité de
notre proposition est sa capacité à déformer le spectre. Cette capacité devient un
inconvénient lorsque les déformations engendrées entrainent le non-respect de la
réglementation. Par contre, il est possible de l’exploiter pour augmenter l’occupa-
tion spectrale du signal de la donnée concomitamment au lissage. L’utilisation de
l’algorithme génétique permet d’atteindre ce double objectif.

La suite de ce chapitre est consacrée à la génération d’impulsions optimales.
Nous partons de la méthode de combinaisons linéaire des impulsions exploitant le
concept des filtres RIF. En l’état, cette technique ne fait que varier l’amplitude
des impulsions qu’elle décale régulièrement. Sachant que l’étalement a un effet
important sur l’allure du spectre, nous ajoutons au processus, la variation de la
largeur des impulsions. Cette modification a pour conséquence de générer des im-
pulsions qui réalisent des occupations spectrales tout aussi importantes mais avec
des largeurs moins grandes. Comme nous l’avons montré dans le dernier chapitre,
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l’avantage de ces impulsions plus courtes dans le temps, est qu’elles permettent de
construire des données plus résistantes aux interférences.

Le code PWR proposé pour le lissage du spectre des signaux TH-IR et les
impulsions sont testés dans un environnement multiutilisateur où ils sont utilisés
pour la transmission des données. Même si les modèles de calcul du taux d’erreurs
existants peuvent être appliqués à tout type d’impulsions, ils ne prennent pas en
compte les séquences PWR. Par conséquent, dans le chapitre 3, nous avons étendu
l’un des modèles existant, notamment celui présenté dans [52], à ce code. Le modèle
que nous avons établi est assez général pour être appliqué à plusieurs contextes,
notamment, les contextes multiutilisateurs et multi-trajets. En nous appuyant sur
les travaux dans [105] qui révèlent l’efficacité des antennes directives dans la ré-
duction des trajets multiples, nous avons limité l’application du modèle au cas
mutiutilisateur. Les simulations montrent que l’utilisation du codage de l’étale-
ment des impulsions des données apporte une nette résistance aux interférences
d’accès multiple. De plus, les résultats calculés par le modèle collent parfaitement
avec ceux obtenus par les simulations de type Monte-Carlo. Les expériences ont
aussi montré que l’occupation spectrale joue surtout un grand rôle dans l’amélio-
ration des performances face au bruit gaussien. Ce résultat est tout à fait intuitif
en ce sens que le gain de puissance dû à une meilleure occupation spectrale amène
les signaux à mieux se dégager du bruit thermique généré par l’électronique du
couple émetteur, récepteur. Par contre, elle n’entraine aucune amélioration au ni-
veau de l’immunité aux interférences. Une impulsion sous optimale, au sens du
masque, muni d’un code PWR optimale, sera plus robuste dans un environnement
multiutilisateur.

Une des pistes possibles pour la suite de ces travaux est l’application du modèle
du taux d’erreur binaire que nous avons obtenu aux trajets multiples. Pour que
le modèle reste précis, il faut que les lois de probabilité qui décrivent ces trajets
soient suffisamment fidèles. Plusieurs propositions pour celle régissant les gains des
liens ont été formulées dans la littérature. La plus utilisée, mais qui ne fait pas
encore l’unanimité est la loi log-normale donnée par [106] :

20 log10(hl) ∝ N (h, σ2
h),
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où σ2
h = σ2

1 + σ2
2 avec σ1 et σ2 les variances des clusters et des trajets au sein

d’un cluster, respectivement. h représente le gain moyen sur l’ensemble des trajets.
Celle régissant les délais d’arrivée des liens est donnée par une loi de poisson. Cette
dernière représente assez fidèlement la répartition temporelle des trajets.

Il serait également intéressant de pousser l’étude entamée au chapitre 4 qui
montre que la loi α-stable est un bon modèle pour l’interférence. Ceci impacte les
stratégies de détection au niveau du récepteur.

Enfin, si nous avons entamé ce travail nous n’avons pas pu le finaliser pour ce
manuscrit, il serait bien de réellement mettre en œuvre le générateur d’impulsions
pour en évaluer la complexité et la faisabilité dans les systèmes réels.
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Fonction caractéristique et densité de
probabilité

Soit une variable aléatoire X, φ(·) sa fonction caractéristique, f(·) sa densité
de probabilité et F (·) sa fonction de répartition. Nous savons que la fonction
caractéristique est définie par

φ(t) = E[exp{iωX}]

=

∫ +∞

−∞
f(x) exp(jωx)dx. (5.1)

Cette expression traduit une transformée de Fourier inverse (au facteur 2π près
dans l’exponentielle) et peut être inversée,

f(x) =
1

2π

∫ +∞

−∞
φ(ω) exp(−jωx)dω. (5.2)
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Dans le cas des variables aléatoires symétriques, la fonction caractéristique est une
fonction paire et

f(x) =
1

2π

(∫ 0

−∞
φ(ω) exp(−jωx)dω +

∫ +∞

0

φ(ω) exp(−jωx)dω

)
=

1

2π

(∫ +∞

0

φ(−ω) exp(jωx)dω +

∫ +∞

0

φ(ω) exp(−jωx)dω

)
=

1

2π

(∫ +∞

0

φ(ω) exp(jωx)dω +

∫ +∞

0

φ(ω) exp(−jωx)dω

)
car φ(·) est paire

=
1

2π

∫ +∞

0

φ(ω) (exp(jωx) + exp(−jωx)) dω

=
1

π

∫ +∞

0

φ(ω) cos(ωx)dω (5.3)

La démonstration du théorème d’inversion a été proposée par Gil-Pelaez en
1951 [107]. Cette démonstration n’est pas toujours valable et suppose certaines
propriétés de la fonction caractéristique (holomorphe 1 aux alentours de l’axe réel).
En particulier cette propriété n’est pas vérifiée dans le cas des processus α-stables
qui sont souvent utilisés pour modéliser l’interférence d’accès multiples [85, 86,
108]. Il existe une autre démonstration proposée par Shephard [109] qui étend le
domaine de validité de cette démonstration. S’il faut donc être prudent quant au
domaine de validité du théorème d’inversion (5.13) , dans le cadre de notre étude
l’expression est valide.

La fonction de répartition est l’intégrale de la transformée de Fourier,

F (x) = P(X ≤ x)

=

∫ x

−∞
f(u)du. (5.4)

1. Une fonction holomorphe est une fonction à valeurs complexes, définie et dérivable en tout
point d’un sous-ensemble ouvert du plan complexe C.
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Notons θ(·) la fonction de Heaviside

θ(x) =

{
0 si x ≤ 0

1 si x > 0
.

En utilisant (5.4), nous obtenons donc

F (x) =

∫ x

−∞
f(u)du

=

∫ +∞

−∞
f(u)θ(x− u)du

= f(x) ∗ θ(x) (5.5)

où ∗ est le produit de convolution.

En notant F{·} la transformée de Fourier, comme la densité de probabilité f(·)
est la transformée de Fourier de la fonction caractéristique φ(·), nous avons donc

F{F (·)}(ω) = F{f(·)}(ω)F{θ(·)}(ω)

= φ(ω)F{θ(·)}(ω) (5.6)

Calculons tout d’abord F{θ(·)}(ω) :

F{θ(·)}(ω) =

∫ +∞

−∞
θ(x)eiωxdx

=

∫ +∞

0

eiωxdx (5.7)

Si I(ω) > 0 (où I(·) est la partie imaginaire), alors l’intégrale (5.7) converge et
nous avons

F{θ(·)}(ω) = − 1

iω
. (5.8)

Soit, donc,

F{F (·)}(ω) = φ(ω)
1

−iω
. (5.9)
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Obtenir F (·) nécessite alors une intégrale impliquant F{θ(·)}(ω) et donc que
cette intégrale doit être calculée le long d’un contour C inclus dans le demi plan
supérieur {z : I(z) > 0}.

Nous allons alors supposer que φ(ω) est holomorphe au voisinage de l’axe réel.

Définissons le contour C(ε) comme l’union des trois intervalles suivants :
C1 = {ω : −∞ < ω < ε}
C2 = {ω : ω = εeiϕ ; π ≥ ϕ ≥ 0}
C3 = {ω : ε < ω < +∞}

Nous pouvons alors écrire

Fε(x) =
1

2π

∮
C1
φ(ω)

1

−iω
e−iωxdω+

1

2π

∮
C2
φ(ω)

1

−iω
e−iωxdω+

1

2π

∮
C3
φ(ω)

1

−iω
e−iωxdω.

(5.10)
En utilisant le théorème des résidus sur C2, nous avons

lim
ε→0

i

2π

∮
C2

φ(ω)

ω
e−iωxdω =

i

2π
[−iπφ(0)] =

1

2
φ(0) =

1

2
(5.11)

et en effectuant le changement de variable t → −t pour l’intégrale sur C3, nous
obtenons Nous pouvons alors écrire

F (x) =
1

2
+ lim

ε→+∞

i

2π

∫ +∞

ε

φ(ω)e−iωx − φ(−ω)eiωx

ω
dω (5.12)

Dans le cas cas d’une fonction holomorphe, le passage à la limite est possible et
donne

F (x) =
1

2
+

i

2π

∫ +∞

0

φ(ω)e−iωx − φ(−ω)eiωx

ω
dω (5.13)
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Si la fonction caractéristique est paire, nous pourrons écrire

F (x) =
1

2
+

i

2π

∫ +∞

0

φ(ω) (e−iωx − eiωx)
ω

dω

=
1

2
+

i

2π

∫ +∞

0

φ(ω) (2i sin(−ωx))

ω
dω

=
1

2
+

1

π

∫ +∞

0

φ(ω) sin(ωx)

ω
dω (5.14)

L’équation (5.13) n’est valide que pour des fonction φ(·) holomorphes au voi-
sinage de l’axe réel et l’usage de ces résultats doit être réalisé avec précaution.





Fonction de répartition de la composante
de bruit blanc

E[n2] =
Ns

Eb
E

∣∣∣∣∣
Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

n(t)vj(t− τ1 − jTf )dt

∣∣∣∣∣
2
 (5.15)

=
Ns

Eb
E

[
Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

n(t)vj(t− τ1 − jTf )dt

·
Ns−1∑
j=0

∫ (j+1)Tf

jTf

n(t)vj(t− τ1 − jTf )dt

]
(5.16)

=
Ns

Eb
E

[
Ns−1∑
j1=0

Ns−1∑
j2=0

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )dt

∫ (j2+1)Tf

j2Tf

n(t)vj2(t− τ1 − j2Tf )dt

]
(5.17)

=
Ns

Eb

Ns−1∑
j1=0

Ns−1∑
j2=0

E

[∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )dt

∫ (j2+1)Tf

j2Tf

n(t)vj2(t− τ1 − j2Tf )dt

]
(5.18)
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Si j1 6= j2, les intervalles d’intégrations sont disjoints et les processus n(t) sont
non corrélés. Dans ce cas

E

[∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )dt

∫ (j2+1)Tf

j2Tf

n(t)vj2(t− τ1 − j2Tf )dt

]

= E

[∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )dt

]
E

[∫ (j2+1)Tf

j2Tf

n(t)vj2(t− τ1 − j2Tf )dt

]

=

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

E [n(t)] vj1(t− τ1 − j1Tf )dtE
∫ (j2+1)Tf

j2Tf

E [n(t)] vj2(t− τ1 − j2Tf )dt

= 0 (5.19)

Il reste alors

E[n2] =
Ns

Eb

Ns−1∑
j1=0

E

(∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )dt

)2


=
Ns

Eb

Ns−1∑
j1=0

E

[∫ (j1+1)Tf

j1Tf

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

n(t)vj1(t− τ1 − j1Tf )

n(t′)vj1(t
′ − τ1 − j1Tf )dtdt

′]

=
Ns

Eb

Ns−1∑
j1=0

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

E [n(t)n(t′)] vj1(t− τ1 − j1Tf )

vj1(t
′ − τ1 − j1Tf )dtdt

′

=
Ns

Eb

Ns−1∑
j1=0

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

N0δ(t− t′)vj1(t− τ1 − j1Tf )

vj1(t
′ − τ1 − j1Tf )dtdt

′ (5.20)

En utilisant les propriétés de la fonction Dirac δ(t), nous avons

δ(t− t′)vj1(t′ − τ1 − j1Tf ) = δ(t− t′)vj1(t− τ1 − j1Tf ).
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L’équation (5.20) devient alors

E[n2] =
Ns

Eb
N0

Ns−1∑
j1=0

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

(∫ (j1+1)Tf

j1Tf

δ(t− t′)dt′
)
vj1(t− τ1 − j1Tf )

2dt

=
Ns

Eb
N0

Ns−1∑
j1=0

∫ (j1+1)Tf

j1Tf

vj1(t− τ1 − j1Tf )
2dt (5.21)

car, comme l’instant t = t′ tombe toujours dans l’intervalle [j1Tf , (j1 + 1)Tf ] nous
avons ∫ (j1+1)Tf

j1Tf

δ(t− t′)dt′ = 1.

Finalement, comme
∫ (j1+1)Tf
j1Tf

vj1(t− τ1 − j1Tf )
2dt = R̃(0),

E[n2] = σ2
n =

N2
sN0

Eb
R̃(0) (5.22)







Modélisation et Optimisation des Transmissions Ultra-Large Bande à Impulsions
Radio dans les Réseaux ad hoc

Cette thèse s’articule autour des transmissions ultra-large bande à impulsions radio dans les réseaux de capteurs.
Ces réseaux sont capables de générer une quantité suffisamment élevée d’interférences pour rendre les communi-
cations peu fiables. La technique utilisée pour séparer les données est la modulation par position d’impulsion qui
distingue les données en leur attribuant des décalages temporels différents.

Il s’agit, dans ce travail, de faire des propositions pour réduire ces interférences tout en respectant les ré-
glementations (masques spectrales) sur les fréquences radioélectriques, imposées dans les pays où ces réseaux
seront amenés à être utilisés. A titre indicatif, cette thèse ne fait référence qu’au masque américain. Toutefois, la
méthodologie proposée est applicable à tout autre masque.

Les masques étant fortement restrictifs, nous nous sommes intéressés, de prime abord, à l’aménagement du
spectre des signaux émis afin de permettre une utilisation optimale du peu de puissance disponible. La proposition
que nous faisons permet une excellente occupation spectrale.

Ensuite, une modélisation analytique prenant en compte la précédente alternative permet d’évaluer numé-
riquement les performances dans un cadre multiutilisateur. Ces dernières sont comparées à celles obtenues par
des simulations de type Monte-Carlo. Il s’avère que le modèle est suffisamment précis pour servir de base à une
optimisation, à la fois, des performances et de l’occupation spectrale. Les résultats obtenus montrent que notre
proposition permet de fiabiliser les transmissions au sein des réseaux de capteurs sujets à de fortes perturbations
dues à l’accès multiple.

Mots clés : Traitement du signal, Accès multiple, ULB impulsionnelle, Optimisation Multi-critères, Algo-

rithme Génétique, Programmation Conique du Second Ordre

Modeling and Optimization of Impulse Radio Ultra-Wideband Signals in ad hoc
Networks

This thesis focuses on impulse radio Ultra-Wide Band (UWB) transmissions in ad hoc sensor networks. Such
networks are able to generate strong enough multiple access interference to be less reliable. The method used to
distinguish data is the Pulse Position Modulation where a different delay is assign to each data type.

The purpose of this study is to suggest proposals to mitigate this issue while fitting with the radio waves
regulations in the countries where these networks will operate. As a rough guide, this thesis only refers to the
American UWB regulation. However, the proposed methodology is relevant to any kind of mask.

The masks are highly restrictive. We are therefore interested to the transmitted signals spectrum shapes,
first, in order to guarantee an optimal use of the available power. The proposal we made for this purpose allows
a very efficient usage of the spectrum.

Then an analytical model taking into account the last suggestion is built to numerically evaluate the per-
formances in a multiple access context. These performances are compared to the ones obtained via Monte-Carlo
simulations. It appears that the model is accurate enough to be used in an optimisation process. This process
aims to find data signals that give the best performances and the optimal spectral occupancies, at the same time.
The obtained results show that our proposal allows to make more reliable transmissions in dense ad hoc sensor
networks.

Keywords : Signal Processing, Multi Access, IR-UWB, Error Probability , Multiobjective Optimisation,

Genetic Algorithm, Second Order Cone Program
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