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Sommaire

Cette these explore la possibilité de doter de plusieurs antennes des réeepteurs
portables opérant a l'intéricur des édifices dans la bande des fréquences allant de
20 a 60 GHz. Elle présente d'abord un modele & deux rayons de la propagation
des ondes millimétriques & l'intéricur des édifices ot des résultats expérimentaux
qui valident les hypothéses qui sous-tendent ce modele. Vient ensuite la deserip-
tion de trois techniques nouvelles d'exploitation de la diversité qui proviendrait
de T'emploi de plusieurs antennes de réception. Ces techniques impliquent la
combinaison cohérente ou non cohérente d un nombre restreint de signanx captés
sélectionnés a cause de la grandeur de leur valeur présentée de rapport signal
sur bruit. La comparaison des risques d’erreurs de démodulation associés i
I'emploi de ces techniques lorsqu’il y a modulation binaire de la phase des si-
gnaux transmis révele que des trois techniques, c¢’est la technique dite de “coin-

binaison non cohérente avec sélection par groupe” qui est la plus prometteuse.



Résumé

La faible longucur d'onde des signaux transmis dans la bande des fréquences al-
lant d: 20 & 60 GHz faisant en sorte qu'on puisse les capter a l'aide d’antennes
de petites dimensions. des récepteurs portables opérant a ces fréquences pour-
raient se voir dotés d'un grand nombre d'antennes afin d'offrir de meilleures
performances lorsqu’il y a propagation par trajets multiples. Cette these ex-
plore cette éventualité en présentant d’abord un modeéle a deux rayons de la
propagation des ondes millimétriques a l'intérieur des édifices et des résultats
expérimentaux qui valident les hypothéses qui sous-tendent ce modele. Vient
ensuite la description de trois techniques nouvelles d’exploitation de la diversité
qui proviendrait de 'emploi de plusieurs antennes de réception. Pour qu’elles
soient d'une complexité acceptable et au prix d'une légere baisse des perfor-
mances offertes par rapport au cas optimal, ces techniques impliquent la com-
binaison cohérente ou non cohérente d'un nombre restreint de signaux captés
sélectionnés 4 cause de la grandeur de leur valeur présentée de rapport signal
sur bruit. Modéle de canal et résultats expérimentaux a l'appui, la comparai-
son des risques d’erreurs de démodulation associés a I'emploi de ces techniques
lorsqu’il y a modulation binaire de la phase des signaux transmis révéle par aprés
que de elles trois, ¢c'est la technique qu’on dit de combinaison non cohérente avec
sélection par groupe qui est la plus prometteuse; 'estimation de taux d’erreurs
de démodulation montrant alors que les résultats présentés s’appliquent a des
débits binaires qui se situent entre 300 kbits/s environ et 1 ou 2 mégabits/s. Con-
trastant avec cette discussion relative a d’éventuels récepteurs portables, deux
annexes complétent cette thése en produisant des résultats qui peuvent s’avérer
fort utiles en pratique. La premiére annexe présente des régles de sélection de
taux d'échantillonnage des signaux captés. Dérivées a partir du modele de pro-
pagation proposé, ces régles permettent de choisir les taux d’échantillonnage en
tenant compte des caractéristiques du matériel de laboratoire de méme que de

la précision souhaitée des valeurs déduites des échantillons récoltés. La derniére



annexe présente plutdot un algorithme de décomposition en éléments simples qui
rend plus facile Uestimation des propridtés statistiques des signaux qu'impliquent
les techniques proposées de combinaison de signaux sélectionnés ot évaluation

des risques d'erreur de démodulation découlant de Uemploi de ces techniques.
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notation utilisée pour représenter dlog,[s(t)/s,.s]/dt ol s,y est une valeur
de référence quelconque

parametre a I'image de la qualité du canal

parameétre dont la valeur absolue est égale a 'ampleur des affaiblissements
de s(t) et dont le signe dépend du rapport A./A,

taux d’échantillonnage

temps qui s'écoule entre I'instant ol r(t) passe par un minimum (maximum)

local et celui ol 7(t) passe ensuite par un maximum (minimum} local
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Chapitre 1

Introduction

1.1 Description du sujet de recherche

La croissance du marché des systemes de radiocommunication personuels est im-
pressionnante et le déploiement de services a lintéricur des ddifices par de tels
systémes est une avenue garante de la continuation de cette croissance. Plusicurs
facteurs sont susceptibles d'influencer ce déploiement. Entre autres, le choix
de la plage de fréquence est de premiere importance, car il se traduit par des
critéres de conception qui limiteront éventuellement la qualité des services offerts.
L’engouement des consommateurs pour les services existants entrainant une con-
gestion du spectre pour les fréquences d’environ 900 MHz, on constate un intérét
accru de la part des chercheurs pour la bande de fréquence allant de 20 & 60 GHz
qui, elle, est loin d’étre encombrée.

D'ailleurs, la technologie des ondes millimétriques est déja disponible et ne cesse
de progresser. Des manufacturiers ont développé des appareils tant pour des appli-
cations militaires que pour des applications commerciales (ex. [1, 2]). La petitesse
des longueurs d’onde a ces fréquences se traduit par la réalisation de systemes de
radio & circuits intégrés monolithiques qui sont légers et de petites dimensions.
Elle permet aussi de construire et de disposer plusieurs antennes dans un volume
réduit. On présente dans [3] des résultats théoriques et expérimentaux concer-
nant des réseaux bidimensionnels d’antennes intégrées constitués de 49 cornets (7
rangées de 7 cornets) ou plus qui n'occupent que quelques centimetres cubes. Des
unités de radio émettant 3 environ 19 GHz sont décrites dans [4, 5, 6, 7]. Parce que
la longueur d'onde vaut environ 16 mm a cette fréquence, chacune de ces unités
est dotée de six antennes qui tiennent sur une structure de surface comparable 2

celle d'un ordinateur portatif (environ 180 mm x 250 mm).



De plus. on reconnait [4] que I'emploi des fréquences de longueur d'onde de
I'ordre du centimétre conviendrait particulicrement bien aux systémes de radio-
communication qui seraient d’architecture microcellulaire. Ce type d’architecture
est semblable & celui qui est employé pour la téléphonie cellulaire. sauf que les
différentes cellules sont de dimensions beaucoup moins imposantes. Pour des ser-
vices qu'on offrirait & lintérieur des édifices, des cellules n'incluant que quelques
pitces pourraient étre considérées. Dans de telles conditions, on pourrait exploiter
avantageusement les caractéristiques qu’on associe a la propagation & de telles
fréquences. Parce que les pertes de propagation augmentent avec la fréquence puur
une distance donnée, on estime [4] que les stations de base de chaque cellule pour-
raient étre espacées d’environ 40 m et que les murs des édifices aideraient a con-
finer I'énergie transmise & U'intérieur des cellules appropriées parce qu'ils agiraient
comme de bous réflecteurs a ces fréquences. Bien que cette caractéristique soit
favorable & une bonne réutilisation des bandes de fréquence, elle signifie également

que des phénoménes de propagation multivoie sont a envisager.

Comme la réception d'un message a l'aide de plusieurs antennes est une fagon
éprouvée d’améliorer les performances de systémes ayant a lutter contre la pro-
pagation par trajets multiples et parce que la technologie associée aux ondes
millimétriques permet de réaliser a faibles colits des antennes, voir méme des
réseaux d’antennes, de dimensions réduites et de grande efficacité, il nous semble
opportun de nous intéresser & des fagons de tirer profit de I'emploi d'un grand
nombre d’antennes pour capter un signal transmis dans la bande des fréquences
allant de 20 a 60 GHz. Nous avons donc porté une attention toute particuliére a
la réception en diversité impliquant plusieurs antennes, car nous croyons que cette
facon de faire permet de prendre en considération les caractéristiques propres a la
bande de fréquence qui nous intéresse. Nous aurions pu couvrir d’autres aspects
du probléme (codage, modulation, etc...), mais nous pensons qu’il aurait été plus
difficile de mener un travail qui tienne d’abord compte de la différence qui existe
entre la longueur d’onde d’un signal transmis 4 environ 900 MHz et celle d'une ‘

onde millimétrique lorsqu’on les compare aux dimensions d'un terminal portable.

Notre revue des publications susceptibles de faire état de travaux ayant portés



sur la propagation intérieure nous a révelé que peu de recherches avaient ¢té
effectuées pour la bande des fréquences allant de 20 & 60 GHz. La majorité
des travaux qui ont retenu notre attention porte sur des fréquences proches de
900 MHz; fréquences pour lesquelles une longueur d'onde mesure enviren 3¢ e,
Comme le rapport entre les dimmensions tvpiques d'une picee et la longuear d'onde
est sensiblement différent pour une transmission & 900 MHz qu'il e Uest de celut
qui prévaut pour une transmission & 20 GHz. on ne pouvait présmner a priort que
les résultats s'appliquant au premier de ces cas pourraient étre étendus au second.
Néanmoins, les concepts ¢t méthodes de travail utiles & la caractérisation ot a
I'exploitation du canal intérieur risquaient d’étre les mémes étant donune quil faut
dans chaque cas combattre des effets indésirables causés par la propagation par
trajets multiples. Nous avons donc choisi de reprendre certaines des hypotheses
rencontrées et d'élaborer des campagnes de mesures qui nous permettraient de
vérifier si ces hypotheéses sont applicables a la modélisation de la propagation &
plus de 20 GHz. On se garde d’avoir voulu tracer un portrait précis du canal
étudié, nous avons tout au plus voulu faire reposer notre modélisation sur des
résultats expérimentaux. Non que nous doutions de la fiabilité de nos mesures,
mais plutdt sommes nous conscients du fait que des travaux expérimentaux plus
complets seraient requis pour prétendre “bien connaitre” le canal. Cette démarche
nous a permis d’obtenir un modéle de canal et des résultats relatifs a la réception
en diversité que nous croyons applicables a la radiocommunication intérieure a
des fréquences allant de 20 a 60 GHz.

1.2 Organisation de la these

Dans ce qui suit, on procéde d’abord dans le chapitre 2 a une revue bibliographique
commentée qui porte d’abord sur la modélisation du canal radio intéricur pour en-
suite discuter de la réception en diversité. Par apreés, on propose dans le chapitre 3
un modsle de la propagation des ondes millimétriques & I'intérieur des édifices. Les
hypothéses qui sous-tendent ce modéle sont validées & I'aide de résultats provenant

de travaux expérimentaux qu'on décrit au chapitre 4. Enfin, le modéle qu'on pro-



pose est utilisé dans le chapitre 5 pour discuter de la possibilité de faire appel a la
téception en diversité d'espace 4 aide d'une grande quantité d’antennes lorsqu’il
est question de radiocommunications intéricures et d’ondes willimétriques. A ce
mottieht, on propose trois techniques d'exploitation de la diversité et on procede a
des comparaisons afin d'identifier celle qui nous semble la plus prometteuse. Ces
trois techniques sont basées sur un prineipe nouveau qui consiste a combiner des
signaux qui on fait I'objet d'une sélection. Des conclusions relatives aux travaux
qu'on présente dans cette these sont formulées dans le chapitre 6. Deux annexes
(A ot B) complétent ce document. L'annexe A présente des regles de sélection
de taux d'échantillonnage qui sont établies & 1'aide du modtle qu'on propose au
chapitre 3 tandis que l'annexe B discute d'un algorithme de décomposition en

éléments simples associ¢ aux calculs qu'en retrouve dans le chapitre 5.



Chapitre 2

Revue bibliographique et commentaires

Les travaux théoriques présentés dans cette thése impliquent un modele de la
propagation des ondes radio qui repose sur des mesures effectudes en laboratoire.
Ils portent sur la réception en diversité a 'aide d'un grand nombre d'antennes.
Pour les mener & bien, on a di procéder a une revue bibliographique qui a porté
tant sur la modélisation du canal radio intéricur que sur la réception en diversite,
C’est pourquoi les sections qui suivent présentent une revue bibliographique com-
mentée qui se divise en deux parties. Une premicre partie porte sur la modélisation
du canal radio (section 2.1) et une autre concerne la réception cn diversité (sec-
tion 2.2). Des commentaires y sont apportés au besoin. Ils cherchent notamment
a justifier les choix qu’on a fait lors de nos recherches ou & préciser Ie cadre de
travail que I'on s'est donné. Le chapitre se termine par un résumé présenté a la

section 2.3.

2.1 Modélisation du canal radio intérieur

Lorsqu’on transmet une onde radio dans un milieu ot il ¥ a des objets, ceux-ci
en affectent la propagation. La modélisation de ce phénomene admet souvent
que le signal transmis emprunte plusieurs parcours pour aller du transmetteur au
récepteur et associe a chacun de ces parcours une version modifiée du signal trans-
mis. On parle alors de canaux multivoies, de propagation par trajets multiples
ou de propagation multiparcours. Selon les longueurs des parcours et sclon les
objects qui les déterminent, chaque version contribue au signal requ de manicre
a le rendre parfois trés différent du signal original. Le signal requ passe souvent
par des périodes d’évanouissement plus ou moins prononcées qui se traduisent par

des affaiblisserents répétés de son amplitude. Le résultat n’est pas facilement



prévisible puisque les perturbations causées par le canal multivoie sont fonction
de paramétres qu'on ne sait commander. On ne peut done que développer des
modeles statistiques aptes a décerire les effets du canal radio. On peut choisir de
représenter le canal en sot ou bien de faire un modéle du signal capté. Dans le
premier cas, on associe souvent le canal a un systéme dont la réponsc en fréquence
varic dans le temps. Dans le second cas, attention se tourne vers les variations
mémes du signal et le milicu dans lequel s'opeére la transmission n'est plus qu'une

“boite noire”.

Des paramétres clés ont ét¢ définis pour caractériser les canaux de radiocommu-
nication lorsqu’on les considére comme des filtres dont les propriétés varient dans
le temps. Lorsqu'on transmet une impulsion dans un canal multivoie. on capte
un signal pendant un temps plus long que la durée de I'impulsion transmise. Le
temps T,, (voir [8] & propos du multipath spread) pendant lequel on considére que
I'énergie captée n'est pas négligeable aide a déterminer si un systéme transmet-
tant 1/T symboles par seconde est susceptible d’étre affecté par des problémes
d’interférence intersymbole (T & Tpn) ou non (T > T,). Lénergie captée vari-
ant dans le temps, on lui associe un contenu fréquentiel et une largeur de bande
{Af)e (voir [8] & propos de la coherence bandwidth) pour laquelle on considére que
le canal affecte de fagon équivalente tout signal transmis dans cette bande. Pour
un signal de largeur de bande W telle qu'on a W « (Af).. on suppose que le
canal ne fait qu'atténuer I'amplitude du signal en plus d’en retarder l'arrivée et
on dit alors que le canal n'est pas sélectif en fréquence. Pour W >> (Af),, le canal
altére le spectre du signal et il est considéré comme sélectif en fréquence (voir [8]

A propos des frequency selective channels).

Les paramétres T, et (A f), servent a décrire les effets de la propagation par trajets
multiples, mais ils ne servent pas & caractériser les variations des caractéristiques
du canal dans le temps. Pour prendre ces variations en considération, on évalue
plutét la durée {At). pour laquelle on peut supposer que la réponse en fréquence
du canal ne change pas de fagon significative (voir [8] & propos du coherence time).
Comme les affaiblissements du signal sont dus & des changements des propriétés

du canal, il est question d’affaiblissements lents si T < (At), et d’affaiblissements



rapides si T >» (At).. Un autre parametre est obtenu lorsquon s'intéresse aux
changements dauns le temps de I'évaluation & une fréquence donnde de la réponse
en fréquence du canal. Ces changements dans le temps impliquent un contenu
fréquentiel caractérisable par une largeur de bande By. Le paramoétre By ost as-
socié a 'effet Doppler. Sa valeur traduit I'importance de U'étalement en fréquence
du spectre du signal capté (voir [8] & propos du doppler spread). Les paramotres
T et {(Af)e ou (At). et By sont utilisés pour traiter de deux phénomenes & par-
tir d’observations portant soit sur des changements dans le temps, soit sur des
caractéristiques spectrales. La dualité entre le domaine des fréquences et celui du
temps permet de poser (Af). & 1/Ti, ot (At). = 1/B,.

Pour une modélisation reposant sur l'observation du signal capté plutdt que sur
une représentation du canal. on est amené a parler de variations lentes ou rapides
pour décrire les affaiblissements du signal. Les variations lentes sont associées anx
changements des caractéristiques générales du milicu au fur et & mesure que les
déplacements ont lieu [9]. Le passage d'un récepteur d'une ville & la campagne ou
bien d'une piece & un corridor peut impliquer une telle modélisation. On définit
alors comme secteur [10] un volume pour lequel on n'obscrve pas de fluctuations
des caractéristiques générales du milieu. Pour de la radiocommunication intérieure
3 des fréquences de I'ordre du gigahertz, on estime souvent [11] que les variations
lentes sont fonction de la distance élevée & une puissance qui varie selon le milicu.
D’autres parametres sont définis quand on désire tenir compte de situations parti-
culiéres. Par exemple [12], un facteur d’atténuation peut étre attribué a chacunc

des cloisons qui se situerait entre le transmetteur et le récepteur.

D. Molkdar a produit [11] une revue trés détaillée des publications ayant trait i
la caractérisation du canal radio intérieur pour des applications qu'il qualific de
“nortables”. Cette revue porte principalement sur des expériences faites a environ
900 MHz. Méme si plus de 75 références bibliographiques sont incluses, il est re-
marqué que des travaux supplémentaires sont requis pour parfaire la connaissance
du canal radio intérieur. La modélisation adéquate des variations lentes est donc

une tache considérable.

Nous ne sommes pas encore parvenus a recueillir des renseignements se rapportant



a la modélisation sous tous ses angles des variations lentes pour de la radiocommu-
nication intérieure pour la bande des fréquences allant de 20 & 60 GHz. Ce travail
est toutefois en cours et des résultat ont déja été publiés [13, 14. 15]. Nous avons
participé activement aux séances de laboratoire (octobre 1991-décembre 1991) qui
ont permis d'obtenir certains [13] de ces résultats. Ces travaux et les campagnes
de mesures que nous avons entrepris par la suite nous ont permis de constater [16]
qQue, a ces fréquences, la modélisation des variations lentes devrait tenir compte
des objets qui sc trouvent dans les batiments. Ce fait contribue & rendre plus

fastidicuse encore la modélisation en question.

Les variations rapides sont habituellement associées aux déplacements relatifs des
objets prés des unités radio en mouvement [9]. En radiomobile, ¢'est a dire lorsqu’il
y a communication entre une station fixe et un véhicule mobile, il n'est pas sur-
prenant de constater qu’on retrouve plusieurs modeéles statistiques pour décrire ces
variations {(exemples dans [10]) puisqu'un véhicule peut se retrouver dans une mul-
titude de types d’environnement. Parmi les plus populaires, il en est un qui veut
que les différentes versions du signal transmis atteignent ’antenne de réception en
trés grand nombre sans qu'il n'existe de liens entre les effets du canal sur chacune
de ces versions. L’enveloppe R des variations rapides est alors associée & une vari-
able aléatoire régie par une loi de Rayleigh [8] voulant que sa fonction de densité

de probabilité fr(r) soit ducuée par
T -T
fa(r) = e/ (21)

ot la puissance moyenne 72 des variations rapides est telle que 72=2¢2. Pour N,
représentant la puissance moyenne du bruit qui entache le signal regu, le rapport
signal sur bruit y=r*/N, a alors une fonction de densité de probabilité f. (v) telle

que

ﬁm=$€ﬁ (2.2)

ot F=72/N, est le rapport signal sur bruit moyen. Cette notation rappelle que
lorsque les parties réelles et imagina:res d'un nombre complexe sont des variables
aléatoires gaussiennes indépendantes de méme variance o2 et de moyenne nulle,

le module de ce nombre complexe est décrit par une loi de Rayleigh qui prend la



forme de I'équation 2.1. La phase du signal est quant a elle décrite par une variable
aléatoire distribuée uniformément entre 0 et 27 radians. Les hypotheses qui sous-
tendent ce modele sont relativement simples et faciles & comprendre. Clest ce
qui la rend particulierement utile lorsque des analvses théoriques poussées sont
envisagées (ex. [8. 9, 17, 18]). On pourrait craindre que cette simplicité conduit
a des résultats trop généraux et difficilement applicables en pratique. En fait.
I'emploi de ce modéle quon dira a distribution de Ravleigh dans ce qui suit. est
d’autant plus justifié qu'il a été vérifié expérimentalement & maintes reprises qu'il
s'applique a la modélisation des propriétés des variations rapides pour différentes
conditions de mesure [10].

Certes, le modéle & distribution de Rayleigh méne & des résultats généraux.
Néanmoins, il aide & mieux comprendre les problémes reliés a la propagation mul-
tivoie. Par exemple, il conduit & poser quun déplacement d’une quarantaine de
longueurs d’onde ne fait pas changer de secteur [19]. De plus, la compréhension
qu’il procure peut toujours étre améliorée a l'aide de modeles plus complexes
ou radicalement différents. L'usage du mode¢le & distribution de Rayleigh donne
acces a une quantité de résultats d'applications étendues et les conclusions qu'un
tel emploi permet de tirer sont adaptables & différentes bandes de fréquence.
D’autres modeles ont été développés pour décrire les variations rapides. Parmi
ceux-ci, ii y a le modéle a distribution de Rice qui supposc 'existence d’une
version du signal transmis plus forte que toutes les autres versions qui contribuent

au signal capté. Pour ce modéle, fr(r) est donnée par

falr) = S T 1) (2:3)
ot Ip(-) est la fonction de Bessel modifiée d'ordre zéro et oilt s est 'amplitude
de la version la plus forte tandis que la puissance moyenne associée aux versions
restantes vaut 2¢°. La figure 2.1 présente des tracés de la fonction de répartition
F,(r) de 7 lorsque K45 =10log,o(s?/20?) représente le rapport entre la puissance
de la version la plus forte et celle associée au reste des versions. L'échelle utilisée
est telle que F.(r) a 1'aspect d’une droite lorsqu'un modéle a distribution de
Rayleigh s’applique. Pour Kz = —oo, le modele & distribution de Rice et le

9
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Figure 2.1: Fonction de répartition de l'emplitude normalisée pour les modéles a

distribution de Rayleigh, de Nakagami et de Rice.

modele & distribution de Rayleigh sont équivalents.
La figure 2.1 présente aussi des tracés de Fr(r) basés sur une modélisation 2
distribution de Nakagami. Leur aspect, ainsi que celui de fz(r) qui est donné par
gmmrm—le—mrzlﬁ
r)= —m 24
falr) = T (24)

ot ['(+) est la fonction gamma, dépend maintenant de la puissance moyenne r2
des variations rapides et de m qui est I'inverse de la variance de 7> normalisée par
rapport & 72 [10]. Pour m =1, une modélisation & distribution de Nakagami se

raméne a un modeéle a distribution de Rayleigh.
De par sa nature empirique, le modéle a distribution de Nakagami est plus loin
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d'une explication physique simple que ne Pest celui a distribution de Rice. Clest
d'ailleurs parce qu'il ne voit pas dexplications intuitives justifiant 'emploi du
modéle a distribution de Nakagami que Stein [20] remet en question [utilité, dans
la pratique. de résultats basés sur ce modéle. Il observe aussi dans [20] que le
traitement des résultats expérimentaux qui est a Uorigine du modele & distribution
de Nakagami est basé sur une étude des proprictés statistiques du signal centrée
sur la valeur movenne de son enveloppe alors qu'il considere qu'il faut que la
validation d’un modele repose sur les valeurs faibles de Uenveloppe par rapport &
sa moyenne puisque ce sont les risques de rencontrer ces valeurs faibles qui fout
foi des performances des systéemes radio.

Un autre modele simple prédit le comportement de la phase du signal capté &
partir de celui de son amplitude. Il repose sur la théorie exposée par Voelcker dans
[21]. 11 veut que le signal regu soit tel que les variations de sa phase soient égales
a la transformée de Hilbert du rapport des variations de son amplitude sur elle-
méme. Fattouche et Zaghoul indiquent dans [22] qu'ils réferent & ce modele lors de
recherches faites “pour compenser pour les erreurs introduites par le canal, pour
combiner les signaux captés par deux antennes et pour estimer le taux d’erreur
pour un signal transmis dans le canal.” Ils notent aussi que leur modéle ne perinct
pas de déterminer la polarité des variations de la phase.

D’autres techniques de modélisation ont été mises au point. L'une d’clles consiste
& dire que les ondes radio se propagent dans le canal a la maniére de faisceaux lu-
mineux dans un milieu truffé de miroirs plus ou moins réfiéchissants. Pour de tels
modeles dits “a rayons”, on ne tient pas nécessairement compte du rapport entre
les longueurs d’onde en jeu et les dimensions des objets qui définissent le milieu,
la. disposition des “miroirs” et des antennes revét plus d’importance. Certains
s’intéressent alors 4 'obtention de modéles mathématiques, tandis que d’autres se
tournent vers la génération de signaux présentant des caractéristiques compara-
bles & celles du signal capté. Pour I'approche mathématique, il est nécessaire de
procéder & une modélisation du milieu. L'évaluation de la provenance des con-
tributions au signal regu peut donc étre au coeur de nombreuses discussions (ex.
[17, 23, 24, 25]).
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Le logiciel que décrit [26] est un exemple de autre approche. La qualité d'une
telle modélisation dépend fortement du nombre de ravons qui sont compris dans les
calculs. Elle varie aussi en fonction du temps que l'on consacre a I'exécution de ces
calculs et clle implique une description rigoureuse du milieu. Cette méthode aide
a comprendre les phénomenes d’affaiblissements multivoies. mais elle se préte mal
au traitement analytique des problémes. En fait. lorsqu'il s’agit de simulations,
on préfere souvent (ex. [24, 27, 28, 29]) établir un modéle mathématique du
canal, effectuer des campagnes de mesures pour valider ce modéle et concevoir
des programmes qui incorporent les valeurs expérimentales obtenues aux notions

théoriques qui sont & la base du modele. Il est alors possible de comparer les

conclusions provenant des simulations, des mesures et du traitement analytique.

Parfois, on simplifie la modélisation en ne considérant que peu de rayons. On se
limite méme & deux composantes pour réaliser des simulations et des développe-
ments théoriques. Bien qu'on puisse penser que ce procédé ne permette pas de
bien refléter la réalité, il peut conduire a des quantités de résultats intéressants
(ex. [9, 24, 30, 31]). Ainsi, dans son livre intitulé Mobile Communications De-
sign and Fundamentals [9], W. C. Lee introduit-il ses lecteurs aux phénomeénes
de propagation multivoie par 'entremise d'un tel modéle. On y suppose que le
récepteur est approché d’une source unique de réflections & mesure qu’il est éloigné
du transmetteur. La vitesse v du déplacement est considérée comme constante.

La contribution provenant du transmetteur est décrite par
AN (2.5)

ol A est 'amplitude, f, la fréquence de la porteuse, A la longueur d’onde et ¢ la
variable de temps. L’onde réfléchie est de méme amplitude que celle qui provient

directement du transmetteur, on la représente par
— A (f=%)t (2.6)
Comme le signal capté S(t) est égal & la somme des deux contributions, on 2

S(t) - (Aej2”§‘—Ae'j2”":'t)ej2”fP‘
= j24sin (2n5t) e 27
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L'enveloppe |s(t)| de S(t) est alors donnde par

(2.8)

|s()] = (2.—1 sin (‘_’:r-;t) \

qui montre bien qu'elle varie dans le temps. Ce modele est repris par Vaughan
[24] qui s'attarde cette fois a la phase de S§(1). Il remarque qu'elle ne prend que
deux valeurs { 0 et @) ct note qu'il ne se produit des transitions qu'aux instants
ou I'enveloppe du signal est le plus affaiblic. Bien que simple, un tel modele aide
néanmoins & expliquer les affaiblissements et les sauts de phase qu'on observe lors

de transmissions radio.

2.1.1 Validation des modeles

Lorsqu’on désire déterminer la réponse en fréquence d'un filtre linéaire invariant
dans le temps, plusieurs techniques s'offrent & nous. On peut injecter une onde
sinusoidale & son entrée, mesurer la sortie, changer la fréquence du signal et répéter
I'opération au besoin. On peut aussi injecter un signal d’'une grande largeur de
bande, mesurer la sortie et déterminer d'un coup l'effet du filtre sur le spectre
original. Le signal 2 bande large peut, par exemple, étrc une impulsion ou un
signal modulé en fréquence & moins qu'on ne préfere moduler une porteuse par
une séquence de données. On s’inspire de ces techniques pour valider ies modéles

du canal radio.

On admet généralement {32] que les canaux radio agissent a la manic¢re de filtres
linéaires sur les signaux. On simplifie la modélisation en présumant que leur
propriétés statistiques ne changent pas pour des périodes de temps courtes. Par
conséquent, le probleme se réduit a étudier un systéme qui est stationnaire le
temps qu'il faut pour effectuer une mesure; I’analyse des variations des mesures
successives devant permettre de compléter la caractérisation. D'autres difficultés
sont contournées en posant qu’il n'y a pas de corrélation entre les divers parcours
qu'empruntent les contributions au signal requ. Ces simplifications font que I'on
estime la plupart du temps avoir affaire 2 un systéme stationnaire au sens large

et elles permettent de poser qu'il n'y a pas de corrélation entre les perturbations
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qui affectent les diverses versions du signal transmis que la modélisation définit
(voir [32] & propos du WSSUS: wide-sense stationary. uncorrelated scattering).
Les techniques exigeant des signaux & bande large impliquent des dispositifs de
mesure sophistiqués. On peut juger de leur complexité en lisant Parsons et al.
[32] ou Hewitt et Vilar [33]. Ces techniques permettent de discerner les différentes
contributions au signal recu en nous laissant mesurer le temps qu’il faut a chacune
de ces contributions pour se rendre du transmetteur au récepteur. Un systéme
de mesure & bande large permet aussi d'obtenir des informations portant sur les
affaiblissements sélectifs en fréquence et sur 'ordre de grandeur des taux de signal-
isation qui ne nécessitent pas qu’on ait recours a des dispositifs d'égalisation. Dans
[34], on donne le détail de travaux faits a Uintérieur & une fréquence d’opération de
58 GHz a I'aide d'un dispositif ayant une largeur de bande de 2 GHz. A partir de
ceux-ci, un modele & trajets multiples du canal a pu étre validé [35). D’aprés cette
modélisation, la transmission d'une impulsion implique que plusieurs versions du
signal transmis parviennent au récepteur en suivant des parcours indépendants les
uns des autres, la phase de chacune des versions étant distribuées uniformément
cntre 0 et 27 tandis que des lois de Rayleigh régissent les distributions des am-
plitudes. La premiére version regue est de méme puissance, en moyenne, que les
versions captées dans les 50 ns qui suivent et la puissance des versions regues
par la suite décroit de fagon exponentielle, toujours en moyenne, en fonction du
temps. La validité du modéle a aussi été vérifiée pour la bande des fréquences
allant de 41 4 43 GHz. L’analyse de données provenant des mesures indique [34]
que I'égalisation n’est pas requises a 59 GHz si on transmet moins de deux millions
de symboles par seconde. A notre connaissance, seul ce modéle de la propaga-
tion intérieure dans la bande des fréquences allant de 20 a 60 GHz et celui qu'on
propose dans cette these ont fait I'objet d’articles déja publiés.

Lorsqu’on étudie le canal radio a ’aide d'une onde sinusoidale, on peut mesurer
I'amplitude et la phase du signal capté afin d’en étudier les propriétés statistiques.
L’évaluation de la phase est toutefois compliquée par le fait qu'il faut employer
un démodulateur cohérent. La majorité des résultats qui se retrouvent dans la

littérature scientifique ne porte pas sur la phase parce qu'il n’est pas simple de
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s assurer que les oscili~teurs d'un démodulateur cohérent sont en phase avee ceux
du transmetteur. En radiomobile, on v parvient en utilisant des oscillateurs de
grande précision (ex. [36. 37]). La tiache est plus simple & Uintéricur, car on peut
relier le poste de transmission au réeepteur par un cible qui transporte un signal
de référence. Il faut alors s’assurer que ce cible n'intiuence pas trop les mesures
et accepter de se voir limité en distance par la longueur du cible: ce dernier
facteur étant moins contraignant quand on fait une modélisation de situations qui

n'impliquent que de courts déplacements.
On peut transmettre une onde sinusoidale lorsqu'on cherche & connaitre les liens
quil ¥ a entre un signal capté & une position particulicre et un autre requ i
un endroit différent. L’importance de ces liens cst géncralement déterminée (9]
d’apres la valeur du coefficient complexe de corrélation g, dounée par
. Elra(t)z ()] — Elen(]E[r (1)
" VElzdt)zi(e)] - Elz ) Elaie)]) Elzmt)z5{t)]) —Elz(t)|Elzs(t)])

pour une modélisation du canal faite a 1’aide de processus stationnaires avec z,,(t)

(2.9)

et z,{t) qui sont les représentations en bande de basc des signaux requs a des
endroits “m” et “n” donnés alors que E[-] et (-)" représentent respectivement la
moyenne de 'argument utilisé et sa valeur conjuguée. On ne s'intéressera qu'i
la valeur |pmn| du module de p,,, sil n'est pas possible d'évaluer 'écart qui
existe entre la phase de z,,(t) et celle de z,(t). Les perturbations responsables
des fluctuations de z,,(t) sont indépendantes de celles qui causent de variations
de z,(t) dans le temps si pmn=0. L'équation 2.9 impliquent que les phases ct
les amplitudes des signaux z,(t) et z,(t) doivent étre connues pour évaluer ppm p-
Si on ne dispose que de mesures d’amplitude, on peut procéder selon la méthode
décrite dans [38] pour étudier la corrélation entre z,,(t) et z,(t). On peut aussi
caleuler le coefficient de corrélation p, des enveloppes rm(t) et (¢} des signaux
captés a l'aide de

pr= E[rn(t)(rm(t)).] - E[T,,(t)]E' [Tm(t)] (2.10)
v (Ellra(t)?] = [Elra(e))?) (Ellrm(8)*] - [Efrm(D]I)

ou encore s’'intéresser au coefficient de corrélation p,2 de leur puissance respective.
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On a alors que
e EROCA@)) - BRI
VEITZOF] — [EF@IP) EL2 @] - [E[FLO)P)

Pour un modeéle & distribution de Rayleigh. on a |p.n|* = pf = p2: [39]. Les ren-

(2.11)

scignements qu'on obtient en estimant p,... - OU p.2 sont nécessaires lorsqu’on
¢tudie des tecimiques de lutte contre les affaiblissements du signal pour lesquelles
on utilise plus d'une antenne de réception. A notre connaissance, peu de résultats
relatifs & ce sujet ont déja été publiés pour les fréquences qui nous préoccupent.
Tout au plus indique-t-on dans [13] que la probabilité que les signaux captés par
“deux antennes séparées par plus d'un quart de longueur d’onde soient faibles en
méme temps est trés petite. Or, les antennes décrites dans [13] sont trop volu-
mincuscs pour qu’on puisse utiliser un espacement d'un quart de longueur d'onde:
la remarque de [13] n’a été vérifiée que pour des séparations d'une trentaine de
longueurs d’onde.

La tenue de mesures reposant sur I'emploi d’un signal de faible largeur de bande
offre d’autres possibilités. Des modifications peuvent étre apportées aux systemes
de mesure qui n'utilisent qu’une fréquence a la fois afin qu’ils émettent plusieurs
ondes de fréquences différentes. Il est alors possible [40] de récolter des informa-
tions qui permettent 'estimation des largeurs de bande n’entrainant que des af-
faiblissements non sélectifs en fréquence. Sans produire une représentation précise
du canal, un tel procédé peut tout de méme aider 3 évaluer 'ordre de grandeur
des taux de transmission envisageables sans que des circuits d’égalisation soient
requis. Des mesures restent a faire pour qu’il soit possible de se prononcer sur ce

point pour les fréquences plus grandes que 20 GHz.

2.2 Réception en diversité

Les systémes dont on discute a la section 1.1 font appel & la réception en diversité
d’espace pour combattre les affaiblissements du signal. L'un d’eux comprend six
antennes par récepteur. L’hypothése voulant qu’on dispose de radio & micro-ondes

présentant plus de2 ou 3 antennes est donc réaliste et des applications pratiques
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pourraient fort probablement utiliser les résultats d'une recherche s intéressant a
des movens favorisant implantation de tels svtemes. La revue de littérature gu'on
a conduit a été dirigée en partie en ¢e sens. Clest pourquul cette section porte
sur la réception en diversité: une prewicre partie (section 2.2.1) s'intéresse tant o
des précisions quant au cadre de travail proposé et wie dernitre (section 2.2.3)
aborde I'évaluation des effets de la réeeption en diversité sur les taux d'erreur de

démodulation a prévoir.

2.2.1 Obtention et exploitation de la diversité

Il est question de réception en diversité quand un récepteur capte par ditférents
moyens plusieurs répliques d'un méme message. Dans certains cas. la réception en
diversité réduit considérablement la probabilité qu'on ait & démoduler un signal
fortement affaibli par le canal radio [8]. Si on présume que les erreurs de réception
se produisent lorsqu’il v a des affaiblissements. ' s'en suit que la réception en diver-
s5ité peut réduire le nombre d'erreurs lors de la démodulation. La mise en ocuvre
de ces principes souléve deux problemes de taille. D'abord. il faut déterminer
comment obtenir plusicurs répliques du messag . Ensuite, il faut saveir comment

exploiter la diversité de ces répliques.

Obtention de la diversité

Lorsqu’on doit contrer les affaiblissements du signal, on peut avoir davantage de
bénéfices s'il n'y a pas, ou s'il y a peu, de corrélation cntre les perturbations
qui affectent les différentes répliques du message dont dispose le récepteur pour
récupérer l'information transmise [41]. L’a-propos d'une technique de réception
en diversité est donc fonction de sa capacité a produire des répliques perturbées de
facon indépendante par le canal radio. Plusieurs méthodes éprouvées (diversité en
fréquence, en polarisation, des angles d’arrivées identifiables, des temps d’arrivée
du message...) [9, 41] permettent d’obtenir la diversité adéquate. Celle qui ici

retient 1'attention consiste a utiliser plus d’une antenne de réception, il s'agit de
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réception en diversité despace.

Le nombre dCantennes que on peut raisonnablement envisager dutiliser pour un
réceptenr portable dépend du volune oceupé par chacune de ces antennes. On
a utilisé [16. 12, 43] pour faire des mesures a 37.2 GHz des antennes qui sont
relativement volumineuses parce qu'elles sont protégées par un boitier de forme
cvlindrique. Néanmoins. il serait possible d'en placer 12 sur une surface de 30 em
sur 30 ¢ et bien plus encore 871l n'y avait pas de boitier de protection ou si clles
étaient construites & Laide de circuits imprimés (antennes de type microruban).
Le nombre d'antennes utilisées dépend aussi de la séparation minimale qu'il doit
y avoir entre chacune d’elles pour qu'elles captent des signaux dont la corrélation
entre les perturbations qui les affectent soit suffisamment faible pour conduire a
unc diversité acceptable. Pour un modcle de canal a distribution de Rayleigh,
cette séparation vaut la moitié de la longueur d'onde de la fréquence de transmis-
sion [9]. Elle correspond a une distance de 7.5 mm lorsqu’on opére a 20 GHz et cet
espacement est plus petit encore pour des fréquences plus élevées. Pour des trans-
missions a plus de 20 GHz donc. on peut penser que le nombre d'antennes sera
limité par leur dimensions et par celles des circuits qui leur sont reliés plutét que
par les besoins associés a l'obtention d’une diversité adéquate. Si ce n’était que de
la diversite, on pourrait parler de réceptewrs disposant de centaines d’antennes.
Par exemple. pour une séparation requise de 4 mm correspondant a une trans-
mission a 37.2 GHz, on pourrait placer environ 60 rangées de 60 antennes sur une
surface comparable a celle d'un ordinateur portable.

Pour |l propagation intérieure a plus de 20 GHz, il doit é&tre vérifié expérimen-
talement pour un large éventail de conditions de propagation qu’il n’'y a que peu
de corrélation entre les perturbations qui affectent les signaux captés par deux
antennes sépardes par plis d'une moitié de longueur d’'onde. Cependant, méme s'il
s'averait qu’il faut une séparation de plusieurs longueurs d’onde pour certains cas,
la présence de plusieurs antennes pourrait encore étre envisagée tant la longueur
d’onde est courte 2 ces fréquences. Ainsi. s'il fallait une séparation de 5 longueurs
d’onde a 37.2 GHz, il suffirait de 4 cm d’espacement et 49 antennes (7 rangées de

7 antennes) pourraient étre placées sur une surface d'environ 30 cm sur 30 cm.
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L'emploi de dizaines d'antennes pour obtention d'une diversité béndéfique nous
apparait donc comme ¢tant plausible pour des transmissions & plus de 20 GHz
pour peu qu'il soit possible de réaliser de tels réseaux dantennes.

Lorsqu'on s'intéresse surtout a des fréquences de transmission pour lesquelles la
séparation minimale entre les antennes doit étre telle quion ne peut guere en
placer plus de quatre sur un récepteur que I'on veut portable, on ne voit pas
I'utilité de présenter des travaux s'intéressant a contrer les inconvénients relics & la
propagation multivoie a 'aide de 20. 30 ou méme 40 antennes. Clest probablement.
pourquoi on ne trouve que peu de travaux a cec sujet dans la littérature. Il v a la

un vide a combler du moment qu'on envisage des trausmissions a plus de 20 GHz.

Exploitation de la diversité

Une fois que l'ont a opté pour une méthode réception en diversité. il faut décider
de la maniére d'utiliser les répliques dont on dispose. Sans égard aux moyens
procurant la diversité, on peut classer les techniques existantes en deux catégories:
les techniques de combinaison et les techniques de sélection. Pour les techniques
de combinaison. on cherche a combiner les différentes répliques du message de
maniére a produire un signal de qualité supérieure a celle de la meilleure de ces
répliques. Pour les techniques de sélection, on ne cherche qu'a utiliser la meilleure
d’entre elles. Nous employons cette classification, car clle incite & imaginer des

techniques qui se trouvent a mi-chemin entre les deux catégories qu'elle implique.

Techniques de combinaison Le principe qui gouverne les techniques de com-
binaison consiste a présumer qu'on obtient un gain en matiére de rapport signal
sur bruit en ajustant la phase de chacune des répliques disponibles avant de les ad-
ditionner. S’il arrive qu’une des répliques présente un mauvais rapport signal sur
bruit, on peut réduire son effet sur la sortie du circuit combinatoire en I'atténuant
avant qu’elle ne soit ajoutée aux autres. On gagne alors en performance.

Si on présume que les propriétés statistiques des signaux captés ne changent pas

dans le temps et que de plus on suppose que le bruit affectant une réplique donnée

19



est additif. de moyvenne nulle. indépendant de celle-ci et sans corrélation avec
les perturbations qui affectent les autres répliques. il peut étre montré que la
combinaison des répliques est optimale si chacune d'elles est pondérée par un
fucteur de pondération égal au rapport signal sur bruit qu'elle présente (voir {44]
i propos de la inéthode Marimal-Ratio Diversity). 1l est d'usage de juger de la
adeur dune technique de réeeption en diversité en évaluant 'amélioration du
rapport signal sur bruit moven qu'elle procure lorsqu’on se réfere au cas sans
diversit¢. Pour les conditions que nous venons d'indiquer et si le bruit est en
moyenne de méme intensité pour chaque réplique, la technique de combinaison
qui est optimale procure une gain de 10log,o[M] dB [44] s'il y a A répliques.
Souvent, on préfere ne pas pondérer les différentes répliques avant de les combiner.
On réduit ainst la complexité du récepteur en ne tenant compte que de la phase
des signaux captés plutot que d’utiliser et leur phase et leur amplitude. Or, il
y a un prix a payer pour ce refus d’exploiter tous les parametres disponibles. Si
on reprend les conditions que nous mentionnons ci-haut et si on utilise le modéle
de canal a distribution de Rayleigh, la combinaison sans pondération implique un
gain de 10log,o[1+ (A —1)7/A]}dB en matiére de rapport signal sur bruit moyen
par rapport au cas sans diversité (voir [44] a propos de la Equal-Gain Diversity).
La figure 2.2 permet de comparer ce gain a celui que procure la technique de
combinaison “optimale”. A la limite. lorsque le nombre M de répliques utilisées
est infini, il ¥ a un écart de 1.05 dB entre les gains des deux techniques [41].

G. Y. Delisle et A. T. Denidni proposent dans [45] un nouvel algorithme permet-
tant de calculer les facteurs de correction de phase d'un réseau d’antennes opérant
en présence de trajets multiples. L’algorithme y est décrit en tant que méthode
pour ajuster le diagramme de rayonnement du réseau d’antennes de maniere a
favoriser la réception du signal désiré. Un systéme expérimental a récemment
été construit ct comporte 8 antennes de type cornet opérant a plus de 20 GHz
et les circuits nécessaires a 'implantation de I'algorithme. L’ajustement de la
phase et la combinaison sans pondération se fait & une fréquence intermédiaire
de 30 MHz. 1l s’agit en fait d'un circuit de combinaison sans pondération a 8

branches pour lequel on est en droit de s’attendre (voir figure 2.2} & un gain en
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mati¢re de rapport signal sur bruit moven d'environ 8§ dB par rapport au cas
sans diversité. L'ajustement des phases des signaux provenant des anteunes se
fait de facon itérative et on a cherché i réduire le temps de réponse du svstéme
lors de changements des propriétés du canal de radio. Toutefois. un traitement
itératif implique que ce temps de réponse augmente avee le nombre de phases
a cstimer. Lalgorithme proposé pourrait done ne pas étre utilisable, tel guel,
lorsqu’on envisage un trés grand nombre d'antennes.

L’utilité des techniques de combinaison est réduite par plusicurs facteurs. Par
exemple, les gains qu’elles procurent diminuent lorsqu’il ¥ a corvélation entre les
perturbations qui affectent les différents signaux captés [}, D autres facteurs
font en sorte de compliquer la mise en ocuvre de ces techniques.  Ainst, si le
niveau de bruit n’est pas identique pour chacune des répliques. il devient ditheile
d’évaluer les rapports signal sur bruit nécessaires a la pondcération. On ne peut
plus se contenter d’évaluer la puissance des répliques, il faut aussi connaitre les
niveaux de bruit pour chacune d’elle. Choisir de ne pas pondérer ne régle pas le
probléme pour autant. Il est alors possible qu'une réplique faible, mais de tres
bon rapport signal sur bruit, se voit, au moment de la combinaison, noyée dans
le bruit associé a une autre réplique qui serait beaucoup plus forte.

Ces techniques de combinaison ont un inconvénient majeur: clles nécessitent
la connaissance de la phase de chacun des signaux requs. C’est unc exigence
qui est semblable a celle qu'impose la démodulation cohérente des signaux. Or,
lorsqu’il s’agit de propagation multivoie pour des récepteurs mobiles, on préfere
généralement opter pour de la démodulation non cohérente [46], car il est difficile
de concevoir des circuits d’estimation de phase capables de répondre aux change-
ments rapides des signaux requs {45]. On s’intéresse ici & des récepteurs portables
qui ont plusieurs antennes. Si on opte pour les techniques de combinaison, on a a
présumer que le probléme de I'estimation de la phase des signaux captés peut étre
résolu a 'aide de circuits assez siinples pour se retrouver en grand nombre dans
un espace trés réduit. Il faut aussi supposer que I’ensemble peut étre alimenté par
piles pendant de longues périodes de temps. Pour ces raisons, il est bon d’orienter

les recherches vers des techniques qui n’impliquent pas d’ajustements de phace.
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Techniques de sélection [l v a un prix & payer lorsqu’on ne tient compte
que de la phase des signaux disponibles plutdt que d'utiliser et leur phase ct leur
ampiitude, mais il en cotte encore plus lorsqu’on décide de ne considérer que
lenr amplitude. On ae peut alors songer a additionner les répliques du message
puisqu’on ne saurait étre certain qu'elles ne se cancellent pas les unes les autres.
On ue peut done plus les combiner pour obtenir un signal de meilleure qualité que

la meilleure d’entre elles, on ne peut que sélectionner la meilleure.

La figure 2.2 permet de comparer les techniques de combinaison couvertes précé-
demment avec la technique de sélection qui consiste a utiliser celle des répliques
disponibles qui offre le meilleur rapport signal sur bruit. On y supposc que
I'intensité du bruit est la méme pour toutes les répliques et on y utilise le modéle
de canal a distribution de Rayleigh. Dans ces conditions, la technique de sélection
permet un gain de 10log,, [N, %] dB en matiere de rapport signal sur bruit moyen
par rapport au cas sans diversité lorsqu’on utilise M répliques (voir [44] & propos
de la Selection Diversity). On constate que les gains que procurent la technique
de sélection progressent moins vite avec le nombre de répliques disponibles que
ceux qu'offrent les techniques de combinaison. Par exemple, il faut sept répliques
(M = T) pour que la technique de sélection offre un peu plus de 4 dB de gain
alors qu'il n'en faut que trois {AM =3) aux techniques de combinaison pour pro-
curer un gain de cette grandeur. Tout comme pour les techniques de combinai-
son, les bénéfices provenant de la technique de sélection sont amoindris s'il v a
corrélation entre les perturbations qui affectent les signaux captés ou si celles-ci
sont d’intensités différentes [46).

On est ici en droit de r2mettre en question les choix que nous préconisons. On
peut croire qu'il est préférable d’échanger la complexité d'un réseau d’antennes
d’envergure pour celle d’un petit nombre de circuits d’estimation de phase. Heu-
reusement, les cas que nous avons couverts ne sont pas les seuls qui existent. Il est
notamment possible de simplifier la technique de sélection de maniére 2 favoriser
les choix préconisés au détriment des techniques de combinaison nécessitant des

circuits d'estimation de phase.

Les techniques de combinaison présentées impliquent qu'on cherche & combiner
pliq q

(34
o



Gain par rapport au cas sans diversité (dB)

10 : e .- ~

o

o L
e e

61 // l//”/
il _

3k o o combinaison "optimale” i
+ combinaison sans pondération
2} * sélection
] -
c 3 1 L ] 1 1 2 L
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10

Nombre d'antennes utilisées pour la réception cn diversité

Figure 2.2 Gain en maliére de rapport signal sur bruit moyen par rapport au
cas sans diversité pour différentes techniques d’ezploitation de la diversité en

réception.

les répliques du message avant de démoduler afin d’éviter la présence de plusicurs
démodulateurs. S'il est acceptable qu'il y ait plusieurs démodulateurs, on peut
préférer démoduler avant de combiner. La combinaison est ainsi facilitée parce
qu'elle se fait alors en bande de base. Mais, l'intérét principal de ce procédé
réside dans le fait qu'il n’est plus nécessaire de connaitre la phase des répliques
pour combiner. Et si la modulation employée est telle qu'on peut utiliser des
démodulateurs non cohérents, il élimine le besoin d’avoir des circuits d’estimation
de phase dans le récepteur. La modulation binaire de la phase des porteuses est

une des techniques de modulation qui permet la démodulation ron cohérente.
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Bien que les techniques de sélection ou de combinaison apres démodulation im-
pliquent des circuits plus simples que les techniques de combinaison avant démo-
dulation. elles nécessitent tout de méme autant de détecteurs ou de démodulateurs
qu'il ¥ a de répligues du message. Dans l'optique de récepteurs portables qui ont
beaucoup d’antennes. cela peut entrainer une complexité inacceptable. On se doit
done de considérer des techniques d’exploitation de la diversité qui comportent

cncore plus de simplifications que celles qui viennent d’étre couvertes.

Techniques de complexité réduite

Les techniques d’exploitation de la réception en diversité qui impliquent un traite-
ment en paralléle des répliques du message sont toutes susceptibles d’étre trop
complexes lorsqu’il est question de dizaines d’antennes de réception. Il faut done
dans de tels cas s'orienter vers des méthodes qui évitent une répétition des cir-
cuits; il faut traiter les différents signaux captés les uns apres les autres, quitte
a y perdre du point de vue des performances. Or, en choisissant de traiter les
répliques en scérie. on élimine la possibilité de les combiner afin d’obtenir un signal
de qualité supérieure, il faut donc procéder par sélection.

Une des méthodes a envisager alors consiste & démoduler une seule des répliques
jusqu'a ce qu'elle soit de niveau inférieur a une valeur seuil prédéterminée. Un
circuit de commutation est alors activé afin de sélectionner une autre réplique
qui est a son tour démodulée et testée. Les performances qu'autorise ce procédé
dépendent tant de l'algorithme qui gouverne les interrupteurs que de la valeur
du seuil [47]. Lorsqu’il s’agit de systemes de radiomobile, il est admis que des
recherches supplémentaires sont nécessaires pour qu'on préfére cette technique a
celles qui traitent les répliques d’un bloc (voir [9] & propos du switched combining).
Il en serait peut-étre autrement si on portait ce jugement en ayant 2 l'esprit un

récepteur qui dispose d’un grand nombre d’antennes.

D’ailleurs, les simplifications qui menent 2 cette méthode nous semblent excessives.
On n'observe qu'un signal a la fois et c’est ce qui oblige la comparaison avec

une valeur seuil fixe. On n’a pas été en mesure de trouver des informations



concernant des méthodes pour lesquelles la simplification est moins grande. Cela
résulte probablement du fait que le besoin n'était pas encore la. Quand on ne
considére que deux répliques du message. on ne cherche pas une solution dont la
compilexité se situe entre celle de la technique de sélection qui compare les niveaux
de deux signaux et celle d une version simplifiée qui compare le niveau d'un signal
a une valeur seuil. S7l v a plusicurs antenues, on ne peut pas opter pour la
technique de sélection sans ¥ apporter de modifications. car il faudrait s'intéresser
a des récepteurs qui nécessitent des dizaines de comparatetirs. Comme il ne peut
étre que profitable de préférer une solution qui n’'exige qu'un comparateur i une
autre qui en demande des dizaines, il faut reprendre le processus de simplification
de la technique de sélection afin de proposer une solution suffismmment simple
et efficace pour qu’il soit envisageable de concevoir des récepteurs disposant de
beaucoup d’antennes. Evidemment, la solution recherchée doit aussi s'appliquer
quand la réception en diversité n'implique qu'un petit nombre de répliques du

message.

2.2.2 Restrictions apportées au cadre de travail

Afin de connaitre les implications d’'une méthode de réception en diversité, on
cherche a connaitre son effet sur la probabilité de commettre des erreurs lors de
la démodulation des données. Les travaux de recherches sont différents selon qu'il

s'agit de démodulation cohérente ou non cohérente.

Les démodulateurs cohérents peuvent étre préférés parce qu'ils permettent de
meillcures performances que ceux du type non cohérent pour un rapport signal sur
bruit donné [48]. On présume souvent que la phase de la porteuse est parfaitement
connue lors des comparaisons entre ces deux fagons de démoduler {ex. [49]). La
démodulation cohérente tire un autre avantage du fait qu’elle implique la présence
d’une section d’estimation de la phase de la porteuse dont la sortie peut étre
également utilisée par un décodeur de Viterbi [50]. On ne peut profiter de cette
information lors d'une démodulation non cohérente puisqu’il n'y a pas de section

d’estimation de phase.
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La démodulation cohérente se voit défavorisée par la complexité des circuits qui
permettent d'estimer la phase de la porteuse de fagon acceptable. Lapproche
doit étre systématique [48. 51] pour qu'il soit plus facile de tenir compte des
non linéarités ct des imperfections que présentent ces circuits d’estimation, car
I'interdépendance entre cux ct les autres sections du récepteur est subtile et dif-
ficile & analyser (ex. [52]). Les principes de fonctionnement méme des circuits
d’acquisition de la phase de la porteuse entrainent des temps d’acquisition qui font
qu'on ne peut s’attendre & un fonctionnement acceptable de leur part lorsqu'il est
question de propagation multivoic [53]. Ils imposent aussi des difficultés difficile-
ment surmontables quand il s’agit des systémes & accés multiple & répartition dans
le temps {54]; difficultés qui sont d’autant plus grandes que la largeur de bande du
signal est faible [55]. Il nous semble donc préférable d’opter pour la démodulation
non cohérente d’autant plus que ce choix est en accord avec ce qu'on préconise
pour exploiter la réception en diversité quand il y a plusieurs antennes,

Une des modulations qui permettent 'emploi de démodulateurs non cohérents
est la modulation de phase par des données encodées différentiellement (voir (8]
a propos du DPSK). Le cas quaternaire impliquant des déphasages multiples de
7 /4 suscite un intérét particulier a cause de 'adoption relativement récente d'une
norme pour la radio cellulaire numérique au Japon et en Amérique du Nord [1§].
Bien que cette norme n’ait pas été établie spécialement pour les radiocommunica-~
tions & plus de 20 GHz. il nous semble indiqué de nous en inspirer pour préciser
notre cadre de travail. Comme la portion du specfre qui nous intéresse ne souf-
fre pas des mémes problemes de surexploitation que celle pour laquelle la norme
s'applique, on ne doit pas se limiter aux taux de signalisation et a la séparation
entre les canaux qu’elle fixe. Cependant, on retient I'idée d'un systéeme a accés
multiple a répartition dans le temps, car elle permet de simplifier I’évaluation des
techniques d’exploitation par sélection de la réception en diversité. Pour cela, on
pose que les circuits de commutation ne sont actionnés que lorsque 1'on recoit
les signaux de synchronisation des trames. Cela permet de ne pas considérer les
effets des discontinuités de phase que présente le signal 2 démoduler & cause des

commutations [46]. On retient aussi que 'emploi d’une modulation de phase par



des donnces encoddes différenticllement est souhaitable. On obtient un aperqu de
la démarche quiil faut suivre pour tenir compte de ces choix en s'attardant aux
cheminements habituellement empruntés lorsque le cadre de travail est comparable

au nétre. Cest ce qui est fait dans ¢e qui suit.

2.2.3 Evaluation des risques d’erreur de démodulation

et réception en diversité

On s'intéresse ict a la démodulation cohérente et non cohidrente de signaux dont la
phase cst modulée. On s’attarde surtout aux cas de démodulateurs qui démodule-
raient les signaux en comparant leur phase avece celle de versions retardées de ces
signaux (voir [8] & propos du DPSK: differential-PSK). Pour alléger le texte qui
suit, on réfere a cette fagon de démoduler a Paide de 'expression “démodulation
par comparaison de phase™ (DCP}. De plus. on utilise les sigles “DCP-B™. *DCP-
Q" ou “DCP-M" selon qu'il s’agit de démoduler un signal binaire, quaternaire ou
a “M" niveaux.

Notre revue bibliographique des travaux portant sur les performances offertes par
les récepteurs dans ces cas nous a montré qu’on aborde le probleme de 1'évaluation
des probabilités d’erreur de deux fagons quand il est question de propagation
multivoie: soit que I'on suppose que les propriétés du signal ne changent pas au
cours dune décision quant a la valeur d’'un symbole regu, soit qu’on suppose le

contraire.

Evaluation des risques d’erreur pour des variations lentes des

propriétés du signal capté

Lorsqu’on considére que les propriétés des signaux captés ne varicent pas pendant
le temps qu'il faut au démodulateur pour prendre une décision, on ne suppose
pas pour autant qu’elles ne changent pas dans le temps. On suppose plutot
que les variations dans le temps n’entrai.ent pas une altération significative des
performances du démodulateur. On considére alors que les affaiblissements sont

lents (voir section 2.1). Cest ainsi que T. T. Tjhung et al arrivent dans (18]
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a ¢évaluer les risques d'errcur povr la DCP-Q lorsqu'un modele a distribution de
Rice représente le canal. 1ls établissent d’abord la probabilité¢ d'erreur Pyr(R)} qui
prévaut pour la DCP-Q en présence de bruit additif gaussien lorsque l'enveloppe
du signal vaut r. Ils obtiennent une équation qui implique que

Pyn(r) = c'%n: {i (\/§ - 1-)m I (};—2) + %Io (\—}%)} (2.12)

m=1

quand le rapport signal sur bruit pour une valeur r donnée est égal a -_'%E T étant
la durée d'un symbele, Ny étant la valeur de la densité spectrale du bruit définie
pour les fréquences positives et 1,,(+) représentant la fonction de Bessel modifiée de
premicre espece dordre m. L'hypothese du modele a distribution de Rice faisant

cn sorte que la fonction de densité de probabilité fr(r) de R est donnée par
ro_rfea? | rA
= —e =], (_;.) 2.1
Falr) = e Iy (55 (213)

oit A est I'amplitude de la principale contribution au signal capté alors que ¢°
correspond a la puissance moyenne associée au reste des contributions avec R>0,

ils déterminent le taux moyen d’erreur sur les bits P, en calculant
o0
Py = fo Pyr(r)fa(r) dr (2.14)

L’expression qu’ils obtiennent implique un nombre infini d'intégrales, mais elle se
réduit a

I

21 + 47g + 273

V2vg + (\/i—l) (1-!-2’}*;:— \/1+4’73+2‘ﬁ¢)
Vo= (V3-1) (1429 - Vi+tn+23)

lorsque le modéle a distribution de Rice est ramené & celui a distribution de

Pb=

(2.15)

Rayleigh en posant A=0 pour yr=0"T/Nj.

En procédant d'une fagon similaire, Adachi et Sawahashi [46] obtiennent des
résultats plus généraux en ce sens qu'il n'est pas nécessaire que la modulation
de phase soit quaternaire. De plus, ces résultats ne s’appliquent pas qu’aux cas

de réception sans diversité: la technique de sélection est considérée. L’effet des



circuits de commutation est négligé et seul le modéle de canal & disteibution de
Rayleigh est érudié. Pour qu'on comprenue bien leur cheminement, ils posemt
d’abord que les différences de phase qui sont mesurées lors de la DCP-M corres-
pondent aux écarts de phase attribuables aux données entachés d'un bruit de phase
Af du a du bruit gaussien. blanc et additif présent & Uentrée siu démodulatenr.
Ils évaluent ensuite la distribution de probabilité P(v* | 4)=P(—7 < A6 < ¢ | 9)
de A8 pour un rapport signal sur bruit 4 donné a la sortie du circuit de sélection
avec =7 < 1 £ 0. L'hypothése voulant que les propriétés des signaux captés vari-
ent trés lentement leur permet de trouver la distribution de probabilité moyenne

Psc(19) de A8 pour la technique de sélection, En fait. ils calculeut

Pso(¥) = P(~m<A0< )
= j0°° P(W{ ) f(7) dv (2.16)

avec fo(7), la fonction de densité de probabilité¢ de . donnde par

Fi LI L-1 1 =3(14 -
=fZ (=1)le-T+ (2.17)

t=0 l
lorsquune méme valeur T’ peut étre attribuée au rapport signal sur bruit moyen
que présente chacune des L répliques utilisées et qu'il n'y a pas de corrdlation
entre les perturbations qui affectent ces derniéres (1'équation 2.17 ne reproduit

pas l'erreur typographique qui se trouve dans [46]). Ils en déduisent que

1, v L& [L-1])(-1)
B = = — = A
Psc(¥) ‘2+27r+'r§ { 1+1
: J l+l
% ____SEIEJ)__arctan(¢ = * i T cos(tj))) (2.18)
(-llﬂ + 1) —cos(1)) T+ 1 - cos(®)

pour cette situation. Ils sont alors en mesure d’évaluer la probabilité moycnne P,
d’erreur sur les symboles pour la DCP lorsque la modulation est 4 M niveaux.

Pour y arriver, ils posent que

P, = 2Psg(~/M) (2.19)
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[ls reprennent ensuite leur caleul pour L = 2 en prenant soin dapporter cer-
taines modifications a 'expression de pse(4). Cette fois, ils tiennent compte
d'une corrclation entre les perturbations qui affectent les répliques du signal qui.
de plus, n'ont pas a étre de méine puissance en movenne. On s'intéresse souvent
a ce type de situation (ex. [47, 56, 57]) parce qu'il se rencontre lorsqu'on utilise
un récepteur portable qui disposent de plus d’unc antenne [57).

Dans [47] et [58]. Beaulien et Abu-Dayya supposent aussi que les propriétés des
signaux captés ne varient pas d'une fagon significative lors de la démodulation d'un
symbole douné. Encore une fois, les démarches décrites se résument & déterminer
le risque d’erreur P, () pour un rapport signal sur bruit donné de méme que la
fonction de densité de probabilité f,(v)} du rapport signal sur bruit en question

pour cnstiite procéder au calcul du risque d’erreur moyen P, a l'aide de

P.= [ P fimdy (2.20)

Dans [58). ils évaluent en détail les performances des techniques de combinaison
sans pondération avant démodulation pour un modele de canal & distribution de
Nakagami. Une partie de cette étude porte sur la DCP-B et, fait intéressant pour
notre recherche, permet de connaitre la probabilité moyenne d’erreur en fonction
du rapport signal sur bruit pour un nombre L de répliques de notre choix. Les
¢quations dérivées impliquant l'évaluation d’une série infinie, ils présentent des
graphiques permettant de déterminer cette probabilité pour L valant 1, 2, 4 et 8.
Les auteurs produisent ces résultats parce qu’ils considérent qu’il est plus pratique
de préférer la DCP aux méthodes de démodulation cohérente lorsque les propriétés
statistiques du canal changent dans le temps; ils invoquent la complexité et le cott
des circuits d’estimation de la phase de la porteuse pour justifier leur position.
Or, la combinaison sans pondération des répliques du messages qui fait 1'objet
de leur étude exigent la connaissance de la phase de chacune de ces répliques.
Beaulieu et Abu-Dayya nous laisse donc perplexes en posant qu'il est pratique de
concevoir un circuit de combinaison qui implique plusieurs circuits d’estimation
de phase tout en considérant qu'il n'est pas pratique d'y relier un démodulateur

qui exige I'ajout d’un circuit d’estimation de phase. Ils évitent cette situation
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dans [47] alors qu'ils s'intéressent & la DCP d'un signal provenant d'uu civeuit de
sélection a deux branches pour lequel on compare les répliques & une valeur seuil.
On trouve 1a un autre argument qui joue en faveur des techniques de sélection

lorsqu'il s’agit de récepteurs portables.

Le modele de propagation a distribution de Ravleizgh alors que les atfaiblisse
ments sont lents est aussi utilis¢ dans (8] pour estimer les risques d'erreur de
démodulation pour la réception en diversité de signaux dont la phase est modulee.
On y discute en particulier des performances qu'otfre la technique de combinaison
optimale dans de tels cas, Partant de résultats présentés dans [H] pour cette
technique, ia démarche suivie consiste d’abord & évaluer la probabilité coudition-
nelle d’erreur Py (7,) pour une valeur de rapport signal sur bruit 5, donné présent
a la sortie du circuit de combinaison. La technique de combinaison optimale im-
pliquant que le rapport signal sur bruit 4, qui prévaut & la sortic d'un circuit de
combinaison optimale vaut la somme des rapports signal sur bruit qu'on retrouve
aux L entrées du circuit, la fonction de densité de probabilité f,, (7} de 7 est
ensuite déterminée en se servant des propric¢tés des équations caractéristiques de
variables associées aux fonctions de densité de probabilité en jeu. Enfin, un moyen-
nage des probabilités d’erreur qui tient compte de 'ensemble des valeurs possibles

de rapport signal sur bruit est effectué a Faide de

o0
Po= [ Paw) (v (2:21)
0
pour trouver que la probabilité P» de fairc une erreur de démodulation est donnée
par
1—p\E &2 L-1+k 1+ p\*
Pz:( 2 ) ,§) k ( 2 ) (2.22)

ol, par définition, on pose que = \/:-_7}; avec 7 qui représente la valeur moyenne
du rapport signal sur bruit aux entrées du circuit de combinaison.

Dans (8], on traite aussi du cas de la démodulation non cohérente de signaux dont
la phase est modulée pour de la combinaison optimale de L signaux. A nouveau,
des équations donnant la probabilité d’erreur Py(7,) pour une valeur donnée de

rapport signal sur bruit aprés combinaison de méme que la fonction de densité
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de probabtlité de cetie valeur sont utilisées pour estiter une probabilité derreur
movenne . Liexpression dounant [{=,) s"applique au cas de la combinaison
optimale des sorties de L démodnlateurs non cohérents qui auratent & demoduler
des signuux présentant des valeurs de rapport signal sur bruit données. On v
donne que pour e modele i distribution de Ravleigh utilisé. la DCP-B fait qu'on

peut poser qude
{~1

) . q 9
Prm) = 5= > an (2.23)
= k=0
ol
12 2L-1
— 224
T H z=: n (224)
qui conduit i trouver que
1 —_ A\ K
Py = b(L — 1+ &) 2,25
R IL - D1+ T Z_: Kl R (l-i- ,c) (2.29)

pour F, représentant la valeur que prend en movenne chacun des rapport signal
sur bruit présenté par les signaux combinés. Il est intéressant de noter que cette
¢quation peut aussi étre utilisée lorsqu’il est question de modulation en fréquences
orthogonales (voir [8] & propos du orthegonal FSK) ct de démodulation non
cohérente. Il suffit alors de remplacer 57 par 5Z/2 pour connaitre P, dans de
tels cas alors que cette méme substitution dans 'équation 2.22 donne un résultat
applicable lorsque la démodulation est cohérente. Comme pour les cas o il n'y
a pas de propagation multiparcours. on v constate que le rapport signal sur bruit
requis pour les cas non cohérents doit étre plus grand de 3 dB que ce qu'il faut

pour que les cas cohérents conduisent a un risque d’erreur donné.

Evaluation des risques d’erreur pour des variations rapides des

propriétés du signal capté

Le fonctionnement de la DCP suppose que l'effet du canal sur la phase du signal
capté ne change pas au cours de la période qu’il faut pour qu'une décision sur une
donnée reque soit rendue. Toutefois. si les propriétés statistiques du canal radio
changent rapidement, on peut avoir a considérer l'effet d'affaiblissements rapides

(voir section 2.1) lors du calcul des risques d’erreur de démodulation.
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Adachi et Tihung [56] ont récemment abordé ce sujet pour le cas d'un modele
de canal & distribution de Ravleigh. Lapprochie quiils suivent est semblable &
celle présentée dans [59]. s v remarquent dabord que la DCP hplique que
les décisions rendues ne sout pas uniguement fonction des ditférences de phase
relides aux messages. Ils posent qu'elles dépendent aussi d'un bruit ganssien, blane
et additif présent a l'entrée du démodulateur. Partant d'un modeéle de canal &
distribution de¢ Rice. ils posent ensuite que la pertie du signal capté associde
la propagation multivoic est un processus aléatoire gaussien quan on considire
une séquence de sviboles donuée. s peuvent alors combiner bruit et processus
gaussien sous la forme d'un seul processus gaussien et se ramener au modele &
distribution de Ravleigh afin d’établir plus facilement la distribuvirn P(Az) du
signal An a partir duquel le démodulateur rend ses décisions. Une fois P(An)
connu, ils évaluent la probabilité d’erreur P, pour la DCP-M i 'aide de Ia relation
FP.=2P(An=—=/M). Le modele a distribution de Rayleigh leur permet de tenir
compte d unc corrélation &,(T') entre les enveloppes des signaix qui sont compareés.
IIs utilisent &(T) = Jo(27fpT) ou T est la durés d'un bit. fp est la fréquence
Doppler associée au déplacement et Jo{+) cst la fonction de Bessel de premiére
espece d'ordre 0. En faisant varier la valeur du produit fpT. ils concluent qu'ils
sont & méme de donner “une explication physique des effets relefifs du bruit de
phase et du bruit additif sur les performances” offertes par la DUP-M: les risques
d’erreurs augmentent avec fp7. Le cas de la DCP-Q pour un modele de canal i

distribution de Rice est abordé dans [60].

Pour un taux de transmission donné, une vitesse de déplacement de 1.5 n:/s lors
d’une transmission & 37.2 GHz conduit 4 une méme valeur pour fpT qu’une vitesse
de 223 km/h lors d’une transmission a 900 MHz. Or, unc personne peut aisément
se déplacer a 1.5 m/s a I'intérieur d’un édifice. Par contre, on roule rarement a plus
de 100 km/h en voiture. On comprend donc que les situations a bruit de phase
important sont plus susceptibles d’étre rencontrées pour de la radiocommunication
intérieure 2 plus de 20 GHz que pour de la radiomobile a 900 MHz. Il est done
nécessaire de disposer de modeles de la propagation multiparcours qui permette de

faire la distinction entre les situations impliquant des variations lentes des signaux
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de celles qui entrainent des variations rapides si on veut pouvoir inclure les effets
du bruit de phase par exemple sur les performances des récepteurs lorsqu'il est
question de réception en diversité. A défaut de tels modeles, on se voit obliger de
déterminer 4 quel taux de signalisation s’applique les résultats qu'on peut dériver

en utilisant un modéele qui n'implique que des variations lentes.

2.3 Résumé du chapitre

Dans ce chapitre. on a procédé a une revue bibliographique commentée portant
sur la modélisation de la propagation intérieure et sur la réception en diversité.
Du fait qu'on a constaté qu’il y a peu d’informations disponibles relatives a des
transmissions intérieures & des fréquences allant de 20 4 60 GHz, on s'est aussi
intéressé aux techniques de validation des modeles théoriques. De plus, on ne s’est
pas limité & des cas de propagation & plus de 20 GHz. La nécessité de faire des
mesures pour supporter nos travaux théoriques nous forgant a tenir compte du
matéricl de laboratoire mis 4 notre disposition, on a procédé de maniére a insister
tant sur les hypotheses qu'on pouvait tenter de valider que sur les méthodes qu’on
pouvait employer pour ce faire. C’est ainsi qu'on en est venu a s’attarder aux
situations pour lesquelles les affaiblissements du signal sont lents alors que son
amplitude est en accord avec un modéle a distribution de Rice ou de Rayleigh
lors de déplacements pour lesquels on demeure dans un méme secteur. On a alors
pris en considération le fait qu’on ne dispose que d’un systéme de mesure & bande
étroite qu'on ne peut utiliser pour établir un modéle des variations lentes du signal
dans un temps raisonnable. On a aussi indiqué que ce systéme permet par contre
de s’intéresser aux relations qui existent entre les propriétés de amplitude du
signal et celles de sa phase de méme qu’a la corrélation entre les perturbations
qui affectent les signaux que captent deux antennes en fonction de la distance qui

sépare ces deux antennes.

Par apres, on a porté une attention toute particuliere & 'obtention de la diver-
sité a l'aide de plusieurs antennes. Cela a permis d’indiquer que 'emploi de

dizaines d'antennes de réception par récepteur lorsqu’on opére dans la bande des
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fréquences allant de 20 a 60 GHz nous apparait comme plausible en autant que
des résultats expérimentaux traitant de la diversité que procurent des antenues
en fonction de la distance qui les sépare appuient cette hypothese. On a ensuite
discuté de techniques d’exploitation de: la diversité pour des récepteurs dotés de
dizaines d antenncs. La discussion a d’abord porté sur les techniques de combinai-
son. puis il a été question des techniques de sélection. Ou a par la suite coustate
qu’il est de mise d’apporter des simplifications a la technique de sélection lorsque
le nombre d’antennes est élevé. On s'est done aussi intéressé . de telles simpli-
fications. Puis, on a apporté des précisions relatives au cadre de travail qu'on
s'est donné en manifestant entre autres un intérét pour les types de modulation
pour lesquels il est possible de démoduler le signal requ de fagon non cohérente.
Des méthodes d’évaluation des performances des démodulateurs non cohérents
en période d’affaiblissements lents ou rapides ont finalement ét¢ décrites i titre
de moyens de juger de l'efficacité des techniques d'exploitation de la diversité.
En particulier, on a présenté comment on peut estimer les risques d'erreur de
démodulation cohérente ou non cohérente lorsqu’une technique de combinaison
“optimale” est employée pour exploiter la diversité que présenterait plusicurs si-

gnaux différents, mais porteurs du méme message.

35



Chapitre 3

Modélisation de la propagation

intérieure des ondes millimétriques

On propose dans ce chapitre un modéle qui cherche d’abord a décrire le signal S{t)
qui est regu lorsqu’un récepteur est déplaceé a Fintérieur d'un édifice alors qu'on
transmet une onde sinusoidale a une fréquence f,, qui vaut plus de 20 GHz. Les
hypotheses sur lesquelles il repose sont assez générales pour qu'on l'utilise dans
d’autres contextes. Il a la particularité de lier d'une fagon explicite les variations
de la phase de S(t) & ses variations d’amplitudes. Cette particularité peut rendre
plus facile la simulation de la propagation des ondes dans le canal qu’on modélise.
En disposant d’équations qui permettent de représenter les variations de S{¢) dans
le temps, on peut éviter d’avoir recours a des filtres pour produire des signaux
dont les propriétés spectrales sont réalistes. On a souhaité cette caractéristique
afin qu’il soit tout indiqué d’employer le modeéle qu’on propose lorsqu’on entend
simuler la réception simultanée d'un grand nombre de signaux.

Le reste de ce chapitre se divise en quatre sections. Dans la section 3.1, on décrit
d’abord le modele qu’on propose. Les hypothéses qui le sous-tendent sont présen-
tées et justifiées et on indique comment le modéle peut servir & sélectionner un
taux d’échantillonnage lorsqu’on désire enregistrer les signaux qu’on capte. Dans
la section 3.2, on se prononce sur les propriétés statistiques des parameétres du
modele en plus de discuter des fagons de l'utiliser pour simuler la réception d’ondes
millimétriques & l'intérieur des édifices. Les propriétés statistiques des variations
du signal dans le temps pour les hypothéses qu’on formule sont étudiées a la
section 3.3. Elles font I'objet d’une section 2 elles seules & cause de 'importance
qu’elles revétent lorsqu’on s'intéresse a la démodulation des signaux alors qu'il y

a de la propagation multiparcours. Le chapitre se termine par la section 3.4 qui
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est un résumeé des propos des sections 3.1 a 3.3.

3.1 Modélisation de la propagation des ondes
millimétriques a l’'intérieur des édifices

Dans cette section. on décrit d’abord le modele qu'on propose (section 3.1.1). Clest
un modele des variations rapides du sighal S(t) qui comprend deux rayons. Les
hypothéses qui sous-tendent le modeéle sont présentées et justifides. La définition
des parameétres qu'il comporte est donnée sans qu’on preécise leurs propriétés statis-
tiques; ces propriétés faisant a elles seules I'objet de la section 3.2. Cette section se
termine (section 3.1.2) en indiquant comment le moditle peut servir & sélectionner
un taux d’échantillonnage lorsqu’on désire enregistrer S(t}). Le détail des calculs
et des explications qui ont trait a ce sujet est inclus dans 'annexe A de cette

thése.

3.1.1 Description du modele

Pour utiliser le modéle qu'on propose, les hypotheses qui suivent doivent étre
satisfaites. D’abord, il est possible de faire la distinction entre les variations
lentes et les variations rapides de S(¢) et la notion de secteur s’applique. Ensuite,
les conditions dans lesquelles on opére le récepteur font que celui-ci dispose d'une
plage dynamique suffisamment grande pour qu'on n’ait pas a se soucier de faire
un modele des variations lentes. Le taux de signalisation r, est donc assez élevé
pour que les décisions que rend le démodulateur a partir de ce qui cst requ dans
un secteur donné soient indépendantes de ce qui provient d’autres secteurs. De
plus, r, doit étre assez grand pour qu’il puisse étre question d’affaiblissements
lents tout en étant assez petit pour que les affaiblissements ne soient pas sélectifs

en fréquence.

D’autres hypothéses concernent les variations rapides du signal capté. La figure 3.1

illustre comment le modéle représente la réception d’'un signal S(¢) a l'intérieur
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Figure 3.1: Représentation de la réception d'un signal S(t) a lintérieur d'un
secteur donné lors de la transmission d'une onde non modulée tandis que le

récepteur est déplac€ @ vitesse constante.

d'un secteur donné lorsqu’on transmet a une fréquence f, une onde non modulée
de longueur d'onde A tandis que le récepteur est déplacé a une vitesse ». Pour
simplifier la notation, on ne spécifie pas en fonction de quelles variables varie
chacun des parametres qui sont en jeu. Le modeéle a deux rayons. Des contraintes
quant & la provenance des contributions & S(t) sont & prendre en considération.
Une de ces contributions, soit S,.(¢). provient d'une région dont se rapproche le
récepteur ot 'autre, S.(t). arrive d’une zone dont s’éloigne le récepteur. De plus,
le parcours associé a S,(t) est orienté comme celui dont dépend S.(¢). L’angle ay,
avec |a,| € 7/2, qui existe entre l'orientation du déplacement et celle du parcours
associé a S,(t) suffit donc pour décrire le milieu et I'effet Doppler & considérer 4

cause du mouvement du récepteur. C’est pourquoi on a a I'instant ¢’ que

Qe
S:(t") = A, cos (.‘wa,,t' + -—L—co;(ﬁ + 8,.) (3.1)
ct
9
S.(t') = A, cos (2« £t - M - 9,) (3.2)
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o 8. et 6, rappellent que S.(t) et S.(¢) ne sont pas nécessairement en phase: A,
et A, indiquant plutét quils ne sont pas toujours de la méme amplitude. Sl 'y

a pas de bruit et que lorigine des temps est choisie de namnidre a avoir

. AO.+6)
=t + ————— 3.3
+ dxv cos(ay) (3:3)
S(t) est tel quon a

SE) = Su(t)+Si(t)

o (e g ) e ) (0
et la représentation en bande de basc de S(2) est donnée par
S(t) = A, P2 eN@IN 1 g o=mreniant/A (3.5)
alors que celles de S,.(t) et S.(t) valent respectivement
5q(t) = A e*veolant/d (3.6)

et
Sc(t) = Ac(t)e—j2xumﬂ(a,)tlz\ (37)

On peut aussi représenter s(t) par
s(t) = r{t)e?®® (3.8)

ol 'enveloppe r(t} et la phase 8(¢) de s(¢} sont données par

r(t) = \lAE + A2+ 24, A, cos (M) (3.9)
« A —A 2 (o)
— A, T Cos( o, )t )
8(t) = arctan [Ar A tan ( 3 )] (3.10)

Pour ce modegle, les variations de la phase sont égales a la transformée de Hilbert

du rapport des variations de I'amplitude sur elle-méme.

Les figures 3.2 et 3.3 montrent ce & quoi peuvent ressembler 7(t) et 8(t) pour des

valeurs données de parametres. Comme r(t) vaut au plus A, + A, et au moins
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Figure 3.2: Enveloppe r(t) du signal capté selon le modéle pour des valeurs données
de parametres.
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Figure 3.3: Phase 6(t) du signal capté selon le modéle pour des valeurs données

de paramétres.
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J4, = Ae|. Fampleur Ayg des affaiblissements de s(¢) vaut en dB

(A + A,.)'-‘]

A‘ug =10 lk){.‘,‘m [

Bien que la notation qu'on utilise n'indique pas qu'on considere que A, A
B.. ay ot v changent dans le temps et selon les déplacements, it n’en demeure
pas moins que de telles variations doivent étre prises en compte. Pour simplitier
la modélisation. on procede pour les variations rapides comme on le fait pour les
ariations lentes. On reprend la notion de secteurs pour lesquels on peut considérer
que les caractéristiques du canal de radio ne changent pas. Cette fois. les secteurs
auxquels on pense sont plus petits: ils englobent des parcours qui sont au plus
longs d'un quart de longueur d'onde environ. Appelons les “micro-secteurs™.
Pour préciser notre pensée, on pose que les dimensions des micro- secteurs en
question sont proportionnelles a la distance d,, qu’on doit parcourir pour que r(t)
passe d'un maximum local & un minimum local {(voir figure 3.2). On pose que 4,.
Ag, 8-, 6, et 8, ne changent pas tant que la réception de s(t) se fait  'intéricur d'un
méme micro-secteur. Dans ces conditions, I'équation 3.5 qui donne s(t) indique
que d, ne dépend plus que de 'angle d’arrivée a,. On a que

A

=— 3.12
% dcos(ay) (3.12)
alors que
s(t) = A Fin (3.13)
et
se(t) = Ae i (3.14)
qui font quon a
s(t) = AT 4 AT (3.15)

Cela n’'implique pas que les propriétés statistiques de d, sont indépendantes de
celles des autres paramétres. Toutefois, on choisit de formuler I'hypothese qu’elles
ne sont fonction que de celles de a,. On choisit du coup de considérer que a,
est une variable aléatoire indépendante de A,, A., 0, et 8,.. Deés lors, la vitesse &

laquelle s(t) varie n’est fonction que de v et de a,.
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Les micro-secteurs doivent étre de petites dimensions. L hypothese voulant que les
dimensions des micro-secteurs solent comparables a d,, peut paraitre inacceptable
lorsque fer,| se rapproche de 7 /2, car la valeur de d,, tend alors vers U'infini. Aussi.
la modélisation qu'on fait suppose qu'il y a suffisamment de sources de réflection
¢t de diffraction a considérer pour admettre qu'il v a “toujours”™ des contributions
qui permettent de poser que a, est faible. La valeur de d, se trouve limitée en
grandeur par le fait méme, on la garde proche de sa valeur minimale qui est A/4.
En pratique, les sighaux peuvent provenir de toutes les directions. Il v a donc des
contributions qui entrainent des variations lentes de S(¢) parce qu'elles s’associent
it des valeurs élevées de |a,} et d'autres, pour lesquelies o, serait prés de zéro, qui
causcnt des variations plus rapides. En gardant d,, petit, on ne fait que supposer
que les effets des contributions pour lesquelles |o,| serait proche de 7/2 font partie
de ce que décrirait un modéle des variations lentes. Lorsqu’on se déplace avec un
récepteur, les variations rapides dépendent de ce qui provient d’en avant ou d’en
arriere, les variations lentes dépendent de ce qui provient des cotés.

Des avantages découlent de la définition de micro-secteurs de dimensions proches
de A/4 lorsqu’on travaille & plus de 20 GHz. En effet, cela revient & dire que les
propriétés du canal ne changent pas sur des distances de quelques millimeétres.
Aussi, on peut poser sans probléme que le récepteur traverse normalement chaque
micro-secteur en ligne droite & une vitesse v constante. On n'est plus limité a
I'étude de longs trajets rectilignes. N’importe quel type de parcours peut étre
représenté par une suite de minuscules déplacements qui sont tous rectilignes,
mais d’orientation variable. Il devient ainsi plus simple d’étudier les variations
de S(t) en fonction du temps ou des déplacements. Comme r est constant, les
variations dans le temps de S(t) sont directement proportionnelles aux variations

de S(t) en fonction des distances parcourues.

Une fagon simple d’étudier les variations de S(t) a I'intérieur d’'un micro-secteur
donné consiste a déterminer la dérivée par rapport au temps du logarithme naturel
de s(t). Pour que les unités de s(t) ne soient pas un probléme lors du calcul du
logarithme naturel, il faut rapporter s(t) & une valeur de référence s,..;. Or, la

valeur de la dérivée du logarithme d’un paramétre normalisé ne dépend pas de
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la valeur de référence quon utilise. Aussi. on ne se souciera pas dans ce qui suit
de rapporter s(¢} a une valeur de référence s..p avant d'en caleuler le logarithme
afin de simplifier la notation. Lorsque Uexpression d log, [s(1)]/dt sera rencontrée,
on devra comprendre quon réfere & dlog,[s(#)/sres]/dt Olt Spep est une valeur

quelconque.

Le calcul de dlog,[s(#)]/dt donne

dlog [s(t)) 1 dr(t) = .dO(t)
dt Tor(t) dt I
] T f AT-AR
_ - [ () - () 5.16)
2d, %f{:—::f‘-+cos(’—'f)

qui tient compte que les parameétres du modcle sont constants tant quon demeure
dans un méme micro-secteur. Comme on sous-entend que s(t) est normalisc,
log, [s(t)] n’a pas d’unités. Donc dlog,[s(t)]/dt s’exprime en hertz. Sion préfore

travailler en dB/seconde, on utilise la relation

d(2 . s
(9010‘git0[s(t)]) _ 2010gm[e]d1°g;£ ()]

(3.17)
On constate que I'importance relative de 'amplitude d'une des contributions par
rapport a I'autre est un parameétre déterminant lorsqu’il s’agit d’évaluer leurs cffets
respectifs sur s(t). Pour tenir compte de ce fait et afin de simplifier la notation,
définissons un parametre nouveau g a 'image de la qualité du canal en posant

A,
o =log, [A_] (3.18)

Au mieux, il n’y 2 pas de propagation multivoie et A, ou A, vaut zéro sclon qu'on
éloigne ou qu’'on rapproche le récepteur du transmetteur. Alors, p=oc pour un
rapprochement et p=—0c0 pour un éloignement. Au pire 4, et A, sont identiques.
L’enveloppe de s(t) est nulle par moments et o vaut zéro pour indiquer qu'on a
affaire 4 un canal de mauvaise qualité. La définition de g implique aussi qu’on

regoit un signal & phase minimale ou maximale [21] selon que I'on a >0 ou p<0.

L’ampleur des affaiblissements de () peut aussi servir 4 représenter la qualité du

canal de radio. Plutét que d’utiliser Ayg a cette fin, on définit A, qu'on veut tel
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que

log, |q=24= 4> 4,
s = f IR oo (3.19)
log,. [:r ;ﬂ:] pour . > A,

Ainsi défini. A, est positif si 4, > A, et négatif si 4, < 4,. La définition de Ayg
ne permet pas de faire cette distinetion.

De la définition de g il vient que

tanh (

1% LY

=T T (3.20)

qui aide a trouver que

1
= arg si — 3.21
A, = argsinh (sinh (9)) (3.21)
L’expression qui donne A, implique que
Aygp = 20logple]| A
1
= 20logyele] fargsinh (sinh (9)) (3.22

Cette derniére équation confirme que la qualité du canal décroit avec la valeur de
la|, car elle démontre que I'ampleur des fluctuations de r(t) augmente lorsque |g|

diminue.

L'¢équation 3.18 implique que

r(t) = \/ 2A,.Ac\/cosh(g) + cos(rvt/d,) (3.23)

8(t) = arctan (tanh (;) tan (;Zt)) (3.24)

tandis que des équations 3.16 et 3.18 on déduit que

dlog,[s(t)] _ —wv {sin(vt/d,) — jsinh(o)
dt ~ 2d, | cosh(g) + cos(wrt/d,)

ct

(3.25)

La figure 3.4 illustre 'effet des différents paramétres sur la valeur de dlog,[s(t)]/dt.
On y constate que chaque valeur de ¢ commande le tracé, dans le plan imaginaire,
d'un cercle de rayon

m centré au pomt P car on a

=it
3d, tanh{g)

) G - (i) o
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pour .= 0

=x

.| dlog Istt}ler=j2mvid

T

=

dlog,{s(t)}/dr=-2mv/A

Figure 3.4: Dérivée du logarithme naturel de s(t) par rapport au temps pour

différentes valeurs du facteur de qualité g pour le modéle a deur rayons.
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ot Re{-} et Im{-} ndiquent respectivement fa partie réelle et la partie imaginaire
de Vargument. Pour chacun des cercles. la portion de la circonférence qui est
la plus loin de Vorigine correspond & la période de temps pendant laquelle s(t)
s‘évanonit, Celle qui est plus pros dépend des instants oft s(t) est moins affaibli.
Draprés I'équation 3.26. il faut que le récepteur parcoure une distance de 24, pour
¢quun cercle complet soit tracé. Par contre. les micro-secteurs sont larges de d,,
seulement par hypothese. Clest dire qu'il faut s’attendre & ce que des résultats
expérimentaux produisent des courbes qui montrent que ¢ peut changer d'un
micro-secteur & autre. Comme il est plus logique de croire que le canal change
d'une facon graduclle au fil des déplacements que de penser qu'il varie brusque-
ment, on peut prévoir que les courbes expérimentales montreront des passages
progressifs d'une grandeur de cercle a une autre. On peut donc choisir d’utiliser
le modele propos¢é méme si on dispose de valeurs mesurées pour lesquelles le tracé
de I'estimation de dlog, [s(t)]/dt ressemble a une combinaison de “8” et de spirales.
S'h arrivait que les courbes expérimentales ne ressemblent pas du tout a la fig-
ure 3.4, les hypothéses concernant les dimensions des micro-secteurs devraient étre
reconsidérées 4 moins que les différences ne s'expliquent par un éclantillonnage

inapproprié de S(t).

3.1.2 Sélection d’un taux d’échantillonnage pour

Penregistrement des signaux captés

D'un nombre donné d’échantillons, on ne peut déduire qu'un nombre fini d’es-
timations de dlog.[s(t)]/dt. Les courbes qu’il est possible de tracer a partir de
ces estimations pourront ressembler d'autant plus & des cercles que le nombre de
valeurs recueillies par micro-secteur sera grand. L’aspect de ces courbes dépend
donc du rapport entre le taux d’échantillonnage f, et d,. Cela suggere que f. peut
étre choisi en formulant des exigences quant & ['allure souhaitée des graphiques
montrant les estimations de dlog,[s(t)]/dt. Au moment d’entreprendre la partie
expérimentale des travaux dont cette these fait I'objet, on a été confronté au fait

qu’on ne pouvait disposer de régles de sélection de f, spécialement dérivées pour
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des fins de mesures de phases et dTnplitudes. On a cherehé 3 corriger cette sitna-
tion en précizant les liens qui relient f, & Paspect des estimations de dlog, [«{#)] 7 dt
pour le modele qu'on propose. Deux regles de sélection de fo découlent de cette
recherche.  Elles somt d'emiploi facile. Par exemple. Uune dielles suggire que
les cereles correspondant a des affaiblissements de (¢} pour lesquels on aurait
Agp < Ay seront au pire représeités par un polvgone régulier & .V cotés si on

prend f, tel aue

-1
dwv | = 1 [10m  tan (E)
= —— < = —arctan | — —_ — 397
fC l\ 2 2 tan (:%) IU-\,“M-U ( 1 )

Comme on peut préférer choisir f, & patir dune approche plus objective, on
a obtenu deux autres régles qui suggerent que f, soit choisi enr fonection dune
valeur limite de l'écart entre la phase de deux ¢chantillons de s(t). On a aussi
développé une regle basée sur 'approximation de 'erreur relative qu'on peut faire
en estimant les variations de la phase des sighaux captés. On présente ces cing
regles et on décrit comment les obtenir a l'annexe A de ce document. On trouve
au méme endroit un abaque nouveau et facile & utiliser. Il regroupe sous forme
graphique les informations que procurent les quatre regles de sélection de f,.. On
a congu cet abaque de maniére a pouvoir évaluer d'un coup d’ocil les implications

d’'un choix quant a la valeur de f,.

3.2 Propriétés statistiques des parametres du

modele

Dans cette section, on s’'intéresse d’abord (section 3.2.1) aux propriétés statistiques
des parameétres que comprend le modele de canal qu'on propose. On formule des
hypothéses qui concernent les fonctions de répartition et de densité de probabilité
de ces parametres. Pour une variable aléatoire X donnée, la notation qu'on utilise
fait que fx(z) représente la fonction de densité de probabilité de X tandis que
Fx(z) donne sa fonction de répartition. Sila notation implique plus d'unc variable

aléatoire, c’est qu’on réfere aux propriétés statistiques conjointes des variables.
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Par exemple. la fonction de densité de probabilité conjointe de A,. A.. 8, et 6,
est représentée pas faae.0, (A A0 8..8.). La section se termine (section 3.2.2
en indiquant comment le modeéle peut servir a simuler la réception d'un signal
S{t) compte tenn des hypotheses faites a propos des propriétés statistiques de ses

PATAINCLTeS.

3.2.1 Forctions de répartition et de densité de

probabilité des parameétres du modele

On a ddja indiqué qu'on suppose que la longueur des micro-secteurs dépend de
la distance d, qui doit étre parcourue pour que r(¢) passe d'un maximum a un
minimum local ou d'un minimum & un maximum local. On a posé aussi que
d, ct «, sont indépendants des autres parameétres du modele. Pour décider des
hypotheses & formuler & propos de fg,{(d,). on doit tenir compte de deux facteurs
en particulier. D’abord, le modéle suggére que d, > A/4 d'ou fy4,(d,) =0 pour
d, < A/4. Ensuite, l'expression de fq,(d,) doit refléter le fait qu'on suppose
que a, cst généralement faible. On ne peut pas poser que o, est une variable
uniformément distribuée entre —7/2 et 7/2 pour ‘iéduire fy,(d,) par la suite.

Pour choisir fa,(d,), on fait le raisonnement suivant. D’abord, on appelle “éve-
nement” le passage de r{t) par un maximum ou un minimum local. Ensuite, on
s'intéresse au temps T, qui s’écoule entre deux événements consécutifs. Pour un

dérlacement 2 vitesse v constante, T, est lié a d, et o, par

d
T, = 7‘“
A
- : 9
4v cos(ay) (3.28)
Le développement en série de 1/ cos(-) permet de poser que
A
T, = ™ (1+7,) (3.29)
ou T, est donné par
a? 5ol E,a?" .
Ta=~?‘+24’+---+W+---pour|a,|<-é‘- (3.30)
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pour E, représentant le n nombre d'Euler. Comme d,. T, ot T, sont fonction
de a,. il suffit de décider des propriétés statistiques de T, powr en faire autant &
propos de a,. T, et d,,. On limite le nombre des expressions possibles pour fr, (T,)
en posant qu'a l'intéricur d'un meéme secteur. T, a la propriété d'étre une variable
aléatoire continue qui n'a pas de mémeire. Il n'y a que les variables al¢atoires a
fonction de densité de probabilité de type exponentiel qui satisfont cette condition

[61]. On pose donc que

0 pour 7, <0
fr.(Ta) = T (3.31)
Nge=¥le pour T, >0
ol
Ny=—1 (3.32)
d = E[T&] s K4

par définition. Comme Ny dépend de la moyenne de 7., on ne saurait sc prononcer
sur Fy,(N;) sans étudier les propriétés de T, en fonction des milicux dans lesquels
se font les transmissions. Il en résulte Fi,(N;) dépendrait siirement d’un nombre
de parameétres qui serviraient a décrire les conditions de propagation et on pourrait
aussi penser a étudier les propriétés de ces paramétres. On préferce plutédt utiliser
Ny pour représenter les situations possibles. C’est pourquoi I'évaiaation de Ny
& partir des mesures fait 'objet de nombreuses discussions dans les pages et les

sections qui suivent.

Des équations 3.29 et 3.31 on déduit que

0 pour T, < %

; _.-E;::(T _;)
Ngv " A
Sie wl pour T, >4

fr(Tu) = (3.33)

Enfin, cette équation et 'équation 3.28 imipliquent que fy, (d,) et Fy, (d,) sont

donnés par
0 pour d, < %
fa,(d) = " : (339
] A_;\;%e—n%(du‘%) pour de':'
et
0 pour d, < ':'
. ¢ (3.35)
,,( ) 1— e—;—,‘.‘;(du"i') pour dp?%
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qui font en sorte que la largeur moyenne d, des micro-secteurs vaut

d, = E[d,]
-2 (1 + i) (3.36)
1 Ny
Ces ¢quations révelent le sens qu'il faut accorder a la valeur de Ny en pratique.
Elles signifient que si ce n'était de leur lacgeur minimale de A/ on traverserait Ny
micro-secteurs en movenne & chaque fois qu'on se déplace d'un quart de longueur
d'onde. On comprend mieux le role que joue Ny quand on s'intéresse a son effet

sur les propriétés statistiques de a,. Le fait quon ait d, = W permet de

trouver sans trop de difficultés que

POy
Nye \J(cw(ual l)lsin(o’nn

fa(a)) = co(an) pour |a| <3 (3.37)
0 autrement
tandis que
» 1
1- c"\‘*(m‘l) our jo,| < £
Fo (o) = pour jou] <3 (3.38)

0 autrement
si on suppose que les chances qu'on ait o, > 0 sont les mémes que celles qu'on
ait o, <0. La figure 3.5 utilise un systeme de coordonnées polaires pour montrer,
en traits continus. f,,(e,) en fonction de a, et N,;. La distance qui sépare les
points des courbes du centre du graphique correspond 4 la valeur de f,, (c,). Les
courbes pointillées sont présentées pour rappeler que les deux rayons que comprend

le modele sont orientés de la méme fagon.

En présentant f,, (a.) de cette manieére, il devient facile de voir comment on décide
de la provenance probable des contributions & s(t) lorsqu’on se prononce sur la
valeur de Ny. La forme de ces courbes démontre que des faibles variations de la
provenance probable des rayons peuvent entrainer des changements importants de
la valeur de N, lorsque ce parametre est plus grand que 4 environ. Elle montre
aussi que les hypotheéses formulées a propos de T, impliquent qrre les contributions
a S(t) ne parviennent pas de la direction vers laquelle on dirige le récepteur. Cela
s'explique par le fait qu'on impose une grandeur minimale de A/4 & d,. On

maintient ces hypotheses méme si les sighaux peuvent provenir de partout en
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Ravon: fa\_(asj -

u.“--fr.’l @ "2

Figure 3.5: Fonction de densité de probabilité f,, (o) de Uangle d'errivie oy,

pratique parce qu'on veut préserver la simplicit¢ du modéle quion propose. Ou
ne cherche pas a parfaire les hypothéses relatives aux propriétés statistiques de o,
parce que les signaux qu’on capte ne dépendent pas sculement de leur provenance.
mais aussi du matériel qui sert & les recevoir ou a les transmettre (ex. diagramme
de rayounement des antennes). On ne saurait tenir compte de toutes les situations
possibles vu la multitude de facteurs susceptibles d'influencer les propriétés de
S(t). Il faut considérer que la figure 3.5 montre la conséquence des choix qu'on
fait a propos de T, plutét que de penser qu'elle montre ce qu'on a choisi par
rapport & a,. On établit un modéle des propriétés de S(t) plutét qu'un modéle
des facteurs qui influencent les propriétés de S(#).

Néanmoins, on peut penser utiliser la figure 3.5 pour déterminer Ny en fonction du
diagramme de rayonnement des antennes qui sont considérées. Ainsi, on pourrait
prendre Ny > 8 pour décrire la réception d’un signal a Paide d’un cornet pointé
vers ol on se dirige (avant) olt vers ce dont on s’éloigne (arriére) et prendre
Ny <« 1 pour un cornet pointant dans un direction perpendiculaire (cotés) i celle
du mouvement. Pour une antenne omnidirectionnelle, on pourrait plutot prendre

Ny proche de 2, car cette valeur est associée a une courbe qui semble indiguer gue
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la puissance reque ne parvient pas plus des cotés que de 'avant ou de Varriere.
Cette hypothese est d'ailleurs vérifice dans les sections qui suivent alors quon
obtient 1.25 < Ny < 3.5 en général et Ny = 2 en moyenne.

Les propriétés de S{t) ne dépendent pas sculement des propriétés statistiques
de d,, ou de celles des parameétres associés & S(t). Elles sont aussi fonction des
parametres A, 4. 8, ct 8. A leur propos. on pose d’abord que A,. A.. 8, et 8,

sont des variables aléatoires indépendantes. On a done

faao0.(Ar, Ac.0r.6.) = fa, (Ar)fa.(Ac) fo.(6:) fo. (6c) (3.39)

On suppose que 4, et A, respectent des lois de Rayleigh, on a

.

dre” 37 pour A,>0

ff‘r ('4") = e (3'40)
0 autrement
ct -
a2
Az 0”207
fald;)={ o€ " pour 420 (3.42)
0 autrement
On considére que 8, et 8, sont régis par des lois uniformes telles que
L pour —w<f. <
folby=4 = P - (3.42)
0 autrement
et
1
5= pour —w<f. <7
f)={% " (3.43)
0 autrement

La puissance de moyenne de s.(t) vaut donc 207 tandis que celle de s.(t) est égale

a 207,
Quand on exprime s,(t) et s.(t) en fonction de la variable ¢ afin que l'origine des

temps ne dépende pas de 6, ni de 6., on a que

s(t) = A€’ (g5+27) (3.44)
et ,
solt') = Age” (55+) | (3.45)



On peut aisément montrer que Re{s (1)}, Sm{s ()}, Re{s ()} ot Smis (')}
sont des variables gaussicnnes indépendantes nulles en movenne: les varinnees de
Re{s-(t)} et Sm{s (1)} walant &7 et celles de Re{s (1)} ot Sm{s ()} valant
2. La partic téelle Re{s(')}} et la partic imaginaire Sm{s(tN} de s(#') valent
respectivement Re{s.(t')} + Re{s. (1)} et Sm{s ()} + Sm{s(#)}. 1l s'en suit
que la partie réelle Re{s(#')} ot la partie imaginaire Sm{s(¢")} de s(') sout des
variables aléatoires nulles en moyenne. De plus. la variance de Re{s(t)} est
identique & celle de Sm{s(¢')}. Elle vaut o2 +02. Comme Re{s (t)} et Re{s.(+')}
sont indépendants de Sm{s.(t')} et Sm{s.(t)}. Rels(t')} est indépendant de

Qm{s(t")}. Dans ces conditions, il devient facile de montrer que frg(r.#) est

donné par ]
Fro(r.0) = g T (3.46)

2r(0? + 02)
qui implique que r(t) suit une loi de Rayleigh alors que la distribution dc 6(t) est
uniforme entre —7 et 7. De plus r(t) est indépendant de 6(t). Aussi. la puis-
sance moyenne de s(t) vaut 2(¢? + 02). On reconnait Ia la somme des puissances
moyennes de s,(t) et s.(t). Les hypothéses formulées conduisent done & un modele

a distribution de Rayleigh.

Compte tenu de ces hypothéses, on trouve f,(g) de g cn procédant comme suit.
Pour z et y et z, des variables aléatoires telles que z=z/y, f.(z) est donné (page
137 de [62]) par '

o0
£ = [ olfeu(eu )y (3.47)
En appliquant ce résultat au rapport A4,/A.. on trouve
2
225 4
—;Aiz pour A.>0 et A,>0 .
FaialAdA) = (Z+45) (3.48)
0 autrement

Ce résultat implique que

ArfA,
FA,,,;,(A,/A,,) = /_ facia(z)dz

2

~= pour A,>0ct A.>0
% P (3.49)

qlJ"ﬂB
Y
[]

L]

+
0 autrement
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Comime on a p=log,[4,/A.]. on peut trouver f,(o) a partir de fa,/4,(4+/4.). On

obtient 2
2%:"7(32"
f('(g) = o2 - . 9 (3-50)
(& + e2)
On peut récéerire cette égalité sous une forme phus commode. On a alors
2
f"(g) - (ep-loge[a,/a,] + e—p-!-logc[c,-fc.])"’
1
= (3.51)

2cosh® (g — log, [0y /o))
Il devient ainsi facile d’admettre que la moyenne 7 de o vaut log,[o./0.] parce
que fo(0) est symétrique par rapport a cette valeur. On confirme qu'on a =
log,[o,/0.] en faisant,

g = [ oflo)de

1- o
-3 /:; cosh® (o — Ioge[ar/C’e])dg
1 fw u + log,[o./c] du

2J-c  cosh®(u)
= bl_l_xgc % {utanh(u) — log, [cosh{u)] + log. [0, /o] tanh(u)} bb
= log.[ov/0c] (3.52)

Aussi a-t-on
1
fele) = Teost®(a—3)
En intégrant f,(o), on peut montrer que cette équation implique que

Fi(e) = 5 + 3 tenh (o~ 2) (354

(3.53)

On compléte la description statistique de ¢ en calculant les moments E [{¢ — 7)"]

d’ordre n de la variable p centrée & 7. Pour ®(s,2) tel qu'on 2

(5,0 = [ fale)e*edp (3.55)
on a que
—n d"@(s,‘é)‘
Ello—3)" = ——21 3.56
[(e—2)"] <o (3.56)
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En posant (o — 7)=log,[u]. on obtient

P(s,

)

1 oo C’(P‘F)da
) =5/

-~ cosh” (o ~ 9)

o g Hidy -
= 2 / PRIV (3.5‘)
0 («*+1)

et a l'aide de tables d'intégrales. on trouve que

i)

P(5.7) = — ) pour |s|<2 (3.58)

TN

sin (—,

Si dans cette équation on remplace sin(%) par son développement en série de
Mac Laurin. on a

2 0 -
w5t Trist

51 T 5760
12={2k=1) )Bk'rrz*.uz"

= 22.;0 ( (ZR)! pour |Sl <2 (3.59)

q)(svlﬁ) = 1+ + .-

ot By prend la valeur du A° nombre de Bernouilli. Il devient facile de dériver n
fois I'expression de $(s,2) pour ensuite déduire E[(¢ — 2)"]. Ce faisant, on trouve
que
1-2!"") Baz® ai
Ello-ay = 77 ) FaT pourmpek (3.60)
0 pour n impair

On obtiendra les moments E[g"] de ¢ & l'aide de

Ell=31| " |Efte-2/] @ (3.61)
k=0 \ K

Si on prend n=1, on confirme que g vaut 7 en moyenne. i on pose n=2, on en

déduit que la variance o2 de o vaut 7%/12.

Comme pour Ny, on ne cherche pas & se prononcer sur les propriétés statistiques
de 7 qui dépendent siirement des milieux dans lesquels prennent place les trans-
missions de signaux. On utilisera plutdt des résultats expérimentaux lorsqu'il sera

nécessaire d’attribuer une valeur a 3.

Comme sinh(A,)=1/sinh(g), Fa,.(A,) se laisse déterminer & partir de F(g). On
trouve

1—tanh®(
_ Teoeh(a,) faahy  PoWr Ar <0
FAr (AT) - 1-umh=(ﬁ) (3‘62)
1 — Sehta,) —wniy  PoUr 4->0
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gui implique que

( 1 —t.'mhz(ﬁ)) sinh{dy)
Ay = T @) tabE) pour &, <0 3.63)
f&r ( - T) - ( .

(1-tanh?(3)) sinh(A,)
{cosh(A, ) —tanh(p)}* pour Ar >0

Bien que pour r(t), f.(r} n'est pas une fouction de la valeur de 7. on peut voir

que 7 a un effet sur les propricétés statistiques des variations de r(t).

3.2.2 Simulations a 1’aide du modele

Les ¢quations 3.3 et 3,15 impliquent que pour

t=1¢t+ dy(6, +6e) (3.64)
v
ol a qllc
s(t) = 4,65 + A (3.65)

Quand on s’intéressc aux effets des variations des conditions de propagation sur les
performances des récepteurs de radio, on peut utiliser ces résultats pour simuler &
'aide d’un ordinateur la réception d’un signal s(t) sur des périodes de temps plus
ou moins longues. Toutefois, cela n'est possible que si on dispose d’'un modele
des caractéristiques spectrales de A,, A., d,. 6 et 8, en plus de celles de Ny et
?- Comme un tel modéle implique qu’on doive caractériser les variations lentes
de s(t), on préfere plutét profiter du fait que le modele qu’on propose donne des
expressions qui relient les variations relatives de I'amplitude et de la phase de s(¢
aux parameétres qu'on a définis. Il devient ainsi possible de générer des valeur de
variation de s(t) dans le temps sans avoir & procéder & des filtrages numériques de
variables gaussiennes ou a des sommations de plusieurs ondes sinusoidales comme
c'est le cas dans [24]. [25] et [63] par exemple. Ces simplifications font qu'il
est tout indiqué d’employer le modele qu'on propose lorsqu'on entend simuler la
réception d'un grand nombre de sigraux. Le temps de cal_cul qui n’a pas a étre
consacré a la génération d’'un signal donné peut compenser (en tout ou en partie)
pour celui que nécessite la production des autres signaux. En particulier, les

équations 3.16 et 3.25 permettent de poser que pour

R(t) = - ()

) dt (3.66)
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et
_ dd(t) v am
\I"(f) = T (J.bl)

on a que
T sin(mt/d, )}

Rty = =34, (3.68
\( ) Q(iu [(‘Osh(g) + (‘OS(:V{/([”)] ( 3 b‘\)

et que ¥(¢) qui représentent les variations de la phase 8(#) de s(#) & Uinstant ¢ est

tel que
"y sinh(g) ‘
=3, 3.6¢
v 2d, [cosh(g) + cos(wwt/d,)] (3.69)
tandis que
dlog.[s(t)] _ R(t) + j¥(t) (3.70)

dt
Ii suffit donc d’attribuer a g et & d,, des valeurs qui tiennent compte de fu o, (0.d,) =

fol@) fa,(d,) pour décider d’une valeur pour R{t) et ¥(¢) & un temps douné ¢ pour
une vitesse v.

Ala page 103 de [62]. on démontre que pour une variable aléatoire x dont la fone-
tion de répartition est Fy(x), on a que y=g(x) cst distribu¢ uniformément cntre
0 et 1 si g(z) = F:(z). En appliquant ce résultat aux équations 3.35 ct 3.54 qui
donnent Fy, (d,) et Fy(0), on trouve que pour Fy, et F,, deux variables aléatoires
distribuées uniformément entre 0 et 1, Fy (d,) et F,(g) représentent les fonctions
de répartition de g et d, en autant qu'on ait

A log.[1 - F,
du=7 (1 _ logoll - Ful X “"]) (3.71)

et

¢ = D+ argtanh(2F, -1}

1 F,
= = =1 e 3.
g+2ogc[1_Fe] (3.72)

Il devient donc simple de générer par ordinateur des vecteurs de valeurs aléatoires
représentant d,, et g si on dispose de routines qui servent & générer des séquences
pseudo-aléatoires a distribution “uniforme”.

Les équations 3.68 et 3.69 qui donne R(t) et ¥(t) demandent qu’on attribue une

valeur & t et & 1 pour connaitre les variations de 6(t) 4 Uinstant £. Si on souhaite

a7



génudrer des valeurs ¥ de ¥(¢) et R de R(t) pour différentes valeurs de ¢. on doit
tenir compte que 'équation 3.64 montre que ¢ dépend de 6, et 8. qui sont deux
variables aléatoires indépendantes distribuées uniformément entre 0 et 27, Ces
propriétés et la périodicit¢ des fonctions sinus et cosinus qui figurent dans les
¢quations 3.68 et 3.69 font qu'on peut montrer qu'on peut remplacer le terme
avt/d, par unc variable aléatoire distribuée uniformément entre 0 et 27 pour
générer ¥ et R. Pour X, représentant cette variable qu'on génere en utilisant la
rclation

X, = 2=F, (3.73)

ol F; est distribué uniformément entre 0 =t 1, on produit alors R et ¥ & partir
des variables Fy,, F, et F; qui sont indépendantes les unes des autres a 'aide des
égalités
TV sin(X;)
" 2d,, [cosh(g) + cos(X;)]
—dnuNgy/Fo(l=Fy) sin(2wFy)

M(Na=log,(1-Fy,]) ‘-cosh(a)-c-sinh(a)(zr,-x)-e-e, [Fa(i=Fg) cos(2nFy )J

(3.74)

et

TV sirh(p)
2d,, [cosh(g) + cos(Xy)]
=27 Ny[sinh(G)+cosh(GH2F,-1)]
M Ng=log, [1~Fu, ) [cmh(z)+sinh(ﬁ)(2p,-1)+2m ccs(?frF,)J

(3.75)

La figure 3.6 montre un histogramme (trait gras) des valeurs de ¥ qu’on a obtenu
en procédant & une simulation reposant sur ’emploi de 1'équation 3.75. On a
utilisé Ny=2 et 7=0. Le million de valeurs dont tient compte cette courbe a
été généré en un peu moins de 5 minutes par un ordinateur de type PC (386
dx, 33 MHz avec coprocesseur, logiciel Matlab). On peut penser que le temps
nécessaire a la génération du méme nombre de valeurs de ¥ aurait été beaucoup
plus long si on n’avait pas disposé d'une équation donnant ¥(t) en fonction de
quelques parameétres facilement générés par ordinateur. La figure 3.6 présente
aussi un histogramme (trait fin) des valeurs qu’a pris ¥ lors d’une simulation

(Ng=2,3=0, 1 x 10° valeurs) pour laquelle on a posé d, comme étant égal &
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Nombre par classe

: N=2, =0, dy variable|”
: N,=2, 5=0, dy=dy,

-15 -10 -5 0 5 10 15
Variation de la phase (X v/A Hz)

Figure 8.6: Histogrammes des veleurs W(t) des variations de la phase d’un signal

obtenues lors de simulations.
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sa valeur movenne d, = 21+ %) plutot que de le faire varier. On constate que
les courbes sont tres proches 'une de Tautre bien qu'une valeur pour Ny un peu
plus grande gue celle utilisée aurait pu conduire a une meilleure ressemblance. On
en retient que les résultats obtenus en ne faisant pas varier d, sont comparablos
i coux quon obtient dans le cas contraire méme si on a simplifié la méthode ac

simulation en n'ayant pas a géndrer de valeurs pour Fy, .

3.3 Propriétés statistiques des variations de la

phase du signal dans le temps

sont dotées respectivement des mémes propriétés statistiques que R(t) et ¥(¢)

lorsqu’on pose "
1 dr(t
) = —
Re) r(t) dt

pour étudier les variations dans le temps de 'enveloppe r(¢) du signal s(t) rap-

(3.76)

portée a la valeur de r(t) et

pour représenter les variations dans le temps de la phase 8(¢) de s(t) et quon
utilisc une variable aléatoire X, distribuée uniformément entre 0 et 2= dont la
valeur est indépendante de celle de p et d,. A Uintérieur d'un micro-secteur d'une
largeur d,, donnée, la fonction de densité de probabilité conjointe fu r(¥. R|d,)
de R(t) et ¥(t) sachant d, est donc la méme que celle de R et ¥ dans les mémes
conditions. Aussi, il suffit d’utiliser les équations 3.74 et 3.75 qui donnent Ret ¥
en fonction de o, d,, ot X, pour trouver fy r(¥, R|d,) & partir de la fonction de

densité de probabilité conjointe f, x,(0. z:ld,) de p et X, sachant d,.

Une des démarches & suivre pour trouver fy g(¥. R}d,) consiste d’abord 2 simpli-

fier la notation en utilisant les variables

9
z=2%p (3.78)

wy
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et

9
= 2y, (3.79)

i
Eusuite. on observe que les équations 3.74 ot 3.70 inpliquent que
- sin{\,)

_ 3.80
z cosh(g) + cos(.\}) (30

et

_ sinh( o)

"~ cosh(g) + cos(X;)
En calculant le rapport Z/11" et en exprimant cos(X,) en fouction de ¢ et 1 on

(3.81)

obtient que

sin{X,) = —# sinh({g) (3.82)
et .
cos(X,) = :m].};—l(g) — cosh(p) (3.83)

En se servant de cos®(X,)+sin?*(X,)=1 et cosh®(g)—sinh®(p)=1. on trouve apres
quelques manipulations que

2w

A

(3.81)

d'olt

1+ W)+ Z'l]
|T= W) + 22

(2 +9(1) + R2(2)
(2 - ()" + R2(t)

(3.85)

et
2W

(1+ W)+ 22/(1 - W) + 22
Des équation 3.81 a 3.86 on déduit que

AR sin(X,)
- 2 _ 72
_ 1wz (3.87)

(1+ W)+ 22, /(1 - W2 + 22

sinh(p) =

(3.86)

cos(X,)
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Pour exprimer X, en fonction de Z et W, il faut tenir compte de la périodicité de
la fonction cosinus. Ce faisant. on trouve pour |o| < oc que

4

0 pour Z =0 et H* <1
11222 : -

ArCeos - c 0L w

1ruos(\/“+u,)__,+z._, ﬁ“._u.}._wz._.) pour Z<0 (i.c. 0 € X, <7)

7 pour Z =0ct 1172>1
1142 22
VU ERZE/(1-W R+ 22

27r—urccos( ) pour Z >0 (i.e.x < X, <2m)
(3.88)

alors que toutes les valeurs de X, peuvent impliquer Z = 0 et W2 = 1 puisque

\

cette situation correspond a |g] = oc.

Quand on calcule le jacobien |J(g, )| du changement de variables auquel on

procide, on trouve que

1
[cosh(g) + cos(z,)]?

{e.z:)| = (3.89)

Comume on pose que g, d, et X, sont des variables aléatoires indépendantes. on a

que

fa..\'g(Q-,Itldp) = fa(Q)fX:(It)
1 1
= (zowomn) ) (350

On connait maintenant |[J{(g,z.)|. fo.x. (0. T:|d,) et les expressions de X, et g en
fonction de Z et W. Aussi peut-on trouver que la fonction de densité de probabilité

conjointe fw.z(w, z|d,) de W et Z sachant d, est telle que

fox. (0 z:ld,)
13(e. )|
[cosh(o) + cos(z,)]*
47 cosh*(p — B)

fwz(w,z |dp)

1
= 2 =172 2 1 2 (391)
7 cosh*(2) ([w —tanh(g)]" + 22 + mhm)
sl on tient compte que
cosh(g — B) = cosh(g) cosh(@) ~ sinh(p) sinh(z) (3.92)
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Les équations 3.78 et 3.79 qui donnent Z ot 117 en fonction de R ot ¥ impliquent

3 2 5 >
fo.r(V. Rld,) = (-"n) fuer (-d..‘li. 2, R

que

ol Wi w

d“) (3.93)
qui permet finalement de trouver que
fo.r(¥.Rld,) = i ) o (3.94)
7 (R‘-! + [\Il - % tanh(?)] + [——._,d“ :-::;hm] )

L’expression de fy g(¥. R|d,) révele que pour d,, donné, ¥(¢) et R(t) présentent

un symeétrie circulaire par rapport au cas W(t) = I~tanh(p) et R(#)=0. En ctet.
«thy

si on pose

Ry cos(ay) = R(t) (3.95)
et
R, sin{ay) = ¥ — % tanh(g) (3.96)

pour passer en coordonnées polaires qui ont ce cas particulier comme origine, on
trouve que la fonction de densité de probabilité conjointe fr, q,(7p. 0pld,) de R,

et a, sachant d, est telle que

pr.nrp (Tp: apld,u) = Tpf'b.R (TP Sin(a.ﬂ)e LES COS(O.’D) Idﬂ)

a2
L.4% =
_ » (i) (3.97)

2 ki 21"
4 [”5 + () ]

dol
pr(rpld.u) = /0- pr.ap(TmaPldn)daP

or ( v )2
=T P\ 2d, cosh(p)

2
2+ () |

(3.98)

et

fop(apldy) = fox Sy, (Tp; tp|dy)dry
1

= (3.99)
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pour 7, >0 qui montrent que R, et a, sont indépendants I'un de ['autre. car on a
ffi,,.n,,(rps Opldu) = fﬁp(rpldu)fnp (ap|du)'
Cette symétrie de fy g{¥. R|d,) implique que les coordonnées du centre de symétrie

donne les moyennes W et R de ¥(¢) et R(¢). On a donc que
R = E[R(t)]
=0 (3.100)

qui signific que les accroissements de 7(t) sont de la méme importance que ses

diminutions ct

T = E[)
= %tanh(@)
- (A4
- 5 (F%) (3101

qui montre que la moyenne des variations de la phase de s(t) dans un micro-secteur
est directement proportionnelle a la différence de puissance des deux rayons qu’on
considere. De plus, le calcul de la valeur moyenne 77 de , pour d,, dor.né implique

que

B = [ nfa(pld)en,

7?21/

= — 102
4d,, cosh(g) (3-102)

qui révéle comment R, décroit lorsque |g| augmente. On en conclut que la valeur
du parametre g est bien & I'image de la qualité du canal de radio, car la probabilité
d’avoir des variations imprévisibles de s(t) qui sont importantes diminue lorsque
|3| augmente.

Partant de fy z(¥, R|d,). on peut montrer que la fonction de densité de probabilité
fu(¥|d,) de ¥(¢) sachant d, est donnée par

fo(¥id) = [ fon(¥,RI4)IR

= (2""::“"@)2 : (3.103)

1
2]z

5 [(q; - % t:anh(?)):z + (m) ]
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tandis que

¥
F‘I’(‘I’ldy) = ‘[_.‘: fw(\I’[d;.)d\I'
1 (‘I’ -3 tmh(u))

= = = (3.104)
‘2\/(\11 -3 tnnh(?)) + (m)
Pour connaitre fo{¥) ou Fy(¥) pour g. il faut caleuler
oo
h=£ﬁh@%Mﬂ¢M& (3.105)
ou
o2
Io= [ Fy(¥ld) o, (d)dd, (3.106)
-0
qui demandent que 'on résolve, pour a, b ct ¢ des constantes, des intégrales de
méme forme que
I o0 xe—b(r_ﬂ)
3.107
.[ =) \/ e+ C‘ ( ')

quon ne peut représenter autrement que sous la forme d'une somme infinic de

termes.

Plutét que d’avoir a travailler avec de telles sommes, on préfere définir des es-
timations fy(¥) et Fy(¥) de fo(¥) et Fy(¥). Comme on a constaté lors de
simulations (ex. figure 3.6) que les histogrammes pour lesquels on permet & d,
de varier ressemblent & ceux pour lesquels on remplace d,, par sa valeur moyenne

d,=3(1+ ). on pose que

fo(¥) = fo(¥|d,)

"

N 2
(s hts)
— MNg4-1) cosh{p) . (3108)
_ _ N 2%
4 [(; sty tanh(@)) + (sens) ]
et
F\P(‘I’) = F\P(‘I"dn) —
dy=dy
S M _tanh
- 1+ (& — wiy tauh@) (3.109)

2 9 (;r J\U\H_”ta.nh(g)) (ﬁm)
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Figure 3.7: Histogrammes des valeurs U(t) des variations de la phase d'un signal

obtenues lors d’une simulation et histogrammes théoriques.

qui font qu’on approxime ¥ par %%@ La figure 3.7 permet de voir & quel
point Fy(¥) peut étre proche de Fy(¥) pour Ny donné. Elle reprend la courbe
de la figure 3.6 qui résulte d’une simulation pour laquelle on pose Ny = 2 et
=0 alors que d, est généré en tenant compte de Fy,(d,). Elle montre aussi des
histogrammes théoriques déduits de Fy(¥) pour Ny=2 et Ny=2.5 en calculant
pour chacune des classes la probabilité que ¥ soit dans la classe considérée fois
le nombre de valeurs utilisées (1 million) pour la simulation. On constate que
les courbes théoriques décrivent bien le résultat de la simulation bien qu’il soit
préférable de prendre Ny=2.5 plutdt que Ny=2.

On pourrait se soucier du fait que les simulations pour lesquelles on pose d, = d,,

66



de méme que le tracé de .ﬁ'q.(\ll) indiquent qu'il faut préférer Ny =250 N;=2
pour tenir compte des variations de d,. mais on juge que cela n'est pas nécessaire,
En fait. Np = 2.5 signifie quun déplacement de 21\ implique qu'on traverse G0
micro-secteurs en movenne plutér que 56 comme ¢'est le cas pour Ny =2, Bien
quassez différentes. ces deux valeurs de Ny déerivent done des situations qui se
ressemblent. D atlleurs. Pexamen de la figure 3.5 qui montre f,{a) révele aussi
qu'il faudrait un écart plus grand que .5 entre ces valeurs de Ny pour considérer
qu'elles signifient que les deux rayons du modeles proviennent dans l'ensemble de
directions trés différentes. De plus. ni I'une ni I'autre de ces valeurs ne permet de
tenir compte du fait qu'on ne peut avoir d, <A/4 comme c’est e cas en pratique.
Aussi estime-t-on que fo(¥) et Fy(¥) peuvent trés bien s'utiliser pour décrire
les propriétés statistiques de ¥ alors que fy,(d,) ct Fy (d,) serviraient plutot a
décider d'une valeur & attribuer a V4.

On a mis en évidence le rapport

v
fa= P (3.110)

dans les équations 3.108 et 3.109, car il correspond a une valeur de fréquence qu'on
peut associer a l'effet Doppler. Si on se sert de ﬁ‘q.(\ll) pour obtenir unc estimation

Fy,(f2) de Fy,(fa), on obtient que pour

_ vNytanh(p) _

Dp = ) (3.111)
et N 9

_ ViNg .

Dy = (A(Nd + l)cosh(?)) (3-112)
on a que
Ff) = Fu(D)
= 1,1 (fa=Dn) (3.113)

2 2\/(fs— Dn)* + D2
qui implique une fonction de distribution de la méme forme que ce qu'on donne
dans [64] (distribution ¢ de Student & deux degrés de liberté).

On peut se servir de Dy, et D? pour juger de I'importance de I'étalement spectal

que subit s(t) [64]. Aussi Dy, et D? augmentent-ils avec Ny étant donné que Ny
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grand signifie que les affaiblisseinents se produisent & un rythme élevé et donc
que I'étalement spectrale de s(t) augmente avec N, De méme a-t-on que D32
dimine lorsque |3] angmente pour indiquer que I'étalement spectrale que subit
s(t) est de moins en moins hmportant & mesure que la qualité du canal croit.

Ainst, pour |3| infini. il n'y a pas d'étaleinent spectral. car on ne considére quun

vNy
Mg+

fréquence Doppler dont on doit tenir compte ne dépend plus que de la direction

rayon. On a alors D=0 qui confirme ce fait et D,, = qui montre que la
du mouvement. Le modtle quon propose permet donc de voir aisément en quoi
la provenance et le rapport des puissances qu’on capte sont susceptibles d’affecter

les propri¢tés spectrales des signaux qu'on désire traiter.

3.4 Résumé du chapitre

On a proposé dans ce chapitre un modele a distribution de Rayleigh qui cherche
d’abord & décrire le signal requ lorsqu’un récepteur est déplacé a l'intérieur d’'un
¢difice alors que l'on transmet une onde sinusoidale & une fréquence qui vant
plus de 20 GHz. En plus de reposer sur des hypotheses assez générales pour qu'on
I'utilise dans d’autres contextes, ce modele a la particularité de lier d'une fagon ex-
plicite les variations de la phase des signaux captés a leur variations d’amplitudes.
Il suppose quion peut faire la distinction entre les variations lentes et les variations
rapides des signaux captés. C’est un modéle des variations rapides qui comprend
deux rayons: I'un d’eux provient d’une région dont se rapproche le récepteur tan-
dis que l'autre arrive d'une zone dont s’éloigne le récepteur. Pour l'utiliser, on doit
considérer des taux de signalisation qui sont assez grands pour qu'’il soit question
d’affaiblissements lents et assez petits pour que les affaiblissements ne soient pas
sélectifs en fréquence. On explique en détail & I’annexe A comment il peut servir

a sélectionner un taux d’échantillonnage lors de mesures.

Lors de la description du modele, on a défini des micro-secteurs. Il s’agit de
secteurs qui englobent des parcours longs d’un quart de longueur d’onde environ.
Le paramétre d,, est utilisé pour représenter la largeur de ces micro-secteurs. On a

aussi défini des paramétres qui permettent de juger de la qualité du canal (A,, A,
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0. @...) et de la provenance des rayous que comprend le modele {a,. Ny...). L'étude
des variations des signaux captés a ainsi été facilitée. Une fois la deseription
du modele complétée. des hypothéses concernant les propridtés statistiques de
ses parametres ont été formulées. On a aussi indiqué comment le modele peut
servir a simuler la réception de plusicurs signaux lorsqu’on tire profit du fait qu'it
implique des expressions qui relient les variations relatives de Pamplitude ot de la
phase de chacun d’eux aux parametres qu'on a définis. Enfin, on s'est intéressé
aux propriétés statistiques des variations dans le temps de la phase des signanx

captés.
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Chapitre 4

Validation du modele proposé a ’aide

de résultats expérimentaux

Ce chapitre présente (section 4.1) les travaux qu'on a effectué en laboratoire afin
d’appuyer (section 4.2) les hypothéses qu'on formule au chapitre 3. Nous n’avons
pas la prétention de croire que nos travaux faits en laboratoire permettent de tracer
un portrait précis du canal intérieur de radio a plus de 20 GHz. Nos ambitions sont
moins grandes. Nous voulons au plus nous prononcer sur I'a propos du modéle que
nous proposons et appuyer I'hypothése voulant que des systémes de réception en
diversité dotés d'un grand nombre d’antennes de réception puissent étre utilisés.
Nous pensons que nous aurions pu nous contenter de formuler des hypothéses de
travail raisonnables et supposer que les résultats obtenus par aprés se seraient
appliqués a la propagation intérieure & plus de 20 GHz. Toutefois, on ne trouve
que peu d’'information concernant ce type de canal dans la littérature scientifique.
Nous avons préféré ajouter une dimension expérimentale & notre contribution. Le
plaisir éprouvé & observer des fluctuations de phase et d’amplitude sur ’écran
d’un oscilloscope alors qu'on prenait de profondes respirations ou pendant qu'on
remuait un doigt valait bien la peine qu'on s’est donnée en passant des centaines

d’heures en laboratoire pour y arriver.

4.1 Travaux de laboratoire relatifs a la

validation du modeéle proposé

Dans cette section, on décrit (section 4.1.1) les objectifs qu’on visait lors des

travaux qu'on a fait en laboratoire et on explique pourquoi on a procédé i deux
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séries de mesures. Ensuite. on doune le principe de fonetionnement des systémes
de mesure utilisés (section 4.1.2). Puis les protocoles de mesure qu'on a respectés
sont présentés (section 4.1.3 et 4.1.4) ¢t la deseription des dispositifs de mesure
qu'on a congus vient par aprés (section -L1.5 et 4.1.6). On discute ecnsuite de
la correction des échantillons recueillis lors des mesures et de la calibration du
matéricl {section 4.1.7 a 4.1.11). La scction se termine par une discussion sur la

fiabilit¢ des mesures qu'on a fait (section 1.1.12).

4.1.1 Description des objectifs visés par les campagnes

de mesures

Pour la premiére campagne de mesures, on a cherché a vérifier [16] qu'on peut
utiliser un modéle de canal pour lequel on considére des variations lentes et des
variations rapides du signal capté S(t) dont la représentation en bande de base est
s(t). 11 fallait donc pouvoir simuler emploi d'un éventuel récepteur portable dans
une cellule hypothétique pour des positions d’antennes de transmission probables.
On a choisi de s'intéresser a des passages du récepteur d'un corridor a une pi¢ee
et d’'une piéce & une piéce adjacente pour se renseigner sur les effets des murs sur
la puissance moyenne de S(t). On a aussi voulu considérer les variations de la
puissance moyenne de S(¢) a U'intéricur d’'une méme piéce. Il fallait savoir si le
choix de 'emplacement était critique pour les mesures. Des déplacements en ligne
droite ont été jugés appropriés pour étudier ces situations. Comme elles impliquent
la localisation du récepteur, on pouvait penser construire un encodeur de position
peu compliqué si on définissait des parcours rectilignes. Les positions n'avaient
pas a étre déterminées avec une grande précision, car on doit tenir compte qu'il
s’agissait de déplacer un meuble de la piece pour que change S(¢) aux positions
relevées. C’est au cours de cette campagne de mesures qu'on a écrit la plupart
des programmes de traitement des données et d’étude des propriétés statistiques.
Au méme moment, on acceptait 'hypothése voulant que S(¢) soit de puissance
constante en moyenne lorsque la réception prend place a Pintérieur d’un secteur

englobant des parcours longs d’une vingtaine de longueurs d'onde environ. On
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¢tait prét a entreprendre la deuxicime campagne de mesures.

L'expérience acquise lors de la premiére série de mesures a servi pour décider
du déroulement d'une deuxitime campagne de mesares. Pour cette dernicre, on
a voulu vérifier en tout premier lieu que 'emploi d'un modeie & distribution de
Rayleigh pouvait étre justific par des résultats expérimentaux. On a aussi voulu
appuyer 'idée qui veut qu'il y ait une faible corrélation entre les signaux qui sont
captés par deux antennes qui se situent a plus d'une longucur d'onde 'une de
Fautre. 11 fallait utiliser deux antennes de réception, car le matériel disponible
ne permettait pas d’en utiliser plus. De toutes fagons, 'emploi d'un plus grand
nombre d’antetnes aurait soulevé des questions difficiles a répondre. Les choix
auraient été plus difficiles a justifier. Par cxemple, pour trois antennes, aurait-
il fallu placer les antennes en rangée ou en triangle? La séparation entre deux
antennes aurait-elle due étre la méme que celle entre I'une d’elle et la troisieme?
Le nombre de parametres a controler lors des mesures aurait été plus grand. Aussi.
il aurait été nécessaire de récolter plus de fichiers pour pouvoir tirer avantage de
I'augmentation de la complexité du dispositif de mesure. En bout de ligne, il valait
micux sc contenter d’un récepteur & deux antennes. En démontrant [42] que la
corrclation entre deux antennes est faible quand elles sont séparées par plus d'une
longueur d’onde, il devenait plus facile d’admettre qu'il en serait de méme si ces
antennes faisaient partie d'un groupe de plusieurs antennes.

On était confiant de pouvoir construire un systéme capable de mesurer des af-
faiblissements de 30 dB environ. Souhaitant que le tracé de dlog[s(t)]/dt pour
de tels affaiblissements ressemble au pire & la “circonférence” d’une piéce de un
cent (dodécagone, 12 ¢étés), on a utilisé I'abaque qu’on présente dans I’annexe A
pour décider de f.. En prenant dpm,, = 360/12 et Ayg = 33, Pabaque recom-
mende f. = 1024 échantillons par longueur d’onde. L’équation 3.27 suggere
la méme chose. Pour f, = 37.2 GHz, ce taux d’échantillonnage signifie qu’il
faut échantillonner a tous les 7 pm environ. Du coup, on a exclu la possibilité
d’employer un encodeur de position. On a préféré déplacer les antennes 4 vitesse
constante et utiliser une fréquence d’échantillonnage appropriée. On allait fixer

les antennes de réception sur un petit chariot & roulettes qui reposerait sur la



surface de dessin d'une table tracante. En commandant correctement le bras de
la table qui porte les crayons. le chariot serait poussé & la vitesse désivde. Encore
fallait-il avoir des antennes de dimensions approprices.

On voulait étudier la corrélation entre les signaux captés pour des séparations
d’antennes d'une longueur d'onde ou plus. Les antennes devaient done étre assez
petites pour qu'on puisse les placer & 1 e environ 'une de Uautre et les boitiers
des anteunes qui avaient servi pour la premidre série de wesures ne le permettaiont
pas. On a choisi de construire des antennes en modifiant des petits connecteurs qui
ne servaient plus. En utilisant ces antennes de conception simple et de construction
pcu coliteuse. on pouvait atteindre un but supplémentaire. On renforgait 'idée
qui veut que les récepteurs opérant & plus de 20 GHz puissent étre dotés d'un
grand nombre d’antennes.

Les dimensions de la table tragante utilisée limitent la longuecur des trajets & un
peu plus d'une vingtaine de longueurs d'onde lorsque f, est proche de 30 GHz.
C’est court si on considére que les données recueillies le long d'un trajet donné
doivent étre représentatives de celles qu'on aurait pu récolter ailleurs dans le
secteur ol se situe ce trajet. Il était donc nécessaire de définir plusicurs parcours
par secteur a étudier. Pour chaque emplacement de récepteur, on y arriverait en
se permettant de fixer les antennes de réeeption a différents points de leur support.
Sans déplacer la table tracante, on récolterait un fichier de données par confisura-
tion d’antennes. Il serait ainsi plus facile de controler 'orientation du mouvement
et la distance entre le transmetteur et le récepteur. Cette facon de procéder per-
mettrait de tester si la puissance reque par chaque branche du réceptenr serait
la méme en moyenne. En changeant la séparation d entre les antennes au cours
des travaux, il devenait aussi possible d’étudier la corrélation entre les signanx
captés en fonction de d. Une calibration rigoureuse du dispositif de mesure de-
vait d’abord étre faite pour qu’il soit possible de se prononcer sur la précision
des mesures. On ne voulait pas risquer de tenter d’expliquer d'éventuelles diver-
gences avec la théorie sans avoir préalablement tenu compte de cette précision. On
voulait aussi ouvrir la porte & une étude des propriétés statistiques des paraicétres

o, A, et d,. Comme ces parametres sont évalués a partir de valeurs mesurées, il
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Figure 4.I: Schématisation du principe de fonctionnement des dispositifs de
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mesure utilisés.

fallait connaitre 'erreur sur ces dernicres quantités pour pouvoir se prononcer sur

la fiabilité des résultats concernant o, A, ct d,,.
¥

4.1.2 Principe de fonctionnement des systémes de

mesure

Le principe de fonctionnement des systémes de mesure qu’on utilise est schématisé
a la figure 4.1. On n'y présente qu’une seule branche du récepteur. On consideére
que pour une fréquence de porteuse f, donnée, le signal Si(t) que capte la !

branche du récepteur est tel qu'on a
Si(t) = z,(t) cos(2m frt) + i (t) sin(27 fot) (4.1)

s’il n’y a pas de bruit et si la phase de l'oscillateur qui sert a la transmission est
prise comme référence. Les branches du récepteur sont congues de maniére a faire
subir aux signaux S;(t) une translation en fréquence & une fréquence d’opération

intermédiaire. Les signaux sont alors amplifiés et injectés dans un démodulateur
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cohérent,  S'il était possible de connaitre la phase absolue des oscillatenrs du
récepteur par rapport i celle du signal transmis. la démodulation produirait xy(t)
et y{t). Comme les ondes qu'on transmet ne sont pas modulées. ce n'est pas le
cas. Le démodulateur étant constitué de deux sections qui opérent en quadrature,
on pent tout de méme obtenir des informations relatives a l'enveloppe et aux
artations de la phase des S(f).  Aussi dit-on dans ce qui suit quune de ces
sections est la section en phase tandis que 'autre est la section en quadrature.
De plus. [a phase de Uoscillateur qui est couplé au démodulateur sert de référence
i la place de celle de loscillateur qui sert & la transmission. Pour 4,(2) et qi(t)
représentant respectivement la sortie de la section en phase et celle de la section
en quadrature. on posc donc que la représentation en bande de base s;(t) de S;(¢t)
est donnée par

si{t) = a(t) + jau(t) (4.2)

ct on garde a l'esprit qu’on ne peut connaitre la phase absolue des signaux qu'on
mesure.

Les systemes de mesure qu'on utilise échantillonnent les signaux #(t) et q(t) a
des valeurs de fréquence d’échantillonnage f, variables et les échantillons sont
corrigés en fonction de certains parametres reliés a la calibration de ces systéemes.
La notation qu'on emploie est telle que % et i servent & représenter le ke
¢chantillon d’un groupe de mesures de #,(¢) avant et aprés correction, tandis que
G et gy représentent la k° donnée d’un groupe de valeurs provenant de gi(t)
avant et apres correction. Un des dispositifs de mesure dont on se sert ne fait pas
que démoduler les signaux qui sont captés: une partie du montage sert & évaluer
la puissance de Si(t) & partir d'une tension v,(t) produite par un analyseur de
spectre. Une autre partie de ce montage est constituée d'un encodeur de position
dont la sortie v4(t) permet d’obtenir des renseignements quant & la position relative
des antennes de réception par rapport a celle de transmission. On représente les

échantillons associés a v,(t) et v4(t) par vpx et va respectivement.



position de antenne de transmission
H: horizontale. Vi verticale

C: Tx au centre
AL T'x prés du mur
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H: hanche, T téte
— No. du fichier de la catégorie
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0: parcours 1
1: parcours 2
2: parcours 1 (pitee vide)
3: parcours 3

— R.: récepteur. Rx

— T: transmetteur, Tx

Figure {.2 Signification des caractéres qui peuvent former un nom de fichier pour

la premiére série de mesures.

4.1.3 Premier protocole de mesure

Les mesures du premier type produisent des fichiers qui contiennent des échantillons
ks Guis Upk €t Ugx Teprésentant les signaux iy{t), qy(2), v,(t) et vy(t) pour des
transmissions d'un signal sinusoidal de fréquence f, valant 37.2 GHz. Les ;il_k ct
les ¢« servent au calcul de I'amplitude et de la phase du signal capté. Les v,
servent a corroborer les résultats qui concernent 'amplitude. Les vy s’utilisent
pour faire correspondre les échantillons & des positions de 'antenne de réception
le long de parcours rectilignes. La dénomination des fichiers recueillis permet de
connaitre dans quelles conditions se sont faites les mesures. La figure 4.2 donne la
signification des caractéres qui peuvent former un nom de fichier selon la position
qu’ils occupent dans ce nom. Elle fait référence aux trois parcours rectilignes et
aux positions de transmetteur que décrit la figure 4.3. Un de ces trajets n'impligue
qu’une piéce, un autre entraine le passage de cette picce a une salle adjacente et

un troisieme fait qu’on passe d’un corridor a cette meme piece.

Au moment des mesures, les trajets sont parcourus en quelques 10 secondes alors
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Figure 4.3 Positions sélectionnées pour le transmetleur et parcours empruniés

pour la premiere série de mesures.

que l'antenne de réception, le mélangeur ha.rmonique et I'encodeur de position
sont tenus dans la main de la personne qui se déplace. Ils sont portés, prés du
corps de cette personne, & la hauteur de sa téte (1.5 m) ou & celle de sa hanche
(80 ¢m) tandis que 'antenne de transmission se situe & 2.3 m du sol & I'une ou
l'autre des positions représentées par des “x” a la figure 4.3. Une corde tendue &
la bonne hauteur en travers des pieces sert de guide lors des déplacements. Avant
d’entreprendre sa marche, la personne déplace quelque peu sa main vers I'arriére
jusqu’a ce que l'encodeur de position atteigne un point de la corde qui indique
ot commence le trajet. Elle avance ensuite en adoptant une démarche naturelle:
vitesse de 1.3 m/s environ et pas d'une cinquantaine de centimétres. Dans ces
conditions, un taux d’échantillonnage f. de 4000 échantillons par seconde par
signal enregistré laisse les vy représenter la sortie de 'encodeur de position de

facon adéquate. C’est le taux d’échantillonnage qu’on utilise.

Chaque combinaison de parcours, de hauteur de corde et de position de transmet-
teur implique la récolte de 2 & 8 fichiers. Certaines combinaisons sont réutilisées

dans le cas d'enregistrements pour lesquels les lieux ont été presqu’entiérement
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vidés a cause d'un démdénagement. La position des points d'attache de la corde
sur les murs et celle du point de la corde qui indique le début du trajet sowt
prises en note pour chaque parcours. Le chariot sur lequel se tronve une partie du
récepteur de méme que le svsteme d'acquisition de donndes sont placds i un en-
droit qui donne l'impression que ces apnareils fout partie du mobilier. On cherche
ainsi a atténuer les effets de leur présence sur les mesures. Avant de servir, les
données recueillies doivent étre filtrées. corrigées et échantillonnces de manicre a
ce quon dispose d'enregistrements qui sont fonctien de la position de Fantenne
de réception sur 'un ou ['autre des parcours. Le prélevement se fait & raison de
21 valeurs par signal enregistré par déplacement d’une longueur donde A pour
fp =372 GHz (A = 1/124 m}. On dispose présentement de 92 fichiers de donndes
pour la premi¢re campagne de mesures en plus des fichiers de calibration qu'il o

fallu recueillir.

4.1.4 Deuxieme protocole de mesure

Les mesures du second type produisent des fichiers qui contiennent des échantillons
F1ks GLis 22,5 € Gog Qui représentent les signaux (), q1(t), ia(t) et ¢2(t) pour des
transmissions d’un signal sinusoidal de fréquence f, valant 27 ou 37.2 GHz. On
destine ces échantillons au calcul de I'amplitude et de la phasc des signaux qui
sont captés. La figure 4.4 indique comment la dénomination des fichiers est liée
aux conditions expérimentales. Les positions d’antennes auxquelles on référe sont
décrites a la figure 4.5 et la description des types de mouvement a considérer se
trouve a la figure 4.6. Pour toutes les mesures, 'antenne de transmission est
placée 2 2.3 m 'du plancher. Les antennes de réception se situent plutdét & une
hauteur de 1.2 m. En considérant qu'on a A = 1/124 m lorsque f, = 37.2 GHz et
A =1/90 m quand f, = 27 GHz, on utilise des séparations d entre les antennes
de réception qui valent 1, 2, 4, 6 ou 8\. Les données sont récoltées alors que les
antennes de réception sont déplacées en ligne droite a une vitesse de 1 pouce par
seconde (2.54 cm/s) sur une distance de 22X. On choisit f. de maniére a considérer

qu’on recueille 1024 échantillons par signal enregistré pour chaque déplacement
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— réserve pour les fichiers de résultats
— position du transmetteur (B. C. D. E. F. )

___ stparation d'antenne (xA)
A=1.B=2,C=4, D=8. E=6

— rdéception avec les connecteurs “sma”

H C| +A —- Numéro du fichier dans la catégorie
2: transmissiona 27 GHz
3: transmission & 37.2 GHz

— typc de mouvement (T, R, A)

— antenne de transmission a 2.3 m du sol
— position du récepteur (B, C, D, E, F, P)

Figure {.4: Signification des caractéres qui peuvent former un nom de fichier pour

la deuriéme série de mesures.
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Figure 4.5 Positions sélectionnées pour le transmetteur et le récepteur pour la

deuriéme série de mesures.
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Figure 4.6: Description des trois types de mouvement considéres pour la dewriéme

série de mesures { Tangentiel, Radial, avec Angle).

d'une longueur d’onde. Le mouvement est provoqué par une table tragante, la
vitesse doit étre constante. On veille & ce que ce mouvement soit le seul qui
ait lieu au moment de faire une mesure. On se tient donc immobile lorsque les
antennes bougent, accroupi & un endroit ol on ne risque pas de perturber de
fagon sensible les signaux qui sont captés. Pendant les mesures, les fluorescents
sont éteints parce qu'on a constaté qu’ils ont un effet non négligeable sur les
signaux a enregistrer. Les perturbations dont ils sont la cause sont comparables i
celles qui sont étudiées dans [65] pour des transmissions 4 moins de 10 GHz. On
dispose présentement de 65 fichiers de données obtenus pour f, = 37.2 GHz ct de
18 fichiers pour lesquels f, = 27 GHz. Des fichiers de calibration créés avant et

pendant la deuxiéme campagne de mesures s’ajoutent a cela.

4.1.5 Description du premier systéme de mesure

Le premier montage est schématisé a la figure 4.7. Le transmetteur génere un

signal de puissance ajustée 2 10 dBm. Les antennes sont de type biconique. Un



antennes biconiques

e . / ——-- 1/;u)rtab!c encodeur
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fréquence de spectre a/n 12 bits
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|
e ———— L — — — —synthétiscur|- »jsynthétiseur

signal de référence: 10MH?

Figure 4.7. Représentation schématique du montage utilisé pour la premiére série

dc mesures.

analysecur de spectre (systeéme 7000 de HP) agit comme oscillateur local pour un
mélangeur harmonique raccordé a antenne de réception. Il est ajusté pour faire
en sorte que le spectre de la sortie du mélangeur se retrouve a 321.4 MHz environ.
La sortie du mélangeur est amplifiée puis répartie entre analyseur de spectre et
la section effectuant la démodulation cohérente. La démodulation cohérente se
fait en deux étapes. On fait d’abord subir au signal une translation en fréquence
afin de travailler & 60 MHz. Un analyseur de signaux (modeéle 8981A de HP) sert
ensuite a obtenir 1,(t) et ¢;(t). Cet analyseur utilise un oscillateur externe pour
faire la démodulation. La fréquence du signal que géneére ce dernier est a ajuster
manuellement au millieme de hertz pres lors de la calibration du montage pour
que la démodulation soit correcte. La synchronisation des boucles d’acquisition
de phase des divers oscillateurs est assurée par l'emploi d’un signal de référence
d’une fréquence de 10 MHz. Les sorties i,(¢) et ¢;(t) de I’analyseur de signaux
ainsi qu'une tension v,(t) proportionnelle a la puissance mesurée par I’analyseur
de spectre sont amplifiées et converties sous forme numérique par un systéme

d’acquisition de données. Chaque échantillon est représenté par 12 bits. Un
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oscilloscope permet d'observer les signaux au besoin.

On utilise deux chariots a tablettes pour rendre le dispositif transportable. Sur L
tablette du bas de 'un d'eux. on pose Uoscillateur qu'on utilise pour la transmis-
sion tandis qu'on empile une petite table et un bane sur la tablette dn haut pour
pouvoir placer l'antenne de transmission & 2.3 m du sol. La table et le bane sout
en bois. Ils servent de support au doubleur de fréquence of & auplificateur qui
lui est connecté. Sur l'autre chariot. on retrouve tous les élémeunts qui servent a
I'acquisition des données a 'exception du mélangeur harmonique et de Nantenne
qui s’y rattache; ces deux composantes étant fixées solidenent sur un petit sup-
port en bois quon tient d'une main lors des mesures. Des cibles d'une longueur
de 7 m relient le mélangeur au reste du récepteur et un autre ciable, loug d'un peu
plus de 20 m, porte le signal de référence du réecepteur au transmetteur. Clest
la liberté de mouvement que procure de telles longucurs de cible qui permet de
simuler 'emploi d'un récepteur portable & Uintéricur d'unc cellule qui englobe
deux piéces et une partie de corridor. On a pris soin de vérifier que les effets du
seul mouvement des cables sur les mesures ne sont pas perceptibles.

Le fonctionnement du systéme de mesure de position est simple, mais ingénicux.
Au coeur du systéme se trouve un appareil construit a partir de bouts de bois,
de composantes électroniques usagers, d'un neégatif de film, de pitces provenant
d’une regle de table & dessin et de morceaux d'un vieux magnétophone. Cest un
encodeur de position qui est muni de trois roulettes a rainure. Le parcours & suivre
lors d’une mesure est déiini par une corde tendue. L’encodeur est suspendu a cette
corde a la maniére de ce qu’illustre la figure 4.8. La main qui porte 'antenne de
réception tient aussi Uencodeur. Lors des mouvements, la friction fait tourner
les roulettes. La tension dans la corde doit étre suffisante pour qu'il n'y ait pas
de glissements, mais elle ne doit pas empécher la personne qui porte 'antenne
d’adopter une démarche naturelle. Une des roulettes fait partic d’'un compte-
tours mécanique, elle est solidaire d'un disque qui est en partie opague et en
partie transparent. Le compte-tours sert a vérifier qu’il n'y a pas de glissements.
En tournant, le disque bloque ou laisse passer les faisceaux lumineux que générent

deux détecteurs optiques. Un circuit électrique combine les sorties des détectzurs
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Figure 4.8: Représentation de l'encodeur de position utilisé pour la premiére cam-

pagne de mesures.

pour produire le signal v4(t) qu'on échantillonne en méme temps que 7, (). ¢, (t) et
vp(t). La figure 4.9 montre Uaspect de v4(t)} lorsque U'encodeur est d’abord reculé
puis avancé. La tension vy(t) prend quatre valeurs distinctes et ces valeurs sont
prises dans un ordre qui dépend de la direction du mouvement. Il y a changement
de niveau a chaque fois que l'encodeur est déplacé de % mm environ. De la
forme de I'onde wy(t) que représentent les échantillons vys, on déduit le sens
des déplacements. En alliant cette information au décompte des transitions que
décrivent les vy, il est possible de faire correspondre les données 51_,\._. GQui et Upk

a des positions de 'antenne de réception par rapport a sa position de départ.

4.1.6 Description du deuxiéme systéme de mesure

Le deuxiéme montage est schématisé a la figure 4.10. Il ressemble au premier
systéme de mesure, la partie servant a la transmission est la méme. Cette fois
'analyseur de spectre agit comme oscillateur local pour deux mélangeurs har-

moniques, car il y a deux antennes de réception. Ces antennes sont en fait des

83



1300 et e e

pi

| :
L i

Valeurs échantillonnées de v, (1)

- 8 8

¢ 005 01 015 02 03 03 035 04 045 08
temps ¢ (s)

Figure 4.9: Aspect du signal va(t) que produit Uencodeur de position lorsqu’il est

reculé puis avancé.
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Figure {.10: Représentation schématique du montage utilis¢ pour la dewriéme

série de mesures.



connecteurs modifies afin de disposer d’antennes suffisaimnment petites pour qu'on
puisse les placer a4 8 mm 'une de Pautre. Lors dessais en laboratoire. on a con-
star¢ que leur “gain™ ne varie pas de fagon sensible dans le plan horizontal. On
prosume que les caractéristigques électriques de ceos antennes sout comparables a
celles de monopéles mesurant un quart de longueur. La teusion v,(¢) que produit
Panalyseur n'ayvant pas a ¢tre échantillonnée. celui-ci est ajusté de manicre a ce
que le contenu fréquentiel des sorties des mélangeurs soit centré a 60 MHz plutor
qu'a 3204 MHz. On fait comme si la transmission se faisait a f,+261.4 NHz
plutot qu'a f,. L'emploi de deux étages de translation en fréquence est ainsi
¢vité. La synchronisation des divers oscillateurs est assurée par 'emploi de deux
sipnaux de référence provenant du transmetteur. La fréquence de I'un d'eux est
de 100 MHz et celle de U'autre vaut 10 MHz. Un des oscillateurs qu'on utilise sert
a imposcr un rvthme de conversion au systeme d’acquisition des données. Ce sont
les signaux i1 {t}. qi(t), i2(t) et go(t) résultant de la démodulation cohérente qui
sont ¢chantillonnés. La démodulation cohérente des signaux se fait a l'aide d'un
démodulateur que j’ai congu et construit pour 'occasion. I est schématisé a la
figure 4.11. 1l doit étre couplé a un oscillateur pour fonctionner. La fréquence
de cet oscillateur est ajustée manuellement au milliéme de hertz prés pour tenir
compte de I'imprécision des autres oscillateurs. Les sorties du démodulateur sont
reliées a un circuit constitué d’amplificateurs a gain variable et de circuits servant
a réduire les effets des tensions de décalage.

Pour la seconde série de mesures, des élastiques savamment entrelacés servent &
attacher les antennes de réception, les mélangeurs harmoniques et un coupleur
directionnel a un support i roulettes posé sur la surface de travail d'une table
tracante. On peut commander la table tracante pour qu’elle déplace les antennes
en ligne droite a vitesse constante sur une distance pouvant atteindre 25 cm.
Le tout repose sur le dessus d'un chariot. Le support fut construit en ajoutant
des petites roues a un support & bouteilles de vin sur lequel se fixe un cadre
de bois. L'emploi d’élastiques facilite I'ajustement de la séparation entre les an-
tennes de réception. Le systeme d’acquisition de données et le reste du récepteur,

a 'exception de l'analyseur de spectre, se trouvent sur les tablettes du bas du
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Figure 4.11: Représentation schématique du démodulatenr construit pour la

deurieme série de mesures.

chariot. L’analyseur de spectre occupe un autre chariot a lui scul. Les éléments
du transmetteur en occupent un troisicine. Le montage qui sert a la transmission
pour la premiére série de mesures est réutilisé pour la seconde. En plagant les
chariots qui transportent les antennes un a coté de 'autre. on peut faire en sorte
que les antennes de réception se trouvent directement en dessous de 'antenne de
transmission. Celle-ci se trouve & 2.3 m du sol et celles-Ia sont plutot 4 1.2 m du
sol. Des cables d'une vingtaine de métres chacun portent le signal de référence de
100 MHz du transmetteur & U'analyseur de spectre et celui de 10 MHz du transmet-
teur au récepteur. La sortie de 'oscillateur de 'analysecur de spectre est acheminde
au coupleur directionnel du récepteur a F'aide d’un cible long d'une quinzaine de
metres. Un atténuateur variable remplace 'antenne de transmission et ['ine ou

I'autre des antennes de réception lors de la récolte des fichiers de calibration.
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4.1.7 Meéthode de correction des échantillons

L’¢tude des propriétés spectrales des échantillons montrant quon a utilisé des
fréquences d'échantillonnage plusicurs fois plus élevées que la largeur de bande
des signaux & curegistrer, on a choisi de faire subir un filtrage numérique aux
données i, ot i avant de procéder & leur correction. Un méme type de filtre
est utilisé pour les deux campagnes de mesures. Il s’agit d'un filtre passe-bas de
type Butterworth d’ordre 3 dont la fréquence de coupure f, vaut .075f,. pour la
premiére campagnue de mesures et .005f, pour la seconde. Pour les fichiers de
calibration, on utilise plutdt f, = .1f,. Les déphasages qu'implique emploi d'un
tel filtre sont ¢liminés en quelques opérations (voir [66] & propos de la commande
“fltfilt”). Dans un premier temps, les échantillons EM. et i« sont filtrés et l'ordre
des données qui résultent de ces premier filtrages est inversé. Une deuxieme série
de filtrages est ensuite effectué. Puis, on attribue aux i et gy les valeurs des
résultats préalablement réordonnées. La correction des 7y, et g1z peut alors pren-
dre place.

On s'est soucié d'atténuer plusieurs des causes d’erreur qu'engendre le disposi-
tif de mesure. On a voulu tenir compte des tensions de décalage des circuits,
des différences entre les gains des canaux de mesure et de 'imperfection de la
quadrature des signaux utilisés pour faire la démodulation cohérente. Négligeant

un instant le bruit qui entache les mesures, on pose que
e =tx+ & (4.3)

et
- T . . T
Gix = [COS (3 + 9[) .k +Sin (3 + 91) q;'k:I + €y (44)

oll ¢, et €, représentent les tensions de décalage des sections en phase et en
quadrature du montage. De fagon arbitraire, les 7, sont pris comme signaux de

référence. Pour déterminer ;. et g, on doit donc utiliser

i = t14 — €, (4.5)
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ot
Grie = €4, — O COS (f + H;) itk

oy sin (§ + (),)

Qe =

(-1.0)

On retiend. « que la correction est simplifide si a; = 1 ot § = 0. Ces valeurs étant
de misc lorsque les sections d'une méme branche opérent en quadrature tout en

amplifiant les signaux de fagon ¢quivalente. on a alors que

Qur = qua — € (1.7)

On donne a la section 4.1.11 les valeurs de ¢;,. €,,. oy et §; utilisées et on ¥ déerit

comment obtenir ces valeurs.

4.1.8 Méthode de calibration des dispositifs de mesure

L’artiste travaillant a la construction du moule d'une oeuvre d’art s’applique &
parfaire ce moule afin de minimiser les retouches qu’il devra apporter aux repro-
ductions qu'il en tirera. La calibration du dispositif de mesure sc fait dans cet
esprit. On se doit d'utiliser des puissances de sortie d’oscillateur qui permettent de
supposer que les composantes utilisées sont des ¢léments linéaires. On a a ajuster
le gain des amplificateurs pour que les sections en phase et cn quadrature provo-
quent des amplifications des signaux qui sont similaires. Il faut aussi s’assurer que
les tensions de décalage des amplificateurs sont négligeables peu importe le niveau
de la puissance des signaux captés. Il faut choisir une puissance de transmission
et des gains d’amplificateurs qui minimisent les risques de saturation des étages
d’amplification lorsque récepteur et transmetteur sont pres I'un de l'autre. On
veille & ce que ces ajustements procurent une plage dynamique aussi étenduc que
possible et on porte une attention particuliere a la disposition des instruments
présents dans le montage. Il faut éviter qu'un appareil mal placé ne nuise aux
mesures. Des tests doivent étre effectués alors que les antennes utilisées occupent

les positions prescrites par le protocole de mesure qu’on a élaboré.

On doit tenir compte d’une quantité de détails. Par exemple, en tordant et pliant

les cibles qui distribuent les signaux de référence, on vérifie que les fluctuations
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de phase quon déduira des échantillons ne dépendront pas des torsions que subis-
sent ces ciables lors des déplacements des antennes de réeeption. En simulant un
déséquilibre on en prenant de profondes respirations. on obtient plutdt un apercu
de Ueffet qui'on aura sur les mesures lorsqu'on tentera de rester immobile. On
s'efforce d'étre méticuleux lors de la calibration afin de réduire le temps a con-
sacrer aun traitement des signaux, mais surtout afin de ne pas nuire a la validité
des résultats. Une fois les ajustements termings, on connecte les cables portant
les signaux & enregistrer a la carte d'échantillonnage et on procede a 'acquisition
de fichiers de calibration. Leur nombre et leur type different sclon la campagne

de mesures.

Les méthodes de calibration qu’on a congues tenaient compte des différences entre
les systémes de mesure qu'on a utilisés, des buts visés lors de I'élaboration des
protocoles de mesure et de 'équipement disponible. L’ajustement des éléments
du systeme de mesure s'est fait en observant, & l'oscilloscope, les signaux ,;(t) et
q:(t). En posant que la précision sur la mesure d'un oscilloscope est de 5%, on
s"attendait & des erreurs de cet ordre de grandeur lors du traitement des données.
En dB, 5% d’erreur sur le relevé d’une tension correspond 4 une marge d’erreur de
1 dB environ sur la puissance calculée a partir de cette mesure. On prévoyait donc
relever des imprécisions de cet ordre de grandeur lors du traitement des données
reliées aux procédures de calibration. On a jugé qu'une plage dynamique de 30 dB
cnviron suffirait lorsque la puissance moyenne d’un signal a échantillonner serait
inférieure de 5 dB environ 2 la puissance maximale qui pourrait étre mesurée. On
tenait compte que pour un signal dont 'amplitude respecte une loi de Rayleigh, de
telles conditions permettent de mesurer adéquatement des événements qui arrivent
plus d'une fois sur 1000 et moins de 999 fois sur 1000 environ (voir figure 2.1).
Une plage dynamique plus étendue permettrait de mesurer avec précision des
évenements plus rares, mais la longueur des fichiers qu'on voulait manipuler im-
pliquait qu’on n’aurait pas pu détecter suffisamment de ces événements rares pour
qu’on puisse se prononcer sur la probabilité qu'ils se produisent. On a aussi con-
sidéré qu'un signai sinusoidal de puissance moindre que ce & quoi correspond la

borne inférieure de cette plage dynamique ne serait représentée au mieux qu’a
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I'aide de 5 bits par le convertisseur de tension sur 12 bhits qu'on utilise.

4.1.9 Récolte des fichiers de calibration pour la

premiere campagne de mesures

Pour la premiére série de mesures, les gains des différents amplificateurs sont tels
que l'amplitude maximale calculable & partir de i), et g est atteinte lorsque
I'antenne de réception se trouve & ia méme hauteur et & 1 m environ de celle de
transmission. Le convertisscur analogique/numérique utilisé représente les nom-
bres signés sur 12 bits. L’amplitude maximale calculable & partir des données vaut.
donc 2048 unités lorsqu’il n'y a pas de saturation. Aussi, pour la premiére série de
mesures, on a choisi de rapporter les puissances calculées & celle d'un signal dont
I'amplitude vaudrait 2048 unités alors qu'il scrait capt¢ a 1 m euviron de lantenne
de transmission. La notation dB),, qu'on utilise dans ce qui suit sert & rappeler
ce choix. Une onde sinusoidale est transmise & unc fréquence qui est supéricure de
10 Hz & f,. Alors que rien ni personne ne bougent dans le laboratoire, on observe a
l'oscilloscope ¢ (). On ajuste les amplificateurs de maniére a ce que la moyenne du
signal observé soit nulle. Les gains sont variés jusqu’a ce que 'amplitude mesurée
soit aussi prés de 5 volts que possible sans toutefois dépasser cette valeur. En
variant la puissance de I'onde transmise, on vérifie que la moyenne de 4,(t) n’est
pas influencée par les fluctuations de la puissance captée. On procede de la méme
facon pour la section en quadrature qui produit q,(t). L’amplificatcur reli¢ a la
sortie du détecteur de puissance de ’analyseur de spectre voit son gain réglé pour
que la tension v,(t) a sa sortie soit au plus de 5 volts quand on transmet ct pres
de 0 volts lorsqu’on ne transmet pas. On échantillonne ensuite 7,(t), ¢:(t) et vp(t).
Un filtrage numérique effectué sur les échantillons permet de produire El,k et yp
partir desquels on évalue les valeurs ¢;,, €, o; et 6; a considérer pour la premiere
série de mesures. On utilise les échantillons v, de v,(t) pour déterminer si 7,4 ct
1. permettent d’évaluer correctement la puissance qui est captée. On a récolté
des fichiers de calibration pour différents ajustements de la valeur de la puissance

transmise.
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4.1.10 Récolte des fichiers de calibration pour la

deuxieme campagne de mesures

Pour la deuxitme série de mesures, on ne transmet pas lors de la récolte des fichiers
de ecalibration. La puissance de 10 dBm que produit le transmetteur est plutot
injectée dans un atténuateur variable qui remplace 'une ou l'autre des antennes
de réception.  En se basant sur des travaux préliminaires. on pose que lcffet
cotbiné des antennes et du canal lorsque le récepteur se situe a quelques métres
du transmettenr se traduit par une atténuation de 62 dB environ. On impose donc
au signal une atténuation minimale de 62 dB alors que 'atténuation maximale
que peut causer Uatténuvateur variable est de 101 dB. Une onde sinusoidale est
générée A une fréquence supérieure de 10 Hz a f, tandis que la premiére des deux
branches du récepteur est relice a l'atténuateur. La premicre antenne de réception
est temporairement mise de ¢6té. On ajuste les gains des différents amplificateurs
de maniére & ce que les amplitudes des signaux #,(t) et ¢,(t) soient trés proches
de 5 volts. On fait aussi en sorte que ces signatux soient pratiquement nuls en
moyenne et on vérifie que ¢'est bien le cas pour des atténuations de signal allant
jusqu’'a 101 dB. Alors qu'on actionne les commandes de 'atténuateur de maniére
i obtenir des atténuations allant de 62 & 101 dB par pas de 1 dB, on échantillonne
41 (t). qui(t), 12(t) et ga(t). Les signaux i2(t) et g2(t) doivent étre pour ainsi dire nuls
puisqu’on ne transmet pas de signal. La présence d’un signal autre qu'un faible
bruit traduirait une mauvaise isolation entre les branches du circuit. Par filtrage
numérique des échantillons, on obtiendra 7, ;. et g« gu’on emploiera pour attribuer
des valeurs a ¢;,, €. o et 6. Enfin, on enleve le cable qui relie la premiére branche
a I'atténuateur variable et on remet 'antenne de réception en place. La récolte
des fichiers de calibration de la deuxiéme branche se fait de la méme maniere
que pour la premiére branche. On doit toutefois étre certain d’avoir remplacé la
deuxiéme antenne de réception par l'atténuateur variable avant de procéder si on
veut pouvoir obtenir des valeurs is4 et gax qui permettent de choisir €;,, €4, a2
et fa.
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Montage { €, [ ¢, | th e | o | O ¢,
(rad.) (rad.)

1 2113519961 .08 -] -] - -

2 26 | 38 1 0 I | 0

Table 4.1: Veleurs des paramétres qui sereent & la correction des échantillons,

4.1.11 Estimation de parametres de correction

La démodulation d'une onde sinusoidale supcricure de 10 Hz & f, fait que les
échantillons ;5 et g doivent représenter des ondes sinusoidales d'une {réquence
de 10 Hz, en quadrature, de méme amplitude ct nulles en movenue. Pour évaluer
les ¢;, et les €. on préleve des fichiers de calibration des segments des itk ot Gui
qui représentent un nombre entier de périodes des signaux échantillonnés. Les
moyennes des échantillons provenant des #;; servent i approximer les ¢,. Les
€q sont estimés a l'aide des moyennes déduites des segments des G On utilise
plusieurs fichiers de calibration et plusicurs segments distincts afin de disposer de
plusieurs estimations des tensions de décalage. Les valeurs moyennes des estimna-
tions sont retenues pour représenter les €; ct les ¢,. A partir des mémes scg-
ments, on calcule les transformées de Fourier F {E,‘k} et F {14} des échantillons
provenant respectivement des i, et des §.x. Pour ko étant I'indice des points des

transformées qui correspondent a une fréquence de 10 Hz, on pose que

e f{;lk n}
(F+0) o L)
al(’; " f{(j[.km}

Le moyennage des estimations déduites de 'emploi de plusicurs fichiers de calibra-

(4.8)

tion et de plusieurs segments distincts permet de décider des valeurs a attribuer
aux a; et aux 6. La table 4.1 présente les valeurs qu’on utilise pour procéder i la

correction des données dont on dispose.
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4.1.12 Discussion sur la fiabilité des mesures

Pour la premiére série de mesures. on a jugé de la fiabilité des mesures en com-
parant les variations des puissances pyx en dBy,, déduites des ¢, ot gy a celles
obtenues & partir des v,y correspondants. Les vy sont directement proportion-
nels aux valeurs de la puissance en dBm des signaux qui sont captés. On utilise
les nombres que produit le convertisseur pour les représenter. Les variations des
P1.x doivent aussi étre directement proportionnelles aux valeurs de la puissance
de ces signaux si le dispositif de mesure fonctionne correctement. Par régression

lincaire, on a pu déterminer que v, et py i sont liés par
Pri = 0150, + 14.4 (4.9)

pour les ajustements utilisés. La comparaison a 'aide de cette regle des p; 4
avec les v, pour les fichiers de calibration et de mesures a révélé des écarts
généralement inférieurs a 2 dB. Des différences d'une dizaine de dB sont parfois
relevées lors d'affaiblissements marqués. Il suffit que I'analyseur de spectre im-
plique des retards légérement différents de ceux du démodulateur pour que cela
se produise, car le signal capté varie plus rapidement lors des affaiblissements que
lorsque les écarts sont faibles. C’est suite & ces comparaisons que l'on a estimé

qu’on pouvait se fier aux résultats tirés de 'emploi du premier systéme de mesures.

Pour la deuxieme campagne de mesures, on dispose de fichiers de calibration pour
lesquels les puissances qui sont mesurées couvrent une plage de 40 dB environ.On
s’cst questionné quant au besoin de procéder a la correction des iy et des ¢ en
utilisant des valeurs pour les ¢;, et les ¢, qui sont fonction de la puissance des
signaux mesurés. Pour obtenir des réponsas, on a procédé de la méme fagon pour
les deux branches de réception tant pour f,=27 GHz que pour f,=37.2 GHz. Le
traitement d’un fichier de calibration de la premiere branche consiste & prélever
300 échantillons de 7, 4 et 300 autres de ¢, . pour chacune des valeurs d’atténuation
utilisées. A partir de ces groupes de données, on trouve des valeurs a attribuer
a €, €, 0y et 8; pour chacun des niveaux d’atténuation. On a trouvé que ces
paramétres valent respectivement €, = 25.2, & = 37.7, &y = .992 et 8, = 0.013

en moyenne poﬁr f»=37.2 GHz. On corrige chaque groupe d’échantillons & I'aide
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Figure 4.12: Ecart A, de puissance mesuré lors de la calibration du

deuziéme dispositif de mesure en fonction de la puissance moyenne mesurée Dy

(f,=37.2 GHz+10 Hz).

de leur facteurs de correction respectifs. Les puissances p, ;. associées aux données
conservées sont calculées en dB rapporté & la puissance associée a un signal dont
I'amplitude serait de 1 unité (1 u) une fois enregistré. On utilise la notation dB;,
pour rappeler ce fait. Pour chaque groupe de données, on calcule la différence
A, en dB entre la valeur la plus élevée et la valeur la moins grande des p; ..
On trouve aussi la valeur moyenne 71k des p; x. La courbe en trait continu de la

figure 4.12 présente les valeurs obtenues de A, en fonction de 7.

On obtient les courbes en traits non continus de la figure 4.12 lorsqu’on corrige
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Figure 4.13: Ecart A, de puissance mesuré lors de la calibration du
deuziéme dispositif de mesure en fonction de la puissance moyenne mesurée pax
(f,=37.2 GHz+10 Hz).

I'ensemble des i et des ¢;; retenus avec des valeurs de parametres que ne vari-
ent pas en fonction de la puissance & mesurer. On a d’abord utilisé les valeurs
moyennes &,, €,, & et §, des paramétres de correction. On a aussi employé
€, = 26, ¢, = 38, a; =1 et §; = 0. En comparant les courbes de la figure 4.12,
on constate qu'il ¥ a peu de différences entres les valeurs A, qu’on obtient pour
les différentes méthodes de correction. Le graphique obtenu en reprenant cette
suite d’opérations pour la seconde branche est présenté & la figure 4.13. Cette
fois, on considére A, pour des valeurs Fzx pour lesquelles €§; = —6.1, §; = —1.3,

@ = .970 et 6, = —.007. On utilise ¢;, = —6 et €. = —1 lorsqu’on pose a; = 1
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et §» = 0. La encore. on constate que les trois tvpes de correction sont indiques
compte tenu de la grande ressemblance des courbes présentées. Les deux branches
du dispositif de mesure permettent d'évaluer les pry an dB pros pour les trois

méthodes de correction pour des puissance i mesurer se situant eutre 30 dB,,, ot
66 dB,,.

Des crreurs sur les ppi sont indvitables & cause de la conversion sous forme
numeérique des valeurs de tension mesurées. Si erreur absolue pour i et gy
vaut ®n, unités, on doit tenir compte que l'erreur relative en dB faites sur les pyg

vaut au moins 4, , n, avec

max .
Bp ., = 10logg [Eﬁ%ﬁ;{l (4.10)

vV Pk + \/5"'(
VP — Van,

et retenir que le bruit thermique et d’autres sources de problémes sont suscep-

tibles d’augmenter 'imprécision de la mesure. Le cas n, = 1 correspond a une
situation ou seul le bit le moins significatif des conversions sous forme numérique
n'est pas fiable. On doit prendre n, entier puisque les nombres que produit le

convertisseur analogique/numeérique sont des entiers. Les courbes en pointillé des
. figures 4.12 et 4.13 montrent les valeurs que prend A, , », pour des conversions
sur 12 bits en fonction de la puissance mesurée pour n, = 1 et n, = 2 en plus
des valeurs de A,,. Des situations pour lesquelles n, = 1, on déduit facilement
qu’on ne peut s’attendre a étre plus précis qu'au dB prés environ lorsque la plage
dynamique vaut une quarantaine de dB et que les conversions numériques se font
sur 12 bits. On expligue qu'on obtienne des A, moindre que ce qui est prévu
par A, , », Dour certaines valeurs de p;; en rappelant qu'on procéde a un filtrage
numérique des données recueillies. Les 44 et les g ne prennent pas que des
valeurs entiéres, le filtrage entraine des interpolaticns. Or, on ne peut réduire
'erreur absolue sur une mesure en interpolant certains des résultats. Lorsqu’on a

Ay <A, 1, on doit tout au plus considérer que le systéme de mesure fonctionne
trés bien.

La comparaison des courbes donnant les &, et les &, 5, révele que les trois
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Figure 4.14: Densités spectrales de puissance représentatives de celles des signaux

que décrivent les 1y, et les gy .

méthodes de correction sont équivalentes lorsque les p;; sont plus petits que
43 dBy, environ; les iy, et les g étant alors précis & 2 unités prés environ.
Pour les p;x plus grands, les A, semblent atteindre une valeur seuil proche de
.4 dB si on pose oy = 1 et §; = 0 et proche de .2 dB autrement. Les i;; et les gy
sont évidemment entachés de bruit. On évalue le niveau de bruit en examinant le
spectre des iy et de g« lorsque les A, prennent des valeurs seuil. La figure 4.14
présente des évaluations, dans un tel cas, de la fonction de densité spectrale de
puissance du signal que représentent les i, ;. avant et aprés filtrage. On y constate
I'effet du filtre sur le bruit. L’aspect des courbes est représentatif de ce qu’on ob-

serve pour différentes valeurs de i tant pour les 7;x que pour les ¢; ;. Idéalement,
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toute l'énergic serait confinde a la fréquence de 10 Hz. Ea pratique. le niveau
moyen de la densité spectrale d'énergie du bruit se situe & 10 4B, environ., Un rap-
port signal sur bruit meilleur que 30 dB prévaut done lorsque les canses des seuils
observés dominent sur les effets de ka conversion analogique/numedrique.  Aussi.
la similitude des courbes qui correspondent a l'emploi de valeurs de parametres
variables ou moyennes indique qu'il n'est pas néeessaire de tenir compte des va-
riations de la puissance mesurée lors de la correction des iy et gix. La ditférence
entre la valeur seuil de .4 dB environ ct celle de .2 dB est suffisminment faible pour
montrer que la quadrature entre les sections d'une méme branche est aceeptable
et que 'ajustement des gains des awmplificateurs a été bien fait,

Pour f,=37.2 GHz, on peut donc corriger les é; ct les g cn utilisant ¢ = 0 et
6; = O et en prenant ¢;, =26, €, =38. €, =—6 ct ¢, ==1 et on a vérifi¢ que cette
conclusion s'applique aussi lorsque f,=27 GHz. Alors les prx. en dBy,,. sont précis
au dB pres pour 30 dB;, < prix <66 dBy,. l'erreur absolue faite sur les iy ot les
qi. apres filtrage valant +2 unités environ dans ces conditions. Un bruit dout la
densité spectrale d’énergie vaut 10 dB,, a peu pres entache alors les données, Ce
faisant, le systéme de mesure qu’on a construit répond aux attentes qu'on avait
formulées. La conception, la réalisation et la calibration du dispositif de mesure

est donc une réussite.

4.2 Validation des hypotheses a ’aide des

mesures

La figure 4.15 montre les valeurs prises par deux signaux enrcgistrés (fichier
ccharc3.al) pendant la deuxieme campagne de mesures. Elle présente la sortie
g;{t) de la section en quadrature d’une branche du démodulateur en fonction
de la sortie 1,(¢) de la section en phase. Le point qu'on identific par la lettre -
“a” correspond au début du tracé. La grille du graphique permet de connaitre
Penveloppe 7;(t) et la phase 8,(t) du signal S;(t) qui est montré et I’aspect de la

courbe est représentatif du contenu des fichiers de mesures dont on dispose. Les
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donndes qui servent d construire la figure .15 sont réutitisées pour les graphiques
des figures 4.16 et 4.17 qui présentent respectivement #y(8) et #1(¢) en fonction dn
temps.

Bien que la courbe de la figure 115 ne corresponde qui un déplacement de 5.5 (1
cm), elle impligue plusieurs caractéristiques intéressantes des signaux captes. Pae
monent (ex. du point “a” au point "b7). elle semble étre coustruite & partiv de
segments d’ellipses centrées a Uorigine. Cela suggere que le modéle quion propose
est acceptable. Par contre. il ¥ a des segments (ex. point “b" au point ") dv
cette courbe qui n'encerclent pas origine, Le modtle quion propose ne permet
pas de décrire cette situation. il Jui faudrait plus de paramétres. Le sepment
qui va du point *d” de la courbe au point “c¢” correspoud A une variation d'une
trentaine de dB (Aygp = 29.5 dB) de la puissance du signal S\ (). Il représente
une situation qui est susceptible d’étre mal mesurée st la calibration des appareils
n'est pas adéquate; une petite erreur d’ajustement de tension de décalage sutfivait
a donner 'impression que 6;(t) augmente plutét que de décroitre. Ce méme
segment permet de comprendre pourquoi des variations de phase importantes
accompagnent généralement des affaiblissements profonds lorsqu’on le compare
au segment qui va du point “c” au point “d” par cxemple. Quand la courbe passe
prés de l'origine, la phase change brusquement de polarité. Autrement, elle varie
de fagon plus progressive. On présente des points recucillis aprés le point “c¢” de
la courbe pour montrer comment des changements de phase importants peuvent
survenir (augmentation de 8(t) suivie d’'unc diminution) sans pour autant que le
signal soit affaibli de facon marquée. Evidemment. la figure 4.15 ne couvre pas
toutes les situations, mais elle donne un bon apergu des facteurs qui font que 'on
opte pour un modeéle & deux rayons. De pius. elle montre qu'il serait possible
d’ameéliorer le modele proposé.

Des résultats qualitatifs ne peuvent suffire a justifier un modcle. On doit plutat
chercher a évaluer et a étudier ses parametres clés afin de pouvoir valider les hy-
potheéses dont il dépend. Des hypothéses concernant les propriétés statistiques des
parametres du modéle qu’on propose ont été émises dans les sections qui précedent.

Grace aux travaux expérimentaux réalisés, on peut juger de leur validité en com-
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parant des résultats pratiques & ce que prévoit le modele proposé. Ces hvpotheses
supposent qu’il v a indépendance statistique entre certains parametres. Elles fout
aussi en sorte que 'on caractérise les propric¢tés des signaux captés a aide d'un
cusemble de fonctions de répartition assocides & un groupe de paramoeties procis.
On a done recours a la comparaison de fonctions de répartition théorigues i des es-
timations de fonctions de répartition déduites des mesures pour valider le moddle,
Le reste de cette section débute par une discussion (section -1.2.1) qui porte sur
la méthode qu'on utilise pour estitmer des fonctions de répartition. La section se
termine par la validation des hypotheses qui vont de paire avee notre modele (see-
tion 4.2.2} et par la validation des hypothéses formulées & propos des variations
de la phase des signaux captés (section 1.2.3}. On présente alors des résultats

expérimentaux que 'on compare a la théorie.

4.2.1 Meéthode d’estimation des fonctions de répartition

Pour une variable aléatoire X donnée, calculer P'estimation Fy (x) de Fx(z) revient
a estimer la probabilité que la variable aléatoire X soit plus petite que la valeur
z. Si les propriétes statistiques de X le permettent, on peut approximer cette
probabilité en comptant le nombre n, d’échantillons dont on dispose qui sont de
valeur plus petite ou égale a z. S’il y a n échantillons en tout, on dit que

nx
Fx(z) = -

~ Fx(z) (4.11)

Cette fagon de faire revient 3 décider de 'abscisse des points du tracé de Fy(z)
en fonction de z. Elle n'est pas avantageuse si on n’a pas une idée précise de la
plage des valeurs que peut prendre X parce qu’il est alors difficile de décider des
valeurs z a considérer. Plutét que de décider de l'abscisse des points du tracé
de Fx(z) en fonction de z, on peut préférer décider de leur ordonnée. C'est dire
qu'on peut chercher & connaitre la valeur z,, de I'échantillon qui est plus grand
ou égale 2 m — 1 autres échantillons au plus. Pour m donné, on a alors que

FX(xm) =

- m
n
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= F‘.\'(Irn) (412)

En pratique, il suffit de placer les n échantillons d'un vecteur de données en ordre
croissant et de prélever la valeur d'indice m pour trouver z,.

L'avantage de cette deuxieme méthode réside dans le fait qu'on sait quon a 0 <
Fyx(x) < 1, on n'a donc pas a avoir idée de la plage des valeurs que prend X
pour 'utiliser. De plus, elle peut étre préférée 4 autre méthode quand on a a
comparer unc estimation Fy () faite pour un groupe d'échantillons donné & celles
faites & partir d’autres groupes d'échantillons et qu’il est nécessaire de normaliser
X par rapport 4 une valeur de référence qui change d'un groupe a 'autre avant de
procéder a la comparaison. Pour la premiére méthode, il faut que la normalisation
de X précde le caleul de Fy (z) pour qu'on puisse faire la comparaison sur une
base commune. Pour la seconde, elle peut suivre le calcul de I:',,.(:rm), car elle
n’affecte pas les valeurs attribuées 8 m. Ces avantages permettent de choisir des
valeurs pour m en fonction du type de graphique qu’on souhaite utiliser (ex. papier
a échelle de Rayleigh) sans trop se soucier des valeurs d’abscisse qu’on obtiendra.
On préfere utiliser la deuxieme méthode dans ce qui suit parce qu'on travaille avec
des puissances de signal rapportées i des puissances moyennes. C’est aussi parce
qu'ellc permet de décider du nombre d’échantillons que représente chaque point

des tracés de fonction de répartition estimée qu’on l'a choisit.

Il est bon d’accompagner les courbes représentant des estimations de fonctions
de répartition par des intervalles de confiance. Ces intervalles de confiance per-
mettent de dessiner autour des courbes obtenues des zones d'incertitude [67] qui
renseignent sur la précision des estimations. La grandeur des intervalles de con-
fiance dépend entre autres de la précision des mesures, du nombre d’échantillons
dont on dispose et de ia corrélation qu’il y a entre la valeur d*un échantillon quel-
conque et celle des autres échantillons. Par exemple, on peut utiliser les résultats
de la section 4.1.12 {n, =2, £1 dB de précision) pour évaluer l'imprécision des
mesures de puissance qu'on fait. Les intervalles de confiance qui sont tracées avec

les estimations Fir(r) de Fr(r) ressemblent alors & ce que présente la figure 4.18.

Comme on a pris des mesures dans plusieurs circonstances, on observe des va-
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de Uenveloppe des signauz captés ¢ 37.2 GH:z (2° série de mesures).

riations dans les résultats dont on dispose. Ces variations sont autant dues aux
erreurs de mesures qu‘aux changements des conditions expérimentales. La fi -
gure 4.19 présente sur un méme graphique I'ensemble des estimations F,(r) de la
fonction de répartition Fy.(r) de I'enveloppe des signaux qui ont été captés pendant
la deuxiéme campagne de mesures lors des transmissions a 37.2 GHz. Il n'est pas
dit que des intervalles de confiance rendraient cette figure plus instructive. Aussi,
on préfere accompagner les courbes qu’on présente de barres qui montrent dans
quelle mesure les résultats montrés varient d’un fichier 4 I'autre plutot que de mon-
trer 'imprécision sur les estimations prises une 3 une. A cause de l'attention que

I'on a porté & la calibration des dispositifs de mesure, on se permet de supposer que
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les estimations qu'on fait sout suffisamment précises pour que les Huctuations des
propriétés statistiques des signaux captés soient plus importantes que les erreurs
d’estimation.

Comme les intervalles de confiance qu'on présente doivent étre i Uimage des varia-
tions possibles des propriétés du canal de radio. elles ne peuvent qu'accompaguer
des courbes qui résultent d'un moyvennage des résultats provenant de plusieurs
fichiers de données. Pour X représentant une variable aléatoire dont on estime
la fonction de répartition Fx(z) pour différentes couditions expérimentales, voici
comment on détermine la longueur des intervalles de confiance qu'on présenterait
de méme que la fagon dout se fait le moyennage des résultats. On s'assure d’abord
que les résultats qu'on veut regrouper donnent des valeurs z,, qui conduisent & un
ensemble prédéterminé de valeurs pour m/n. Puis, pour chaque valeur de proba-
bilité m/n, on regroupe dans un vecteur x,, toutes les valeurs d’abscisse x,, qui
conduisent & la méme valeur m/n. Cn estime ensuite les fonctions de répartition
F;. (zm) du contenu de chacun des vecteurs et on les compare & des lois normales.
Si on juge que les courbes pratiques et théoriques se ressemblent, on utilise la
valeur moyenne I,; de z,, pour représenter les points du vecteur x,,. Enfin, on se
sert de l'écart type oy, des points provenant de X,, pour déterminer la longucur
de la barre qui est associée & T A Fx(Zm) =m/n correspond une barre qui va
de Ty — Om 8 Ty + On.

Par exemple, les courbes que montre la figure 4.20 sont représentatives de ce qu'on
obtient & partir des F,(r) que présente la figure 4.19. La ressemblance entre les
courbes pratiques aprés normalisation et le cas théorique permet de représenter
globalement les informations de la figure 4.19 par la figure 4.21. En comparant
la longueur des intervalles de confiance des figures 4.18 et 4.21, on confirme que
les fluctuations duas au canal de radiccommunication dominent celles qui sont

causées par les erreurs de mesure.
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4.2.2 Validation des hypothéses formulées 4 propos des

parametres du modele

Les résultats que 'on présente dans ce qui suit sont regr- upés en trois themes. 11
s"agit principalement de comparaisons entre des fonctions de répartition théorigues
ct des estimations de ces fonctions faites a 'aide des mesures. Dans un premicer
temps, on s'intéresse & ceux qui concernent le concept des secteurs. On traite

cnsttite de résultats relatifs aux notions de micro-secteurs et de variations rapides.

Résultats relatifs & la notion de secteur

Un des objectifs visés par la premiére campagne est de savoir s'il est possible de
faire la distinction entre des variations rapides des signaux captés et d’autres qui
sont plus lentes. Pour estimer les variations lentes de 'amplitude des signaux
mesurés, on utilise un filtre numérique passe-bas semblable & celui qui sert & cor-
riger les données (Butterworth, 3° ordre, fréquence de coupure normalisée valant
.05). Comine pour la correction, les signaux subissent deux filtrages afin de réduire
les cffets du filtre sur la phase des résultats. La figure 4.22 montre 'amplitude
d'un signal mesuré pendant la premiere série de mesures (fichier cvtert3l.yr) et
l'estimation qu'on fait de ses variations lentes. La section du trajet pour laquelle
le récepteur passe d'un corridor a une piéce v est indiquée par une fleche. Suite &
ce passage, I'amplitude moyenne varie d’environ 6 dB. Lors des mesures décrites
par Kalivas et al. dans [13], nous avons observé qu'une cloison du type de celle
qu’on retrouvait proche du transmetteur (poteaux métalliques et placoplitre) en-
traine des pertes de 4 a 6 dB. Le méme comportement est constaté lorsqu’on sort
de la piéce oll se trouvait le transmetteur pour aller dans une piece adjacente
{parcours 2). La figure 4.23 le montre pour les cas olt le transmetteur est pres du
mur et le récepteur porté a la hauteur de la téte (fichiers cvtmrt1(1 é 6)). Encore
une fois, la fleche pointe la section du parcours qui se trouve dans I'embrasure de

la porte.

L'observation des variations lentes de 'amplitude des signaux provenant de la

premiére série de mesures pour les cas ol le parcours 1 a été emprunté ne révéle
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pas de changements aussi importants que ce que montrent les figures 4.22 et 4.23
méme si la distance qui sépare les antennes varie de fagon significative. Les
antennes n’étant omnidirectionnelles que dans le plan horizontal, le passage du
récepteur prés et presqu’en dessous de 'antenne de transmission n'implique pas
nécessairement un accroissement notable de I'amplitude. Il y a tout de méme des
zones qui correspondent a des maximums locaux de la puissance du signal. Pour
le parcours 2, la figure 4.23 indique qu'un de ces maximums correspond 4 la sec-
tion du trajet ou une porte métallique est perpendiculaire & l'axe transmetteur-
récepteur. La différence entre ce maximum et les niveaux de puissance reque
aillcurs dans la piéce montre qu'une porte peut faire varier la puissance d'une
fagon tout aussi importante qu’un mur. Cela confirme que la modélisation des
variations lentes pour la propagation intérieure des ondes millimétriques devrait
tenir compte tant des objets qui se trouvent dans le canal que des batiments ol

se font les transmissions.

Les courbes de la figure 4.23 se ressemblent toutes (& 2 dB prés environ), bien que
les trajets correspondant a chacune d'elles n'aient pu étre identiques. De plus,
on peut reconnaitre qu’a des parties de parcours longues de 50 cm environ cor-
respondent de niveaux de puissance presque constants. Ces deux caractéristiques
suggeérent qu’on peut parler de secteurs pour lesquels la puissance captée est con-
stante en moyenne. Ces remarques s’appliquant aux autres fichiers provenant de
la premiére série de mesures, I'idée de recourir a la notion de secteur se trouve par
le fait méme renforcée. Les conclusions qu’on tire de la deuxiéme série de mesures

confirme qu’on peut faire appel a cette notion.

On a mené la deuxiéme campagne de mesure de maniére & recueillir généralement
plus d’un fichier de données par position de récepteur. Chaque position correspon-
dant présumément a un secteur, on a considéré la plupart du temps plus d'un type
de mouvement d’'antennes de réception pour tenir compte du fait qu’un secteur
peut se traverser de plus d'une fagon. On a utilisé plusieurs valeurs de séparation
d’antennes par position de réception et, pour chaque séparation, cn a pris soin
de changer la position des antennes sur le support. On procédait de la sorte afin

d’augmenter le nombre de trajets qui étaient parcourus & l'intérieur de chaque
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fe Position Nombre Branche 1 Brauche 2

(GHz) | R T, | de fichiers [ min.  mov. max. | min.  moy.  max.
Cr Ce 15 ad.1 36 55,7 53.3 XS] 513
Cy By 13 5l.a 536 841 53.0 5.1 554
Cr P 8 100 B [ A7 RE R 483
B ©; 3 53.0 5l 55.5 § 522 &30 K RY

372 B B 3 512 520 53T [ 515G S22 532
B B 3 439 469 482 | L0 456 46.5
Dy D¢ 1 573 36,9
E E 1 571 37.2
Fr Fi 1 57.3 86.8
C. Ce 9 56.7 B8.2  5M6 | ST.0 BNT 604
C B 3 §9.0 5Y.7 602 | 5T.T  5wd 59,3
C B 1 51.8 531

7.0 B. B 2 5664 0569 573 | 555 G563 550
B. PR 1 53.6 51,5
D D 1 59.1 57.2
Ex E: 1 59.8 59.2

Table 4.2: Puissances moyennes (en dB,,) déduites des données en fonction de

conditions qui prévelaient lors de la deurieme série de mesures.

“secteur” étudié. La table 4.2 donne les valeurs de puissance moyenne déduites
des fichiers recueillis en fonction des conditions qui prévalaient lors des mesures.
Si on tient compte de la précision du systéme de mesure, cette table indique que la
puissance moyenne captée sur un parcours de 22X est représentative, au dB prés
environ, de ce qui peut étre recu dans les environs de ce parcours. Ce résultat
est en accord avec ce qu'on peut conclure d'un modele a distribution de Rayleigh
[19]. On est donc justifié d’avoir recours & la notion de secteur pour le modele
proposé. On notera que la table 4.2 révéle que la puissance captée en moyenne
lorsque le transmetteur ne se trouve pas dans la méme piéce que le récepteur
(fichiers dont le nom commence par “cp” et “bp”) est de 6 dB inférieure environ a
celle qui est reue autrement pour une méme puissance de transmission. Encore
un fois, il semble que les cloisons de 1'édifice oii on a pris les mesures causent une

atténuation de 6 dB pour les fréquences auxquelles on travaillait.
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Table 4.3: Valeurs absolues |g| du coefficient de corrélation des signaur pour la

deuziéme série de mesures.

Résultats relatifs 4 la notion de micro-secteur

En combinant plusieurs des résultats dont on dispose, on se convainc qu’on peut
avoir recours a la notion de micro-secteur pour modéliser le canal. Les valeurs qui
figurent dans les tables 4.3, 4.4 et 4.5 sont utilisées & cette fin. Elles présentent
respectivement les valeurs des coefficients de corrélation |p|, or et p,= des paires
des signaux mesurés pendant la deuxiéme campagne de mesures. Ces valeurs sont
calculées a l'aide des équations 2.9, 2.10 et 2.11 pour z.(t) et z,(¢) représentés
respectivement par i) x + jq .k €t tax + Jg@ok-

Ces trois tables ne permettent pas d’établir de relations mathématiques entre
les valeurs que prennent |p|. p. ou p.2 et la distance qui sépare les antennes de
réception pas plus qu’elles n’indiquent que ces valeurs sont fonction des positions
ou des types de mouvement considérés. Par contre, elles montrent qu'on peut
poser p, = p,z.

La figure 4.24 résume le contenu des tables 4.3, 4.4 et 4.5 en présentant les esti-

mations 13],,|(|p|), I:",,,,(p,.) et £, 2 (pr2) des fonctions de répartition des valeurs que
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Table 4.4:

Valeurs calculées du coefficient de corrélation p, des

signauzr pour la deuriéme séric de mesures.

enveloppes de

SEPARATION ENTRE LES ANTENNES DE RECEPTION

fp [|postTion 12 2X X [y "

(GHe} Rr Tr R T A R T A R T A R T A R T A
Cp Cp| -05 .04 .01 ]| .07 .10 .03 T o4 7] 11 -os .20 .02 .20 .op
Cr Byl =14 02 1| -2 a7 06 | a0 .o | - - -m| ;3 . .m
Cr P =10 .23 ~ | .21 .08 - |04 o - - - - w08 .12 -
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Table 4.5:

Valeurs calculées du coefficient de

signauz pour la deuriéme série de mesures.
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Figure 4.24: Estimations des fonctions de répartition de |p|, p- et p.2 (2° série de

mesures, f,=37.2 GHz).

prennent |p], p, et p,2 pour l'ensemble des fichiers pour lesquels f, =37.2 GHz.
On ¥ constate que F, (p,) = }5‘,, 2(p:2). La figure 4.24 présente aussi les fonctions
de répartition théoriques de deu variables aléatoires gaussiennes. L'une d’elles
a la méme moyenne u,=.34 et le méme écart type o, =.17 que |p|. L'autre est
presque nulle en moyenne (= —.01) et son écart type ¢ vaut .12. Les courbes
théoriques sont trés proches des courbes pratiques. On en retient que |p|, g, et p,=
ont des propriétés statistiques qui sont comparables a celles de variables aléatoires
gaussiennes. Précisons toutefois que ce ne sont pas des variables gaussiennes, car
contrairement a elles, la valeur des coefficients de corrélation est plus petite ou

égale & un en module,
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On a calculé [p|. pr ¢t pe2 pour des séparations d d'antennes plus grandes que

1A. Le fait qu'on puisse associer les valeurs de

Pl pe et per & des valeurs faibles
de variables aléatoires gaussiennes permet de penser que la corrdlation entre les
signaux qui sont captés a des endroits qui sont distants de plus d'une longueur
d’onde est faible. sinon negligeable. en géndéral. Cela implique qu'on peut con-
sidérer des micro-secteurs dont les dimensions sont. la plupart du tetmps, aun plus

aussi grandes que 1A

On a déja indiqué (section 3.1.1) que le tracé de dlog,|s(#)]/dt pour les fichiers
recueillis pouvait servir a appuyer le concept des micro-secteurs. La figure <125
présente 'estimation de dlog,[s;(t)]/dt obtenue lorsquon utilise les données qui
ont servies a tracer les figures 4.15, 4.16. 4.17. Le plus grand des “arcs de cerele”
de la figure 4.25 correspond & I’évanouissement d'une trentaine de dB qu'a subit
le signal. Si le taux d’échantillonnage employ¢ avait été trop faible, cet arc aurait
ressemblé a un polyvgone plutét qu'a un cercle. La présence d'un plus grand nombre
de points dans la partie supérieure du plan complexe traduit la progression de 6,(t)
tel qu'on peut le voir & la figure 4.17. La courbe qu'on y montre est représentative
de celles quon tire des mesures faites. Méme si des trajets en forme de “8” sont
traces, cette courbe ressemble a la figure 3.4. Le modele & deux rayous qu'on
propose peut donc étre pres de la réalité malgré sa simplicité.

La figure 4.25, comme tant d’autres estimations de dlog,[s;(¢}]/dt, présentent des
caractéristiques intéressantes. D’abord, les segments de la courbe correspondant i
des affaiblissements des signaux captés ressemblent aux arcs de cercles prévus par
le modele. Les hypothéses formulées quant a l'invariabilité des caractéristiques du
canal de radio a l'intérieur des micro-secteurs sont donc acceptables lorsqu'il y a
des affaiblissement du signal. La ressemblance est moins bonne prés de origine
du plan complexe, c’est a dire lorsqu’on n'est pas en période d’évanouisscment.
Le modele serait donc moins bon quand le signal est peu atténué, juste au mo-
ment ou les variations de sa phase sont normalement peu prononcées. Comme les
performances des systémes de radio sont plus affectées par les affaiblissements que
par les bonnes conditions de propagation, on tolére la difficulté qu’a le modtle a

représenter les situations pour lesquelles le tracé de dlog,[s(t)]/dt passe pres de
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Figure 4.25: Estimation de dlog.[si(t)]/dt établie pour un signal s,(t) capté lors

de la deuxiéme série de mesures.

117



l'origine du plan cowmplexe. En fait. Vaspect de la figure 4.25 confirmne que les
caractéristiques du canal changent de fagon sufisamment progressive pour qu'on
suppose qu'elles sont stables par moments. Clest dire qu'il v a des micro-secteurs
et que la difficulté qu'a le modetle a représenter les situations pour lesquelles
dlog,[s(t)]/dt est presque nul s'explique en considérant que ces cas correspon-
dent & un passage d'un micro-secteur & un autre. Bien qu'on constate que les
caractéristiques du canal varient progressivement., on remarquera que chacun des
cercles que semble décrire la courbe de la figure 1.25 est d'un diameétre qui differe
de ceux des cercles tracés juste avaut ou apres lui. Les caractéristiques du canal
ne sont donc peu changeantes que le temps d'un affaiblissement du signal ot elles
ne se ressemblent pas nécessairement d'un .ffaiblissement & un autre; les micro-
secteurs se suivent, mais ils ne se ressemblent pas. Conmme un déplacement de
A/4 environ suffit pour déceler un affaiblissement, on est donc justifi¢ de croire
que les dimensions des micro-secteurs sont de cet ordre de grandeur.

On a précédemment émis (section 3.2) des hypothéses quant aux propriétés du
parameétre d, du modele. On a d’abord supposé que d, est & 'image des di-
mensions des micro-secteurs et on a supposé¢ que d, était indépendant de A,,
Ae. 8, et 0.. Ensuite, on s'est prononcé sur sa fonction de répartition Fy,(d,).
Pour valider ces hypotheses, on doit pouvoir déduire d, des mesures qu'on a fait.
Pour les fichiers recueillis, on peut évaluer d, en identifiant (voir figure 3.2) les
échantillons correspondant a des maximums ou a des minimums locaux des en-
veloppes des signaux enregistrés. Connaissant la vitesse des déplacements et le
taux d’échantillonnage, il devient alors facile d’estimer la distance d,, qui séparait
les endroits oll ces événements prenaient place. Il n'est toutefois pas possible
de mesurer A,, A.. 8, et 6.. Par contre, on peut connaitre l'ampleur Agp (voir
figure 3.2) des affaiblissernents qui sont associés aux valeurs de d, calculées. En
déterminant la polarité des variations de la phase des signaux mesurés au moment,
ou ceux-ci sont le plus affaiblis, on peut aussi estimer A, et g en tenant compte
de leur définition et de ’équation 3.22. Si A,, A., 8, et 8§, sont indépendants de

d,, on doit pouvoir observer que les estimations de g sont indépendantes de d,,.

La figure 4.26 présente des estimations de g en fonction de d,. Les 540 points
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Figure {.26: Valeurs des estimations de p en fonction de la distance d,, (2° série

dec mesures, fichiers dont le nom commence par “cc”).
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de cette figure ont été déduits des fichiers dont le nom commence par = ce”. Elle
combine les valeurs provenant des deux branches du deuxidine svsteme de mesure.
Cette figure est a I'image de ce qu'on obtient quand on analyvse les données que
contiennent les autres fichiers. On remarque que |o| croit & mesure gue d;, diminue.
On ne peut supposer que ces paramdtres sont indépendants I'un de Uautre si on
ne tient pas compte de la précision des mesures et de la fagon dont on caleule o.
Pour chaque point de la figure 4.26. on trouve g a partir de Ayp ot on détermine
Aup en faisant la différence entre deux niveaux de puissance exprimce en dBy,,.
Comme les mesures de puissance sont précises au dB pris, Agp ne peut étre connu
avec précision quand on a Ayg plus petit que 2 dB environ. De U'équation 3.22. on
déduit donc que les estimations faites de o sont peu fiables quand on a | >2.16.
Les lignes horizontales de la figure 1.26 servent & rappeler ce fait. Quand on fait

abstraction des points pour lesquels on a |g| > 2.16. ¢ semble moins dépendant de
d,.

La ligne verticale permet de voir qu'il arrive que d,, soit plus petit que A/4 con-
trairement & ce que le modéle quon propose prévoit. Cela peut ¢tre di au bruit
qui entache les mesures. Par exemple, si du bruit a fait en sorte qu'une évaluaticn
de la puissance d'un signal soit plus petite que 'évaluation qui I'a précédée et
que celle qui I’a suivie, la méthode de calcul qui donne d,, va indiquer qu'on a
traverser deux micro-secteurs larges de 7 um chacun (pour f,=1024 échantillons
par A). Une imprécision sur la vitesse v a laquelle se font les déplacements peut
expliquer I'obtention de valeurs pour lesquelles on a d, légérement inféricur & A/4.
Des situations comme celles que décrivent les points de la courbe de la figure 4.15
qui se situent entre les points qu’identifient les lettres “b” et “c” sont aussi sus-
ceptibles faire en sorte que d, < A/4 et le modele proposé ne peut les représenter
correctement. En négligeant un instant les points de la figure 4.26 pour lesquels
d, < A/4 en plus de ne pas tenir compte de ceux pour lesquels |p| >2.16, on peut
penser que les propriétés statistiques de d, sont indépendantes de celles de p et,

par le fait méme, de celles de A, et de A..
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Dapres notre modele. Fy, (d,,) est donné par

0 pour d, < 2 '
F:l,.(dn) = --'Elf-(d -3) g ; (4.13}
1 - M\ ™3) pourd,>35

Il est facile de comparer les estimations qu(d,,) qu'on peut faire & partir des
données a Fy (d,) si on construit des graphiques montrant, sur un échelle loga-
rithmique, la probabilité [1 — Fy,(d,)] que d, soit plus grand que les valeurs de
I'abscisse.  Si le modéle s’applique pour d, > A/4, on trace des droites dont la
pente est négative. On a utilisé les fichiers créés pendant la deuxiéme campagne
de mesures pour faire des estimations de Fy, (d,). En observant chacune des esti-
mations I:",;" (d,) qu'on a pu faire a partir de chacun des fichiers dont on dispose,
on a constaté que le modéle que 1'on suggére décrit bien les propriétés statistiques
de d,,. La figure 4.30 représente l'ensemble de ces estimations pour f,=37.2 GHz
alors qu'on ne conserve que les valeurs de d,, associées a des valeurs de g plus
grandes que 2.16. Les lignes pointillées de cette figure correspondent & des situ-
ations théoriques pour différentes valeurs de Ny. On constate que la courbe qui
représente la moyenne des estimations est trés bien décrite par le modéle pour
Ny=2 (par régression linéaire pour — log;¢[1 — }:"d“ (d,)] avec d, > A/4: Ny=2.05),
car elle a I'aspect d’une droite pour d, > A/4. Les intervalles de confiance de la

figure 4.27 montrent qu'on a généralement 1.25< N;<3.5.

Résultats relatifs a la notion de variation rapide

D’apres notre modele de canal, les propriétés statistiques des variations rapides
des signaux captés dépendent de celles de A,, A,. 6, et 8.. Or, ces paramétres ne
peuvent étre mesurés en pratique. Par contre, on a déja indiqué comment on peut
estimer p=log,[4,/A.] et on peut déterminer I'enveloppe et la phase des signaux
enregistrés. Dans ce qui suit, on appuie les hypothéses formulées en comparant
des estimations des fonctions de répartition de ces quantités aux fonctions de
répartition estimées. Des résultats sont présentés pour trois catégories de fichiers.
On utilise les lettres “P”, “M" et “D” pour les identifier afin d’alléger le texte. La

catégorie P {(méme Place) regroupe les fichiers créés pendant la 2¢ série de mesures
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Figure 4.28: Moyenne des estimations F’e(g) de la fonction de répartition Fy(p)

pour les fichiers compris dans la catégorie P (f,=87.2 GHz, 2° série de mesures).

alors que les antennes de réception étaient sous I'antenne du transmetteur (fichiers
dont le nom commence par “bb”, “cc”, “dd”, “ee” ou “ff”). La catégorie M (avec
Mur) est plutét constituée des fichiers créés pendant que le transmetteur ne se
situait pas dans la méme piéce que le récepteur (fichiers dont le nom commence
par “cp” et “bp”) tandis que les fichiers restants {fichiers dont le nom commence
par “bc” et “cb”) font partie de la catégorie D (ligne Directe).

Les figures 4.28, 4.29 et 4.30 présentent par catégorie la moyenne des estimations
F,(0) de F,(o) faites & partir de chacun des fichiers de mesures créé pendant la

deuxiéme campagne de mesures. Les estimations représentées par ces figures ont
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Figure 4.29: Moyenne des estimations I:"e(g) de la fonction de répartition F,(p)

pour les fichiers compris dans la catégorie M (f,=37.2 GHz, 2% série de mesures).
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¢été faites pour f,=37.2 GHz en tenant compte que le modele implique ), > /4
et en considérant une erreur relative de 3% sur la vitesse 3 laquelle les antennes
sont déplacées. Pour chaque estimation. on combine les donndes provenant des
deux branches du récepteur. Ces figures montrent des lignes pointilices vertieales
qui permettent d'identifier les points des courbes assocics A des atlaiblisseents
pour lesquels Ayp>2 dB (i, ¢ |o| <2.16) et des courbes qui représentent F (o)
qui est donné par

Folo) = —];- + .—i-tamh {0—7D) (1. 11)

Ces derniéres sont tracées cn posant que @ est ¢gal & la valeur moyenue des esti-
mations de g qui font partie de la catégorie représentée. Pour La catégories I, on
prend 9=0. Pour les catégorics M et D. on utilise plutét =.2 ¢t 5=.35. Selon le
modele proposé, ces valeurs sont en accord avec les conditions expdérimentales qui
prévaiaient lors des mesures. Pour la catégoric P, =0 signific que la puissance
qui est captée ne parvient pas d'une région en particulier. Cette interprétation
est en accord avec le fait que cette catégoric comprend les Achiers pour lesquels
l'antenne de transmission se situe au-dessus de celles de réception: les antennes
utilisées étant omnidirectionnelles dans le plan horizontal. on peut imaginer que
des “rayons” partaient du transmetteur dans toutes les directions pour ctre en-
suite réfléchis par les murs et le mobilier en direction du récepteur. Pour les
catégorie M et D, 7> 0 implique que le récepteur se déplagait vers une zone ot les
“rayons” étaient plus intenses que ceux de la région dont il s'éloignait. Or, c'est
en direction du transmetteur {mouvement de type R et A) que se dirigeaient les
antennes de réception lorsqu’on a recoltés la majorité des fichiers qui fout partie

de ces catégories.

Pour la catégorie P (figure 4.28) et la catégorie M (figure 4.29), la ressemblance
entre les courbes expérimentales et les courbes théoriques ne fait pas de doute. Les
intervalles de confiance qui accompagnent les résultats pratiquent montrent que
des fluctuations des propriétés statistiques de p sont possibles, mais on a constaté
en observant chacune des estimations des catégories P et M que ces fluctuations
sont plus dues a des changements de la valeur moyenne de p qu’a des divergences

avec la théorie. Pour la catégoric D, la ressemblance entre les courbes montrées
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est moins bonne. Néanmoins. la courbe expérimentale est proche de la courbe
théorique.

Les hypothéses formulées i propos de 4,. A.. 8, et 8. font qu'on ne décide pas
seulement des proprictés statistiques de g. Elles permettent aussi de se prononcer
sur celles de U'enveloppe m(t) et de la phase 6;(¢) du signal S;(t) qui est capté par
la " branche d'un récepteur. Selon ces hypothéses. un modéle & distribution de
Rayleigh est de mise pour représenter les propriétés de ri(t) et i(t). L'analyse
des données recuetllies montre pour chacun des fichiers de mesures que la phase
des signaux enregistrés est distribuée uniformément cntre 0 et 2% comme c'est le
cas pour un modele & distribution de Rayleigh. Par contre, cette analyse indique
que l'amplitude des signaux n’est pas toujours régie par une loi de Rayleigh.

La figurc 4.19 de la section 4.2.1 montrent des estimations F,(r) de la fonction de
répartition de l'enveloppe des signaux captés lors de la deuxieme série de mesures.
Chaque courbe représente 22528 valeurs d’enveloppe. Certaines des courbes de
cette figure peuvent étre associées & une loi de Rayleigh mais peu d’entre elles
ressemblent a la droite qui représente cette loi. On peut étre surpris de voir des
courbes si différentes les unes des autres. On pourrait penser que le nombre de
aleurs qu'on utilise pour faire chaque estimation est assez grand pour s’attendre
4 ce que les courbes soient plus douces. Ce serait oublier le fait que les données
provenant d'un méme fichier ne sont pas toutes indépendantes les unes des autres.
En fait, chaque fichier comprend beaucoup de données parce qu'on a utilisé un
taux d’échantillonnage f, élevé. Par contre, les trajets parcourus sont relativement
courts ct le nombre d’affaiblissements enregistrés par fichier ne peut étre trés grand
(on traverse un nombre réduit de micro-secteurs). Aussi, il peut arriver quiun
affaiblissement marqué du signal soit représenté par une porfion importante des
données recoltées le long d’un parcours et la corrélation entre ces données peut
étre grande. L'extrémité gauche de la courbe représentant £,(r) se situerait alors
a gauche de la droite qui représente la loi de Rayleigh. Par contre il peut arriver
qu’on n'enregistre pas d'affaiblissements trés prononcés & cause du petit nombre
de longueurs d’'onde parcourues. Dans ces conditions, la courbe représentant

}:",.(r) indiquera que des affaiblissements marqués sont moins probables que ce que
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Figure 4.31: Moyenne des estimations IE',.(r) de la fonction de répartition F.(r)

pour les fichiers compris dans la catégorie P (f,=37.2 GHz. 2" série de mesures).

prévoit un modele & distribution de Rayleigh méme si ce modele s’applique. 1l
faut donc éviter de tirer des conclusions basces sur 'aspect d’une scule estimation
de F.(r) méme si on utilisait un taux d’échantillonnage élevé. Il faut plutot
faire reposer les conclusions sur des résultats qui impliquent un grand nombre de
longueurs d'onde de déplacement; il faut regrouper les estimations avant de se

prononcer.

Les courbes expérimentales des figures 4.31 et 4.32 représentent respectivement les
estimations de F,.(r) déduites des fichiers des catégorie P et M pour f,=37.2 GHz.

Ces courbes sont trés proches des droites qui représentent la loi de Rayleigh.
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St on tient compte de la discussion qui précede et s on compare la longuenr
des intervalles de conflance qui accompagnent la courbe de la Rgure 118 4 la
distance qui sépare les courbes expérimentales des figures <131 et -1.32 de Lo droite
qui représente la loi de Rayleigh. on comprend qu'il serait hazardeux de tenter
d’expliquer pourquoi les courbes pratiques et théoriques e sont pas en tous points
identiques. Compte tenu de la précision du dispositif de mesure ot de la longueur
des trajets parcourus ct & cause des résultats concernant g et d,. on préfere retenir
que les fichiers des catégorics P et M représentent des signaux dont U'enveloppe
est régic par une loi de Ra:leigh.

On présente la movenne des estimations de Fi(r) dédiies des fichiers de la
catégorie D pour f,=37.2 GHz & la figure 4.33. Pour cette catégoric, on a déja
constaté que le modele proposé¢ décrit moins bien les propriétés statistiques de p
qu’il ne le fait pour les autres catégories de fichiers. La figure 4.33 permet de com-
prendre pourquoi: un modéle & distribution de Rayleigh décrit difficilement les
propriétés statistiques des signaux provenant des fichiers de la catégoric P. Pour
cette catégorie, on n'a pas a penser que le diagramme de rayonnement de lantenne
de transmission fait qu’il est peu probable qu'un “rayon™ se rende directement du
transmetteur au récepteur comme c¢’est le cas pour la catégorie P non plus qu'on a
a considérer qu'un mur se situe entre le transmetteur et le récepteur comme c'est
le cas pour la catégoric P. Les fichiers de la cavégorie D ont été créés alors que la
puissance émise pouvait se rendre directement du transmetteur aux antennes de
réception. Pendant les mesures, on s’attendait & ce que 'analyse des fichiers de
cette catégorie démontre que l'enveloppe des signaux n'est pas régie par unc loi
de Rayleigh et la figure 4.33 démontre que ces attentes étaient fondées. La courbe
expérimentale se situe généralement entre la courbe pointiilée qui représentent
une loi de Rice avec K 5= 0 dB et la droite qui représente la loi de Rayleigh
(K4p=—00 dB). Comme la distance horizontale entre ces courbes théoriques est
du méme ordre de grandeur (1 2 2 dB) que la précision des mesures, on ne cherche
pas a connaitre la valeur de Kyg qui décrirait le mieux la courbe expérimentale.

On se contente de savoir qu’elle se situe entre —oc et 0 dB.

On a congu le protocole de mesure de la deuxieme campagne de mesures de
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maniére a se placer délibérément dans des situations pour lesquelles les antennes
de réception sont en ligne de vue avee Nantenne de transmission. St on obtenait
R g= 10 dB par exemple pour ces situations, on envisagerait d utiliser un modele
a distribution de Rice pour nos travaux. On obtient plutdt que KNygx < 04B. Pour
un modele a distribution de Rice (section 2.1). Ryp < 0 dB signifie que la version
du signal transmnis allant directement du transmetteur au réceptear est de puis-
sance moindre que la puismnccl movenne combinde des versions qui empruntent
des parcours passant par les murs ou par le mobilier. La présumce composante
cn ligne de vue ne serait donc pas si différente des autres contributions au si-
gnal capté si on utilisait un modele a distribution de Rice. De plus, si on obtient
Kg4p < 0dB alors qu'il n'y ~ pas d’obstacle entre les antennes de réception est celle
de transmission, on peut penser que les mouvements de téte ou de corps d'une
personne qui utiliserait un radio feraient diminuer Kyp au point qu'on ait une loi
de Rayleigh dans la pratique. Au cours de la premiére campagne de mesures, on a
simulé l'emploi d'un récepteur portable en ayant cette éventualité a I'esprit ct on
a constaté [16] qu'une loi de Rayleigh peut représenter les propriétés statistiques
de I’ehveloppe des signaux mesurés méme si, a I'exception de la présence possible
de la personne qui porte I’antenne de réception, il n’y a rien qui se situe entre e
récepteur et le transmetteur (parcours 1). Pendant les travaux qui sont déerits
dans [13], on a récolté, pour f,=21.6 et 37.2 GHz, des fichiers qui pourraient
faire partie de la catégorie P. On montre dans [13] que les estimations des fonc-
tions de répartition de Fenveloppe des signaux mesurés ressemblent malgré cela a
des lois de Rayleigh. Compte tenu de ces remarques et des résultats qu'on vient
de présenter, on maintient qu'un modele 2 distribution de Rayleigh comme celui
que 'on propose est tout indiqué pour décrire les variations rapides des ondes

millimétriques quand la propagation prend place a I'intéricur des édifices.
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4.2.3 Validation des hypothéses formulées & propos des

variations de la phase des signaux captés

Un des objectifs de la deuxicme campagne de mesures effectude était de permettre
d’¢étudier les propridtés statistiques des variations dans le temps de la phase des si-
gnaux captés. Un raux d'échantillonnage élevé a 6té utilisé pour qu'il soit possible
de s'iutéresser a des valeurs ¢levées de variation de phase. En tenant compte de
la vitesse v a laquelle on déplagait les antennes de réception. on a fait en sorte de
récolter 1024 échantillons par déplacement d une longucur d'onde A. Des regles de
sélection qu'on donne & I'annexe A. on peut déduire que on peut s’attendre a ce
que P'éeart. A8 entre les phases des résuitats de deux échantillonnages consécutifs
pour un tel taux soit généralement plus petit en module que 12 degrés (voir fig-
urce A.3 pour Aby,. =12 degrés et 1024 échantillons/)) lors d’affaiblissements im-
pliquant des variations de puissance comparables a la plage dynamique du systéme
(30 dB cnviron). La figure A.5 de I'annexe A indique quant a elle (pour Ayg =
30 dB ct 1024 échantillons/sec.) qu'on peut s’attendre a ce que l'erreur relative
faite lors de l'estimation de la dérivée ¥ par rapport an temps de la phase 8(t)
des signaux captés soit de l'ordre du pourcent pour nos mesures. On consideére
donc qu’'a partir de chaque couple d’échantillons révoltés & 7 =1/1024 secondes
d’intervalle, on peut approximer une valeur de ¥ a l'aide de

o)

dt
B(t + ) — 0(t)

T

U =

(4.15)

On a établi des histogrammes des estimations de ¥ qu'on obtient pour les fichiers

créés lors de la deuxieme campagne de mesures en regroupant les fichiers selon

regroupement afin que chaque histogramme tienne cbmpte d'un nombre suffisant
de valeurs pour quon puisse déterminer si notre modéle est apte a décrire les
probabilités relativemnent faibles d’avoir ¥ tres élevé. Pour comparer ces résultats

expérimentaux aux implications théoriques du modéle, on utilise l’éqﬁation 3.100
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qui permet d'estimer Fg (¥) a Paide de

(i _ BN tanbu
- it ATAWESS! :
Fu(¥) = 5 + e (1.16)
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pour obtenir des histogrammes qui donuent le nwombre de valeurs qui devradent

| —

~d

faire partic en théorie de chacune des classes dont tienuent cotupte les histogranunes
expérimentaunx. Pour une classe tncluant les valeurs de W telles que ¥, < W <
Whaut O0 & que la probabilité P(WU, < W < W) quiune valenr W fasse partie de

cette classe cst telle que

P(\I'bus<lp < ‘I,huut) = F‘«I'(‘I’huut) - F‘l’(‘plnw)
= F‘«l’(q’huut) - }:-‘Q'(q,fnm} ('IIT)

aussi on posc que le nombre théorique ny de valeurs de ¥ qui devraient faire

partie de cette classe lorsqu’on tient compte de n, valeurs en tout st tel que

Ny = ntp(qlbmt<q, < "I,haut)

~ e (Fo(Whau) = Fo (Vi) (1.18)

Les figures 4.34. 4.35 et 4.36 présentent des histogrammes déduits des données re-
cueillies pendant la deuxieme série de mesures lors des transmissions 4 37.2 GHz.
Ces figures sont représentatives de cc qu'on obtient lorsquon ne fait pas de
regroupement de fichiers ou quand on fait des regroupements différents de ce
qu'impliquent les catégories P, M et D. La figure 4.34 montre 'histogramme
résultant pour les cas ol I'antenne de transmission se situait au dessus de celle
de réception (catégorie P). La figure 4.35 montre plutot I'histogramme associé
aux mesures faites lorsqu’il ¥ avait un mur entre le transmetteur et le récepteur
(catégorie M) tandis que la figure 4.36 présente histogramme déduit des donndes
recueillies alors qu’aucun objet ne se trouvait entre le transmetteur et le récepteur
{catégorie D). Des histogrammes théoriques apparaissent aussi sur ces figures.
Ces dernicrs ont été établis aprés quon ait attribué aux paramétres 3 et Ny
du médéle des valeurs qui, tout en étant commodes & manipuler, font que les

courbes théoriques ressemblent grandement aux courbes expérimentales. En fait,
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Figuie 4.34: Histogrammes concernant les estimations de variations de phase ¥

pour les fichiers compris dans la catégorie P (f, = 87.2 GHz, 2° série de mesures).

les ressemblances observées sont si grandes qu'on estime que £y (W) peut étre
utilisé pour représenter la fonction de répartition de ¥. De plus, on remarquera
que les valeurs attribuées & g pour tracer les histogrammes théoriques sont preés
des valeurs moyennes produites a la section 4.2.2. On notera aussi qu'on a fait
prendre & Ny des valeurs qui se situent dans la plage de valeurs considérée dans
cette méme section. Il y a done correspondance entre les résultats présentés ici et

ceux qui concernent les propriétés stztistiques de parametres g et Ny.

On n’a pas cherché a trouver les valeurs de g et N, qui procureraient, en fonction
de critéres mathématiques (ex. réduction de l'erreur quadratique), la meilleure

ressemblance entre les histogrammes théoriques qui leurs sont associés et ceux
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Figure 4.85: Histogrammes concernent les estimations de variations de phase ¥

pour les fichiers compris dans la catégorie M (f, = 37.2 GHz, 2° série de mesures).

qu'on obtient en pratique. On estime qu’il aurait fallu récolter des nombres
plus importants de données pour bien plus d'arrangements de transmetteur ct
de récepteur pour qu'on puisse prétendre que des valeurs g ou Ny établics selon
des critéres mathématiques soient plus indiquées que des valeurs approximatives
établies par essais et erreurs. On a mené des campagnes de mesures d’envergure
modeste en ayant pour objectifs d’établir les ordres de grandeur de ces parameétres

plutdt qu’en cherchant a en connaitre les valeurs précises. Cela nous suffit donc

de savoir qu'on a @ presque nul et Ny légérement supérieur a 2.

Les figures 4.34, 4.35 et 4.36 montrent que l'on peut estimer la fonction de
répartition Fy(¥) de ¥ a I'aide de £y (%) pour trois types de situation bien précis.
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Figure 4.36: Histogrammes concernant les estimations de vaeriations de phase ¥

pour les fichiers compris dans la catégorie D (f, = 37.2 GHz, 2¢ série de mesures).

Dans le cas d'un récepteur mobile, les caractéristiques du canal de radio changent
au fur ct & mesure des déplacements; il n'y a pas toujours un mur entre le trans-
metteur et le récepteur par exemple. Pour tenir compte de ce fait, on a établi
un histogramme qui tient compte de 'ensemble des estimations de ¥ déduit des
fichiers créés lors de la deuxiéme campagne de mesures. La figure 4.37 permet
de comparer cet histogramme & un histogramme théorique pour lequel on pose
7=.3 et Ny=2.25 puisque ces valeurs conduisent & une bonne ressemblance entre
les courbes montrées. On y constate encore une fois que F'\p(‘I!) permet de bien

estimer Fy(¥) et ce, méme pour U relativement grand en valeur absolue.

A nouveau, prendre N, légérement supérieur & 2 permet d’obtenir une bonne
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Figure 4.37:. Histogrammes concernant les estimations de variations de phase W
pour les fichiers compris dans les catégories P, M et D (f, = 37.2 GHz, 27 séric

de mesures).

ressemblance entre ce qu'on obtient en pratique et ce que prévoit le modéle pro-
posé. Compte tenu des résultats de cette section, du fait qu’on ait obtenu Ny tres
proche de 2 a la section 4.2.2 et des discussions des sections 3.2.2 et 3.3, il semble
que l'on peut admettre que poser Ny =2 revient a attribuer & ce parametre une
valeur qui peut s’utiliser lorsqu’il est question de propagation intéricure des ondes
millimétriques.

Les figures 4.34 a 4.37 indiquent qu'il faut g légérement supéricur a 0 pour que la
théorie corresponde aux résultats pratiques. Ce résultat implique que la puissance

captée provenait principalement de la région vers laquelle on dirigeait le réceptenr.,
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Or. tous les fichiers dont tiennent compte ces figures ont 6té recueillis alors que
le récepteur ne s'éloignait pas du réeepteur. Aussi. on peut croire qu'on aurait
7<) si on reprenait des mesures en s’assurant cette fois que le récepteur n'est pas
approché du transmetteur. Comme dans la pratique. on peut s'attendre & ce que
les déplacements qu'imposent les usagers aux récepteurs se font tant en direction
du transmetteur que dans la direction opposée. on estimne done qu'il est en fait
tout aussi probable d'aveir 3< 0 que >0 ce qui impliquerait que =0 serait cn

général la valeur & utiliser avee notre modcle.

4.3 Reésumé du chapitre

Pour pouvoir se prononcer sur I'a propos du modéle qu’on propose et pour appuyer
I'idée voulant que des récepteurs soient dotés d’'un grand nombre d’antennes, on
a conduit des travaux en laboratoire. Ce chapitre a servi & décrire les objectifs
visés lors de ces travaux de méme que le principe de fonctionnement des systémes
de mesure utilisés et les protocoles de mesure qu'on a élaborés et suivis. La cal-
ibration de ces systémes, la correction des données recueillies et la fiabilité des
mesures effectuées ont aussi fait 'objet de discussions. La validation des hy-
pothéses formulées au chapitre précédent a suivi. Les résultats présentés ont été
regroupés en trois thémes lorsqu'il a été question des notions et des parametres
associés au modéle proposé. D’abord, I'étude des variations lentes de la puis-
sance des signaux captés a permis de vérifier que 'on peut faire la distinction
entre les variatiors lentes et rapides et que la notion de secteur s’applique. Puis,
I'examen de valeurs de coefficients de corrélation et d’estimations de dérivée de
logarithme naturel a confirmé qu’on peut avoir recours a la notion des micro-
secteurs que définit le modele. Enfin, la comparaison d’estimations de fonction
de répartition et de densité de probabilité déduites des données recueillies & ce
que prévoit le modeéle a validé les hypothéses formulées & propos des propriétés
statistiques de ses parameétres en plus d’indiquer qu'un modéle & distribution de
Rice pour lequel on aurait Kup < 0 dB pourrait aussi étre de mise lorsque rien ne

se situe entre 'antenne de transmission et celle de réception. La validation des
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hypotheses concernant les variations dans le temps de fa phase des signaux capteds
vient compléter ce chapitre en révélant qu'on peut preudre =0 ot Ny 2 pour

résunter les résultats expérimentanx dont on dispose,
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Chapitre 5

Réception en diversité d’espace avec

combinaison de signaux sélectionnés

On s'intéresse aux possibilités qu'offrirait un systéme de réception en diversité a
I'aide d'un grand nombre d’antennes pour de la radiocommunication intérieure a
plus de 20 GHz. On a procédé i une revue commentée de la littérature dans ce
qui précede pour justifier le cadre de travail qu'on préconise. Tout cn constatant
qu'il y a beaucoup d’informations relatives aux fréquences inférieures & celles
qui ici nous intéressent, on a relevé un besoin pour des résultats expérimentaux
concernant la bande des fréquences allant de 20 & 60 GHz. La couverture quon
a fait du domaine de la réception en diversité fut orientée de maniére a faire
ressortir le besoin de techniques d’exploitation de la diversité adaptées & I'emploi
de plusieurs antennes disposées sur un récepteur portable. C’est I qu'on a, entre
autres, fait la distinction entre les techniques de combinaison des signaux et celles
de sélection. Ensuite, on a mis en évidence lc fait que des simplifications apportées
a la technique de sélection aideraient a doter un récepteur de dizaines d’anternes.
L'idée d’'une méthode d'exploitation de la diversité impliquant & la fois de la
sélection et de la combinaison y fut aussi soulevée et notre préférence pour de la

démodulation non cohérente fut justifiée.

Les travaux qu’on a conduit en laboratoire pour disposer de résultats qui concer-
nent la bande des fréquences allant de 20 a 60 GHz nous ont permis de proposer
un modéle de la propagation intérieure & ces fréquences. Dans ce qui suit, on
utilise ce modele. On supposc que des signaux sont captés dans un méme secteur
a raison d'un signal par micro-secteur. C’est dire qu'on pose que ces signaux
sont de méme puissance en moyenne et qu'il n’y a pas de corrélation entre les

perturbations qui affectent les répliques du message dont on dispose. Les micro-
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secteurs étant supposés de largeur comparable a ka faible longueur d'onde A de
la fréquence de transmission des signaux, ces proprictés nous font atlinmer que
des récepteurs pourraicnt se voir dotés de dizaines d'antennes afin de réduire cer-
tains des probltmes associés & la propagation multivoie,  Ausst. le reste de ce
chapitre s'intéresse-t-il a des techniques nouvelles d'exploitation de la diversité
que procureraient de tels récepteurs.

Le modele quon propose repose sur des mesures effectudes & Uaide d'un systéme
a bande étroite. Comme on n'a pas conduit de travaux en laboratoire a aide
d'un systéme de mesures & bande large. il ue scrait pas indiqué de Uemplover
pour étudier la réception en diversité lors d’affaiblisseinents sélectifs on fréquences.
On limite donc 'analyvse qu’on fait des techniques d'exploitation de la diversité
présentées & des situations pour lesquelles on peut prétendre que les atfaiblisse-
ments que subissent les signaux transmis ne sout pas de ce type tout en étant lents
par rapport aux taux de signalisation & considérer et & la vitesse des circuits de
commutation dont tiennent compte ces techniques. Cela signific qu'on s'en tient
aux cas pour lesquels les taux de transmissions sont inféricurs & 1 ou 2 Mbits/s
[35] et implique qu'on doive s’attarder en fin de chapitre sur Pordre de grandeur
des taux de signalisation qui permettent de poser que les affaiblissements sont
lents. C’est pourquoi qu'aprés avoir présenté (section 5.1) plus en détails les hy-
pothéses de travail qu’on utilise dans les sections qui suivent, cc chapitre décrit
les techniques d’exploitation de la diversité qu'on a imaginées (section 5.2) pour
ensuite (section 5.3) porter sur les propriétés statistiques des valeurs de rapport
signal sur bruit qui prévalent aux sorties des circuits associés & ces techniques et
montrer comment on obtient des résultats permettant de comparer les technigues
présentées (section 5.4); la comparaison se faisant principalement sur la base des
risques d’obtenir des erreurs de démodulation lorsqu’il y 2 modulation binaire de
la phase des signaux qui sont transmis. Il est ensuite simple d’utiliser les résultats
de ces sections pour évaluer pour quels taux de signalisation on fait affaire 2 des
affaiblissements qui sont lents. C’est ce qui est fait & la section 5.5. La sec-
tion 5.6 résume le chapitre. On y conclue entre autres choses que les techniques

qu’on propose peuvent avantageusement s’utiliser pour combattre les effets de
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la propagation multiparcours sur les radiocorimunications ntéricures lorsque la
longueur d'oude de la fréquence de transmission ne vaut que quelques millimetres

seulement.

5.1 Hypotheses de travail

tin plus d’employer le modéle qu'on propose pour étudier la réception en diversité
d’espace 4 'aide de plusieurs ancennes, on considere que les signaux captés sont
tous entachés de bruits blancs additifs et gaussiens. De plus. le bruit »; qui en-
tache un signal s; donné est de moyenne nulle et de méme puissance en r:oyenne
que chacun des bruits associés aux autres signaux captés bien qu'il n’y ait pas de
corrélation entre lui et les autres bruits. Ces hypothéses et 'emploi du modele
proposé font que les valeurs de rapport signal sur bruit qu'on peut établir pour
chacun des signaux captés forment un groupe de variables aléatoires indépendantes
les unes des autres, mais de distributions identiques. Ces hypothéses sont com-
patibles avec celles qu’utilisent Proakis dans [8] et Brennan dans [44] pour traiter
de la réception en diversité. Elles permnetient de paser que pour x; représentant
la valeur de rapport signal sur bruit que présente un signal s;. on a que

fu(zy =] 5T pourm:20
. autrement

(5.1)

ou % est la valeur moyenne de z;.

En plus des hypotheses qu’on formule a propos des propriétés des signaux captés,
des su,.:-ositions concernant le fonctionnement des circuits que requiérent les tech-
niques de réception en diversité proposées sont aussi prises en compte dans le
reste de ce chapitre. D’abord, on suppose que I'on peut disposer de circuits de
démodulation cohérente ou non cohérente dont on peut évaluer les performances &
partir de la seule connaissance de la valeur du rapport signal sur bruit qui prévaut
a leur entrée. Par exemple, les instants d’échantillonnage, la fréquence et la phase
des porteuses et les retards a imposer aux signaux au besoin sont donc réputés

connus de fagon suffisamment bonne pour que les performances des démodulateurs
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ne dépendent pas de ces facteurs. Ou se prononce aussi sur le fonctionnement des

circuits de sélection.

Les commutations que commandent les eircuits de sélection sont susceptibles
d’affecter les performances des récepteurs [46] si on ne ghre pas adéquatement
les instants ol se font ces cormnutations. On peut obtenir un apergu du nowmbre
de commutations que pourrait commander un circuit de sélection en ealculant le
nombre approximatif de micro-secteurs traversés par un récepteur opérant a une
trentaine de gigahertz alors qu'on lc déplacerait en marchant. En estimant qu'il
¥ aurait une commutation par micro-secteur. quatre micro-secteurs par longuenr
d’onde et 125 longueurs d'onde par métre alors qu'on se déplacerait & pros d'un
metre par seconde, on trouve quun circuit de sélection procéderait it environ
500 commutations par seconde dans pareils cas. Quand on compare ce nombre
a d’éventuels débizs binaires proches du mégabit par scconde, on constate que
plusieurs centaines de bits pourraient étre regues entre les périodes de temps que
les régles de gestion des messages consacreraient a l'opération de sclection des
signaux. C’est pourquoi on pose & la maniére de ce qui est fait dans [16] que les
circuits de sélection s'utilisent avec des protocoles de gestion des messages qui font
en sorte que les commutations qu'ils impliquent n’affectent pas les performances

des démodulateurs de fagon significative.

5.2 Techniques proposées de combinaison de

signaux sélectionnés

Les possibilités qu’offrirait un systéme de réception en diversité 2 'aide d'un grand
nombre d’antennes sont réduites par la complexité des eircuits qui augmente avec
lc nombre d’antennes. Ainsi, la sélection d'un signal parmi un groupe impor-
tant de signaux peut impliquer des circuits d’'une complexité trop grande pour
qu'ils puissent étre construits. Afin d’ébaucher une solution & ce probléme, on
s'est brievement penché sur la question en cherchant 2 simplifier le processus de

sélection des signaux. On en discute a la section 5.2.1 pour montrer qu'il ne
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faut pas dearter detblée la possibilité de voir des récepreurs dotés d'un nom-
L« important d'antennes. La combinaison de plusicurs signaux peut aussi causer
des problemes. Face & ceux-ci. on peut peuser que sl y a avantage a combiner
des swynawr d'une certaine qualité, il y a sirement avantage ¢ combiner des si-
gnaur d'une qualits certaime. Aussi a-t-on hmaginé combiner quelques signaux
s¢lectionnés plutot que d'en combiner une grande quantité sans égards a leur
qualité respective. Clest a ce principe qu'on réfeére lorsqu’on parle de combinaison
de signaux sélectiounds ot la section 5.2 2 présente trois méthodes dexploitation
de Ia diversité qui permettent de le mettre en application. Lors de la description
de ces méthodes, on insiste sur la notation qui sert & représenter les nombres
d’antennes, de signaux sclectionnés et de signaux combinés qui sont en jeu, car
ces nombres sont de premicres importances lorsqu’on s’intéresse aux avantages
{voir sections 5.3 ct 5.4) qu'offrent les méthodes décrites. On y fait aussi la dis-
tinction entre les méthodes qu’on dit cohérentes et non cohérentes, ces derniéres
étant particulierement intéressantes lorsyu’on opte pour de la démodulation non

cohérente.

5.2.1 Description d’une technique de sélection simpiifiés

Pour étre en mesure de simplifier de fagon satisfaisante la technique de sélection
classique, il suffit d’admettre qu'un circuit de sélection est un circuit qui, d’une
part. présente a sa sortie la meilleure des répliques disponibles du signal recu et
qui. d’autre part, cherche une réplique qui soit préférable & celle déja choisie. On
comprend alors aisément qu’une simplification de la technique de sélection passe
par des modifications apportées & 'opération de recherche de la réplique & préférer.
On a imaginé (voir figure 5.1) une simplificatior qui consiste d’abord & comparer
la réplique sélectionnée a une seule des autres répliques a la fois plutdt qu'a elles
toutes comme c’est le cas pour la technique de sélection classique. On procéde alors
en série plutét quen paralléle et on élimine des duplications de circuits. Aprés,
la meilleure des deux répliques comparées est acheminée 2 la sortie et 'autre est

rejetée temporairement. Suite a cela, un circuit de commutation fait en sorte
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Figure 5.1: Représentation d'un circuit de sélection simplifie.

qu'une autre réplique prenne la place de celle rejetée. Cette suite d’opérations est
répétée de maniére a ce que toutes les répliques fassent I'objet de comparaisons.
La meilleure d’entre clles se retrouvera a la sortie apres un sombre de eyeles qui
dépend des conditions du canal radio ¢t de la qualité des circuits de comparaisons
et de commutations. Au pire. la technique que nous proposons offre des perfor-
mances équivalentes a celles que permet la technique de sélection impliquant deux

répliques du signal transmis et utilisant les mémes critéres de sélection.

Si on formule ’hypothése que chaque comparaison ct chaque commutation se ivnt
dans un temps si court que les propriétés du canal ne changent pas au cours de
la période de temps qu’il faut pour que la meilleure des répliques soit identifiée ct
sélectionnée et comme on présume que les commutations n’affectent pas les risques
d’erreur de démodulation, la technique de sélection simplifiéec que nous décrivons
offre les mémes bénéfices que celle dont clle origine. Par contre, elle peut se voir
avantagée lorsque la réception en diversité implique beaucoup d’antennes, car elle
remplace la complexité d’un circuit de sélection en paralléle par celle d'un circuit

de commutation moins complexe. Ces faits renforcent nos convictions quant a
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It possibilité de réaliser des récepteurs portables pour lesquels la réception en
diversité ituplique des dizaines d’antennes. On laisse aux éventuels concepteurs de
tels circuits de sélection la tache de chercher a identifier et ¢tudier les phénomenes
et conditions susceptibles de faire en sorte qu'un traitement en série des répliques

disponibles ne puissent se substituer a leur traitement en parallele.

5.2.2 Description de techniques de combinaison de

signaux sélectionnés

Les avantages découlant de l'ajout d'une antenne i celles qu'utilise déja un cir-
cuit de sélection diminue avec le nombre d’antennes considéré. Par exemple.
pour un modele de canal & distribution de Rayleigh. les équations présentées au
chapitre 2 permettent de calculer que 10 antennes autorisent un gain en matiere
de rapport signal sur bruit moyen de 4.66 dB. tandis que 100 antennes en im-
pliquent un de 7.15 dB. Cest dire que I'zjout de 90 antennes ne suffit pas a
doubler ic gain provenant des 10 premiéres. On ne peut donc se fier uniquement
sur la présence d’un grand nombre d’antennes pour obtenir des gains importants.
Comme on I'a déja indiqué. la classification qu'on fait des techniques d’exploitation
de la réception en diversité incite & considérer des méthodes qui chevauchent les
catégories en jeu. Elle ouvre la porte & I'étude des possibilités offertes par deé
circuits qui combinent les sorties de plusieurs circuits de sélection ou encore qui
combinent piusicurs sorties d’un seul circuit de sélection et ces possibilités varient

sclon que la combinaison est cohérente ou non cohérente.

Techniques de combinaison cohérente de signaux sélectionnés

Les figures 5.2 et 5.3 décrivent deux des techniques de combinaison de signaux
sélectionnés qui font 1'objet des études qu'on a conduites. Pour ces techniques,
on considere que chacun des signaux sélectionnés est d’avord pondéré par un fac-
teur de pondération égal en module au rapport signal sur bruit qu’il présente
avant d'étre combinés aux autres a l'aide d'un circuit de sommation qui tient

compte de la phase signaux sélectionnés. Le signal résultant est ensuite dirigée
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Figure 5.22 Représentation d'un circuit de combinaison cohdrente avee sélection

par groupe.

vers le démodulateur. Etant données les hypathéses de travail qu'on a formulées,
cette suite d’opérations implique qu’on pose gue la combinaison est optimale (voir
section 2.2.1). On néglige donc pour l'instant les contraintes qu'impose la concep-
tion de circuits d’estimation de phase que requiérent les circuits de combinaison
cohérente avant démodulation.

La technique que décrit la figure 5.2 montre qu'on pose que les signaux combinés
proviennent des sorties de plusieurs circuits de sélection. On considere que chacun
de ces circuits de sélection fait en sorte d’acheminer a sa sortic celle de ses entrées
qui présente le meilleur rapport signal sur bruit. On ajoute aussi que les circuits de
sélection possédent tous le méme nombre d’entrées. Bien que ce choix implique
que le nombre de signaux que nécessite cette technique doit étre multiple du
nombre de circuits de s¢lection utilisés, il laisse entrevoir I'intéressante possibilité
de concevoir des récepteurs constitués de plusicurs circuits identiques. De plus,

'analyse théorique de cette technique s’en trouve simplifice.

Dans ce qui suit, on parlera de combinaison cohérente avec sélection par groupe
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lorsqu’il sera question de la technique que présente la figure 5.2, On utilisera .V
pour représenter le nombre de signaux pris en compte par la combinatson avee
séiection par groupe. Le nombre d'entrées par circuit de sélection sera noté M et
L représentera le nombre de signaux combinés qui est aussi le nombre de branches
du circuit de combinaison. Cowmne il ¥ a autant de circuits de sélection que de
signaux combinds, L sera aussi le nombre de circuits de sélection. Clest donce dire
qu'on utilisera N =L,

Eu combinant les sorties de plusicurs circuits de sélection. on se trouve a as-
socier des groupes de répliques a chacun des circuits de sélection et on se limite a
n'utiliser qu une scule réplique par groupe. Or, il se peut qu'une réplique. sans étre
la meilleure de son groupe. soit de qualité supérieurc a Pensemble de celles qui for-
ment un autre groupe. La technique de combinaison avec sélection par groupe ne
nous assure donc pas d’unc utilisation des meilleures répliques disponibles. Cest
pourquoi on s’intéresse aussi a la technique que montre la figure 5.3. Il s’agit d'une
technique pour laquelle il ¥ a combinaison des sorties d'un circuit qui identifie et
sélectionne les répliques qui présentent les valeurs de rapport signal sur bruit les
plus élevées. On n'impose pas de restrictions quant a la valeur du nombre de si-
gnaux que requiert cette technique si ce n'est qu’elle puisse étre limitée par le fait
qu’il peut étre plus compliqué de construire un circuit qui sélectionne plusieurs
signaux que plusieurs autres, tous identiques, qui n’en sélectionnent qu'un seul
chacun.

Il sera question de combinaison cohérente avec sélection des meilleurs signauz dans
ce qui suit lorsqu’on réferera a la technique que présente la figure 5.3. Comme
pour la combinaison avec sélection par groupe, on utilisera N pour représenter le
nombre total de signaux qui sont pris en compte par la technique de combinaison
cohérente avec sélection des meilleurs signaux. Le nombre d’entrées de I'unique
circuit de sélection des meilleurs signaux sera aussi représenté par N puisque il
v a autant de ces entrées que de signaux pris en compte. Le nombre de sorties
de ce circuit de sélection sera noté L qui représentera wussi le nombre de signaux

combinés de méme que le nombre de branches du circuit de combinaison.

On s'est inspiré des techniques “classiques” de sélection et de combinaison pour

149



N antennes
L signaux sélectionnds et combinds

IERAA

cireuit de sélection
S « 8 8 8

Ay

] 1

circuit de
combinaison

combinaison des M signaux
sélectionnds

Figure 5.3 Représentation d’un circuit de combinaison cohérente avee sélection

des meilleurs signaur.

concevoir les techniques de combinaison cohérente de signaux sélectionnés qu'on
propose. Il n'est donc pas surprenant de constater que celles-ci englobent celles-1iy
pour L, M et N prenant certaines valeurs. Par exemple, la technique de sélection
n’implique qu'un seul circuit de sélection et ce circuit n'a qu'une sortic. Clest
ce qu'on obtient lorsqu'on pose M =N et L=1 pour la combinaison cohérente
avec sélection par groupe et L =1 pour la combinaison cohérente avee sélection
des meilleurs signaux. La technique de combinaison optimale utilise quant i clle
I'ensemble des signaux disponibles. La combinaison cohérente avee sélection des
meilleurs signaux fait de méme si on a L=N tanis qu’il faut M =1et L=N pour
que la combinaison cohérente avec sélection par groupe fasse la méme chose. [l
y a donc moyen de comparer aisément les techniques qu’on dit classiques i celles

qu’on propose ici.
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Techniques de combinaison non cohérente de signaux sélectionnés

Lors du choix entre solutions a démodulateurs cohérents et solutions a démodulateurs
non cohérents, la démodulation cohérente peut se voir défavorisée par la com-
plexité des cireuits requis pour estimer la phase de la porteuse (voir section 2.2.2).
Pour les mémes raisons. on peut ne pas vouloir utiliser une technique de combi-
naison cohérente qui exige que la phase des signaux a combiner soit connue. On
s'est attardé aux conséquences de cette contrainte lorsqu'il est question de com-
binaison de signaux sélectionnés en cherchant une solution qui multiplierait les
simplifications possibles lors de sa mise en ocuvre. Lors de cette recherche. on a
pos¢ qu’on chercherait & faire fonctionner un circuit de combinaison non cohérente

de concert avee un ou des circuits de démodulation non cohérents.

Parmi les solutions sur lesquelles on s'est penché, on a retenue la technique de
combinaison non cohérente que décrit la figure 5.4. 1l s’agit d’'une technique qui
implique autant de circuits de sélection identiques que de signaux & combiner. On
¢vite ainsi la complexité d'un circuit de sélection semblable a ce qu'implique la
combinaison avec sélection des meilleurs signaux. Comme pour la combinaison
avec sélection par groupe, chaque circuit de sélection achemine a sa sortie celle de
ses entrées qui présente le meilleur rapport signal sur bruit. On évite d’avoir i es-
timer la phase des signaux sélectionnés en reliant chaque circuit de sélection & un
démodulateur non cohérent. On remplace done la complexité de plusieurs circuits
d’estimation de phase par celle de plusieurs démodulateurs non cohérents. Clest
un choix qui nous semble raisonnable dés qu'on doit opter pour de la démodulation
non cohérente parce que la phase des signaux ne peut étre estimée de facon ac-
ceptable. Aprés démodulation. les sorties des démodulateurs sont pondérées et
additionnées ensemble par un circuit de combinaison en fonction de la valeur de
rapport signal sur bruit qu'clles présentent a la maniére de ce qu’on donne dans
[8] (voir section 2.2.1) pour de la combinaison optimale aprés démodulation. On
gagne ici & combiner des signaux démodulés parce qu'on n’a pas a ajuster la phase
des signaux pondérés avant des les additionner comme c’est le cas lors de combi-

naisons avant démodulation. Les décisions & propos des données regues peuvent
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Figure 5.4: Représentation d'un circuit de combinaison non cohérente avee sélec-

tion par groupe.

ensuite étre rendues a partir des sommes produites par le circuit de combinaison.

On réferera a la technique que montre la figure 5.4 lorsqu'on parlera de combi-
naison non cohérente avec sélection par groupe dans ce qui suit. Le nombre de
signaux pris en compte par cette technique sera représenté par N tandis que le
nombre d’entrées par circuit de sélection sera nowé A/. Le nombre de signaux
combinés qui est aussi le nombre de démodulateurs non cohérents sera quant i
lui donné par L. On utilisera donc la méme notation que pour la technique de
combinaison cohérente avec sélection par groupe & cause des ressemblances que

montrent les figures 5.2 et 5.4.
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5.3 Propriétés statistiques du rapport signal
sur bruit apres sélection et combinaison

des signaux

On s'intéresse dans ce qui suit aux propriétés statistiques du rapport signal sur
bruit qui prévaut & la sortie des circuits que requicrent les techniques de combi-
naison de signaux sélectionnés présentées a la section 5.2, D'abord, on détermine
les proprictés des valeurs de rapport signal sur bruit que présentent les signaux
sélectionnés {scction 5.3.1) en tenant compte que la sélection peut se faire avec
ou sans regroupement des signaux. On utilise ensuite (section 5.3.2) ces résultats
pour ¢tudier les propriétés statistiques du rapport signal sur bruit qu'offrent les
signaux que produisent les deux techniques de combinaison cohérente que l'on

proposc.

5.3.1 Propriétés statistiques du rapport signal sur bruit
apreés sélection

Les techniques d'exploitation de la diversité décrites & la section 5.2 entraiuent la

sélection d’un ou plusieurs signaux en utilisant comme critére de sélection la valeur

du rapport signal sur bruit que ces signaux présentent. Pour X; représentant la

i° entrée d'un systéme qui place en ordre croissant les valeurs qui se trouvent &

ses M entrées, on pose que la valeur Y; qui se retrouve a la i° sortie du systéme

est la i° plus grande des valeurs qui sont & ordonner. En supposant que

f.\'[v--XM(II: "t rxﬂf) = le (1-1) tee fx_u(-'f-'M) (5‘2)

et que
fx{(z) = fx,(x) (5.3)

tant pour ¢ = j que pour ¢ # j pour signifier que les X; sont indépendants et

distribués identiquement, on trouve fy,, ..v,,, (1, -+, ¥k+L) en notant d’abord
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que pour B représentant un évencuent tel que

B={ths1 < Yis1 € Yrit T it Wkt < Yiwr, € ¥irr T diner}  (54)
on a que
Fyeer Ve (Wkers o s L)Yrir - - dipsy, = P(B) (5.5)

qui implique que fy, v, Wrete s Ve )t o diee =0 sl on n'a pas Yo >
Yiqr >+« > Yier. Pour X représentant un ou autre des X, on définit ensuite

L+2 évenements donnés par

{X > yrer + dyrsr} pour /=0
Ar=1 {yst < X Sy +dypa} pouri=1.---. L (5.6)
{X < yrsr} pour [=L+ 1

Pour que B se présente, il faut que les X; permettent de dire que Ap est arrivé &
fois alors que Ap4; s'est produit M —L—k fois tandis que chacun des événements
A; s’est présenté & une seule reprise pour {=1,2,..., L. Comme les A; forment
une partition, il s'en suit qu'on a

M
M —L- k)

P(B)= PYAo)P(A) - P(AL)PY T (AL)  (5.7)

Les équations 5.2 et 5.3 permettent de déduire qu'on a

1 — Fx,(yx+1) pour (=0
P(A) = Fx.(Yrst)dyper pour i=1,2,--- L (5.8)
Fx,(Yr+L) pour I=L+1

Compte tenu de I'équation 5.5 et de la définition de B, on trouve finalement quon

a pour Yr+1 > Yrs2 > 2> Yeyar qQue
RN (TR LLR TN o e 1 50 S R B o) S B ) (5.9)

Si on pose k=0, on obtient que la fonction de densité de probabilité conjointe

Fyyv, (¥1,- -+, y2) des L plus grandes valeurs prises par les X; est dunnée par

0 sionn’apasy >yp> >y

M!

le---Yz,(yla ’ "syL)= _
oo /x. (1) fz (y;,)F,‘?" “y.) autrement

(5.10)
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et si on ajoute que L = 1, on trouve que la fonction de densité de probabilite

fy, () de la plus grande des valeurs prises par les A, est donude par
Frilm) = M fx ) ) (5.11)

Si les entrées X; du systeme sont les valeurs des rapports signal sur bruit de M
signaux s; qui proviendraient d’autant de micro-secteurs tous situés dans un meéme
secteur, on a que

%e""ﬁ pour x; >0

fx(zi) = (5.12)

0 autrement
pour le modcle a distribution de Rayleigh qu'on propose lorsque 7 est le rapport
signal sur bruit moyen qui prévaut pour I'un ou I'autre des s;. Dans ces conditions.

la sortic du systeme est telle que

f (e ) 0 sionn’apas y; >y >--- >y 20 (5.13)
iYL \¥Ly YL )= Al=L .
v Mf—_";‘)!%e"(”‘*”"“"""”")ﬁ (I—e‘ﬁ”-f'?) autrement
tandis qu'on a
M-
M-n/7{] — o-n/7
e l—e pour 3 20
)= 7 ( ) (5.14)

autrement

qui correspond a ce qu'on donne pour la sortie d’un circuit de sélection classique.
St on exprime fy, (y1) sous la forme d’une sommation avant d’en calculer I'équation

caractéristique Py, (jw), on trouve que

Unw) = [ fndy

B i M (_1)k+1k

— 5.15

Il en résulte que le momeut my, s, d’ordre n de Y] est tel qu'on a

n dn\Ile (.7 U.J) I
du"n [:...::0

M M -1 k4l

myaa = (=7)
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En particulier. on a my, yyo=1 tandis que

nya vy = E[}]]

A AV —_tyk+1
-i- (5.17)

5.3.2 Propriétés statistiques du rapport signal sur bruit

apres combinaison cohérente

Pour les hypotheses de travail qu'on utilise, la combinaison cohicrente de signaux
signifie qu'on retrouve & la sortie des circuit de combinaison des signaux qui
présentent des valeurs de rapport signal sur bruit égales a la somme des rapports
signal sur bruit des signaux qu'on combine. Pour les techniques de combinaison
cohérente de signaux sélectionnés qu’on propose. on peut done déterminer les pro-
priétés statistiques des valeurs du rapport signal sur bruit a la sortic des circuits
de combinaison en utilisant les résultats de la section précédente (section 5.3.1).
C’est ce qui est fait dans ce qui suit pour la combinaison cohérente avece sclection

par groupe et pour la combinaison cohérente avec sélection des meilleurs signaux.

Propriétés statistiques pour la combinaison cohérente avec sélection

par groupe

Pour la combinaison cohérente avec sélection par groupe (voir figure 5.2), on
considére qu'on dispose de L groupes de M signaux qui alimentent L circuits
de sélection. Chacun de ces circuits identifie celle de ses entrées qui présente le
meilleur rapport signal sur bruit et fait en sorte qu’eclle se retrouve & une des L
entrées d'un circuit de combinaison optimale. Pour Y, représentant la plus élevée
des valeurs de rapport signal sur bruit présentées par les signaux provenant du {*

groupe de signaux, on a que

Mo-u/i (1 — w7} pour y=>0
ayy=9 ( ) (5.18)

0 autrement
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compte tenu de équation 5.14. L'équation caractéristique Wy, , a(jw) de Y7, est

quant a elle donnde par

= ",
Uy arliw) = / e fnn, (y)dy
-

= -/-oc i‘,{e(lﬁﬂu)y (1 _ C_W'T) M-1 dy
o ¥

- M (5.19)

On peut aussi utiliser 1'équation 5.15 pour déterminer ¥y, , . {jw).
% P Lt d

La combinaison optimale des Yj, fait en sorte que le rapport signal sur bruit

Ye.r.ar qui prévaut a la sortie du circuit de combinaison est tel quion a

L
Ye.ra =9 Yy (5.20)
=1

Les valeurs de rapport signal sur bruit des signaux captés étant des variables
aléatoires indépendantes les unes des autres et de distributions identiques, ’équation

caractéristique g 1 ar(jw) de ve r.ar est donnée par

Yora(iw) = ¥f,, (jw)

L

An

— (5.21)

I1 (k= 77w)
k=1
En utilisant ¢ 1 ar(jw) pour déterminer le rapport signal sur bruit moyen g .27

qui prévaut a la sortie du circuit de combinaison, on trouve que

A 18]
TR = —j c:,rc.i.:r(J )

w=0
A 1
= 17y ¢ (5.22)
k=1

qui montre qu'il y a un gain en matiére de rapport signal sur bruit moyen de
L3}, 1 quand ¥G 237 est comparé a 5. Pour L=1, il n'’y a pas de combinaison.
On fait affaire & un circuit de sélection classique pour lequel on 2 Fg 107 =T b1 1
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conmune l'indique aussi U'équation 5.17. Par contre. il n'y a pas de sélection pour
M = 1. On considére alors un circuit de combinaison optimale classique pour

lequel on a gL 1=L%.

Pour connaitre f,., (7). on fait

frcrad) = 7‘Tf Ve rar{dw)e ™ Nde

1 e “
= j'_T;‘T./:_,'-\; Voo (8)eds (5.23)
pour
L
An
Yorml(s) = |5— (5.24)
[[ (% +7s)
k=1

Comme tous les points singuliers de Ve 1 a/(s) se trouvent & gauche de la droite
Re{s} = 0 dans le plan complexe, on en déduit que fio,,(¥) est la trans-
formée inverse de Laplace de Wg ra/(s). Ainsi on peut déterminer f,, , , (7)
en décomposant ¥ p ar(s) en €léments simples ct en ajoutant les transformdées

inverses des termes obtenus.

L’équation 5.24 indique que W¢ 1 ar(s) possede M péles multiples d’ordre L. Ces

poles sont réels et valent —-;.- e ==, —%. La décomposition en éléments simples

=2z

de V¢ 1 ar(s) est done du type

M L-1 s
eLnls) = Z —— (5.25)
k=1 =0 ( 75)
qui implique que
M L-1 ke /5

> Z —t+1[| pour v=>0

f'?c.r...u(?) = k=1 {=0
0 autrement

(5.26)

La multiplicité d’ordre L de chacun des M poles de ¢ 1 a/(s) fait que les expres-
sions donnant la valeur des a;; sont lourdes a manipuler méme pour L=2. Par
contre, I'équation 5.24 posséde des propriétés qui facilitent le calcul des a;; a 1'aide

d’un ordinateur. D’ailleurs, la figure 5.5 présente un court programme qu'on a
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function [A]=dsimpro(a.alpha);

f=cumsum(alpha); nb=sum(alpha); M=length(a);

for i=1:M, br(f(i)+(1-alpha(i):0))=-a(i)}*ones(1,alpha(i}); end

for i=1:M,

b=[br+a(i),ones(1,alpha(i)-1));

b(f(i)+{1-alpha(i):0)}=[);
A(i,:)=[zeros(1.nb-alpha(i)),ones(1,alpha(i))];

for k=1:nb-1, A(i.k-+1:nb)=(A(i.k-+1:nb)-A(i,k:nb-1))./b(1:nb-k); end
end;

A(:nb:-1:1)=A(:,1:nb); A(:,max(alpha)+1:nb}=[]:

Figure 5.5: Programme de décomposition en éléments simples adapté  l'étude de

la combinaison de signauzx sélectionnés.

développé a cette fin pour le logiciel “Matlab™. On peut comprendre comment il a
ét¢ ¢laboré en se référant a 'annexe B de cette thése. On y décrit aussi comment
déterminer les éléments simples de fonctions qui sont du méme type que I'intégrale
Fi () de fag () & partir des ay. Ce faisant, on montre que F,, ,,(7) est

donné par
M Lol A o=/

() = l—zz T pour v2>0
IC.LM =1 =0

0 autrement

(5.27)

ol

Qg+ Ap e
k
L-i-1
ak t+i
> e (529

=0

pour A =0

Si M =1, on dispose d'un circuit de combinaison optimale classique pour lequel

algorithme qu'on décrit & I'annexe B permet de trouver qu'on aay,=0sil< L-1,
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a1r-1=1c¢t 4;;=1 peu importe [ d'on

- I.—l(.—y-’?

pour ~» >4

frgpa(d)=1¢ (L-1)F* (5.29)
0 autrement

qui est en accord avec ce qu'on donune dans 8] ot

’Z-l .-)lc-w/?

1- ) ——— poury>0

Frera(¥) = = (L= 1) (5.30)
0 auntrement

Si on prend L =1. on utilise plutét un circuit de sélection classique pour lequel

l'algorithme décrit a 'annexe B conduit a trouver que

_(=1Fan -
%0 = T < R)i (5.31)
et /
M
Aro = k (-1)F (5.32)
d’ont
M M\ (=1 tke /T
) (1) ke pour 7>0
Fram(M) =4 k=t \ & ¥ (5.33)
0 autrement
et
A M
> (=1)*e¢ ™ /7 pour v>0 _
Fiear (V=] =1\ & (5.34)
0 autrement

Propriétés statistiques pour la combinaison cohérente avec sélection

des meilleurs signaux

Pour la combinaison cohérente avec sélection des meilleurs signaux (voir fig-
ure 5.3), on suppose qu‘un circuit de sélection 2 M = N entrées identific celles de
ses entrées qui présentent les meilleures valeurs de rapport signal sur bruit pour

les acheminer & un circuit de combinaison optimale 2 L entrées. La combinaison
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optithale de ces signaux fait en sorte que le rapport signal sur bruit ~p.ar qui

prévaut i la sortie du circuit de combinaison est telle qu'on a
=Nt Yo o+ Y (5.35)

ou Y. Yo - Yy et Y, représentent les rapports signal sur bruit des signaux
qui sont combinés avec Y3 > Yo 2 --- 2 Y, > 0. Aussi a-t-on que l'équation

caractéristique ¥y y;(jw) de v 2 st dounde par

Viu(jw) = / / HC'J“""*f}-',..-Y,_(yl.----ya)dmu-du

=1
L
(& ji ¥ .
s [ fy f [T (1 T tagease (5.36)
L k=1
st on tient compte que fy,.y, (41.---.yr) est donné par I'équation 5.10 dans la

mesure olt on représente la i° entrée du circuit de sélection par x;.

L'’expression de ¥y, »;(jw) se réduit a

M oe ‘ M-
W n(jw)= = j E'L(lﬁ"“)”(l - e“yﬁ) "y (5.37)

L )7A=53w) Jo
lorsqu’on procédr aux intégrations par rapport a y; pour k allant de 1 a L—1.
L'intégrale définic qui figure a la droite de cette équation est simple a résoudre si

on pose s=—jLw. Pour I représentant cette intégrale, on a alors que

I = fm e~ e~ Lu/7 (1 - e‘!’ﬁ)ﬂm dy
0
- {e--’”vﬁ (1- e‘”ﬁ)N-M}

out L{-} représente la transformée de Laplace de I'argument. On peut trouver sans

s=—jLw
(5.38)

a=—JAlw

trop de difficultés que

cf(1-e)""} = M- L) (5.39)
[[k+9)

k=0
et se servir des propriétés de la transformation de Laplace pour déduire que

(M - LY

I'= M—-L( ) (5.40)
I (L +k+7s)
£=0 s==3Luw
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qui implique que
n -
g (5.11)
LILM-L(] - jRo)b-t H (!}_ + 1 —jT...‘)

k=0

Vo) =

En utilisant I'équation 5.1 pour déterminer la valeur moveune 3737 de Ay, on

trouve que

. —jdla(e)

du I
M 1
= LF (1+ Z T (5.12)
k=L+1 "

qui révele quiil ¥ a un gain en maticre de rapport signal sur bruit moven qui
vaut L+Zi§’=,_+1{=_ quand on comparc Jza; & F. Pour L = 1, il n'y a pas de
combinaison. On considere dans ce cas un circuit de sclection classique pour
lequel on a Fzar = i, % Par contre, il n'y a pas de sélection si on a L= A[.
On étudie alors un circuit de combinaison optimale classique pour lequel on a
Frar=L7.

La définition de ¥ ar(jw) fait en sorte quon a

1 e o
Froa¥) = 52| Vim(jw)e™dw
& J oo
1 pios
= —_— s)e™T 5.4
Tom [_joo Wy m(s)edw (5.13)
pour
M
Yimis) = YA (5.44)

LML (L +78) 4 IT (5 +1+7s)
k=0
Les M points singuliers de U »((s) se situant tous & gauche de la droite Re{s} =0

dans le plan complexe, on a donc que

L {f'u..u (‘7)} = ‘I'L,M(S) (5.45)

Si L=M, le circuit en est un de combinaison classique pour lequel on a

1

Hel) = Ty

(5.46)
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d’on -
—‘" L- 1(’--'\.‘/7

fa () = Lo (5.47)
ot L=l 1l .=/5
~t =Y
Fr.()=1-3% 5 (5.48)
1=o 't

Pour Af > L. la sélection implique plus d'un pdle. Quand on décompose Wy y(s)

en ¢léments simples, on trouve

ra(y) = Lz-l GL+-‘LI + MZ.L L—b-k—_- (5.49)
i=o (L+7Fs)t= iy (£ +1+7s)
avee
M VML Ar—L —1)kHHL T
a’l;—l—l — Z (—.)kl_
L k=1 k
_ M ) LM=1)my, ar-ra (5.50)

L 7!
ou on fait ressortir les moments my, ar—p; d’ordre ! de Y7 s'il y avait M—L signaux
en tout (voir section 5.3.1) et

M M-L (_1)L+kLL-1

b = L " 7= — (5.51)

On peut aussi se référer & 'annexe B pour déterminer les coefficients a;_,_; et by.
Connaissant la décompostion en éléments simples de ¥ 5/(s). on peut ajouter les

transformées inverses des termes obtenus pour trouver

L-1 le—/7 M-L
ary'e .
> "Izz-z-lp + Y be” IR pour 420
JunW =912 7L k=1 (5.52)

0 autrement

Si on utilise les résultats de 'annexe B pour déterminer F, ,(v) & partir de
¥, 1(s), on obtient

Lol gle=1/7  M=L

- — + 3 Bie I pour 420
Fouty)= ; 7! g

0 autrement

(5.53)
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pour

L-l-1

-'11 = Z Qlei

1=0
= a;+ At (5.51)

avec A, =0ct
Lby

By = —— (5.55)

k+L

5.4 Comparaison des techniques proposées de

combinaison de signaux sélectionnés

On démontre a la section 5.3.2 que la combinaison cohérente de signaux sélectionnés
procure un gain en matiere de rapport signal sur bruit moyen qui varie selon la
technique de sélection choisie et la complexité des circuits utilisés. On peut penser
que les performances d'un circuit donné de combinaison de signaux sélectionnés
seront d’autant meilleures que sera grande la valeur du gain en maticre de rapport
signal sur bruit moyen qu’il procurera. Aussi est-il possible (voir section 2.2.1)
d’utiliser ce parameétre pour comparer les techniques d’exploitation de la diversité
qu'on propose. Cest ce que la figure 5.6 permet de faire si on garde a lesprit
que la réception d'un signal implique une antenne et un micro-secteur tandis que
la valeur de L et M décide de la complexité du circuit de combinaison ct de la
section de sélection. Elle présente des courbes de valeurs de gain en matiere de
rapport signal sur bruit en fonction du nombre total N de signaux qu'impliquent

les scénarios considérés.

La figure 5.6 confirme l'intérét de la réception en diversité a 'aide de dizaines
d’antennes en ce sens qu’elle démontre qu'une augmentation de la complexité des
circuits de réception peut permettre une simplification importante des circuits
de combinaison. Par exemple, on y constate qu'on obtient un gain proche de
10 dB lorsqu'on combine les 3 meilleurs signaux provenant d’un groupe de 36
antennes (L =3, M = N = 36) alors qu'il faur un circuit de combinaison a 10

entrées et 10 antennes (L=10, M =1, N=10) pour que la technique optimale de
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Figure 5.6: Gain en matiére de rapport signal sur bruit moyen par rapport au cas

sans diversité pour des techniques de combinaison de signaeur sélectionnés.

combinaison avec pondération offre un gain comparable. On peut donc pour cet
exemple diviser par trois la complexité du circuit de combinaison en remplagant 7
circuits de pondération et d’estimation de phase par 26 antennes et un circuit de
sélection approprié. Il est & noter qu'il faudrait plut6t 48 antennes pour obtenir
10 dB de gain si on combinait les sorties de 3 circuits de sélection indépendants

dotés de 16 antennes chacun.

La comparaison des gain en matiére de rapport signal sur bruit moyen a elle
scule n'est pas suffisante pour savoir si la combinaison de signaux sélectionnés
doit étre préférée a d’autres techniques d’exploitation de la réception en diversité.

Comme les propriétés statistiques des signaux different selon la technique choisie,
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les choix doivent reposer sur un ensemble de considérations parmi lesquelles tig-
urent des études relatives aux taux d'erreur i envisager lors de transmissions de
données. On se doit done de s'intéresser A Pévaluation des risques d'errenr de
démodulation que comporte 'cmiploi des techniques que Uon propose. Clest ce
qui est fait dans le reste de cette section alors que les techniques de combinaison
de signaux sélectionnés proposces sont comparées entre elles sur la base de risques
d’erreur de démodulation. Il est d’abord question des techniques de combinaison
cohérente de signaux sélectionnés (section 5.4.1). Puis la comparaison concerne
tant ces techniques que la combinaison non cohérente de signaux sélectionnés
(section 5.4.2).

Dans ce qui suit, on considére qu’il ¥ a modulation binaire de la phase des signaux
transmis et on indique comment transposer les résultats qu'on présente aux cas
impliquant de la modulation en fréquences orthogonales. On ne s'intéresse pas i
des techniques de modulation plus complexes que ces deux méthodes pour deux
raisons principales. D’abord les méthodes binaires procurent des résultats qui
suffisent & confirmer que la combinaison de signaux sélectionnés peut s'avérer
utile. Ensuite, I'intérét de résultats concernant des techniques de modulation plus
complexes est amoindri par la complexité possible des démodulateurs qui seraient
associés a ces techniques car cela irait & I'encontre des principes qu’on énonce i
la section 2.2.2. Cette deuxieéme raison ne signifie toutefois pas qu’on estime que
des travaux impliquant de la modulation & quatre ou & huit niveaux de la phasc
des signaux ne sont pas dignes d’intéréts. De fait, de tels travaux pourraient a

eux seuls faire I'objet d'une autre thése de doctorat.

5.4.1 Comparaison des techniques de combinaison

cohérente de signaux sélectionnés

Pour le modéle de canal qu'on utilise, la probabilité () d’erreur pour de la
démodulation cohérente lorsqu'il y a modulation binaire de la phase du signal est

telle que

_ erfc( /%)

Py(v) )

(5.56)
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pour une valeur 5 donnée de rapport signal sur bruit [§]. Comme on pose que
les affaiblissements des stgnaux captés sont lents par rapport au taux de signali-
sation, on peut ¢valuer les risques d'erreur de démodulation pour les techniques
de combinaison cohérente proposées en déterminant la valeur movenne de Po(s)
dans chaque cas (voir section 2.2.3). Si on utilise P, pour représenter la valeur
moyenne de Py(y) alors que f,(%) est la fonction de densité de probabilité de ~,

on détermine done P. a Paide de

= [~ s0Rady (5.57)

Compte tenu de I'équation 5.56 et puisque ¥>0. on a que

0 erfe( /v
Po= [ f e E D, (5:58)
0 2
Si on tient compte de la définition de la fonction d’erreur. cette équation signifie
que
P [ s dud (5.59)
) = —du .
./o .[\/-7 L NG g

Cette intégrale double se réduit & une intégrale simple impliquant F,(v) lorsqu’on
change l'ordre d'intégration. Ce faisant on trouve

Po= [78 \/z JA * f (v

-/ > e\;: F,(«?)du (5.60)

Risques d’erreur pour la combinaison cohérente avec sélection par

groupe

Pour la combinaison cohérente avec sélection par groupe, la section 5.3.2 démontre

que le rapport signal sur bruit 4g ¢ ar que présente le signal & démoduler est tel

que
1- § Iil —-—-Ak'nle_hﬁ pour >0

F‘?rc.(...u () = k=1 {=0 T - (561)
0 autrement
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Aussi. ce résultat et l'équation 5.60 permettent-ils de trouver gue la probabilité
d'erreur P, , ,,(F) pour cette technique dexploitation de ta diversité lorsqu'il v

a L groupes de M signaux est telle que

M L=l a—u® U p—ku

Ap
Pecon@) = / 1><—du-—§“ ¢ et du

- 1
A lf n I\ n '}l
o N"’ w1+ k)

M L=t
= (5.62
; g A A ‘/__r T ————du (5.62)

lvl'

Pour connaitre P, , ,, (). on a donc & résoudre une intégrale I, donnde par

o~ .u‘.!lc—u"‘(1+kﬁ)
= T
I = A 7o du (5.63)
Comme

® a —bu? - P[((l-i-l)/?] "o
[) ule™ du = e (5.6.1)

olt ['[] est la fonction gamma et parce que

TPz + 1/2] = /(=)T[24] (5.65)
on a que

TL+1/2) FY°
2\/7—',1! (ﬁ-’;—k)“”z
2] /2

AU (7 + k)2
(21-1) 71/

20 — ) (7 + k)2

9! /2

{ [4 (.;{.+ k)]l+1/2

(5.66)

Ce résultat utilisé avec I'équation 5.62 conduit & trouver que la probabilité d’errenr
Pei . »(7) pour de la modulation binaire de phase lorsqu'il y a combinaison

cohérente avec sélection par groupe est telle que

M L 21 \ Ak,t;?”z .

3 - n.67
Fanelir—d i ) [4(“_{+k)]l+l/1 ( )

tol —

PCG L, M
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lorsqu'il ¥ o L groupes de A signaux et quon utilise un démodulateur cohérent.
Quand on trace P, (%) pour L ¢t M prenant une multitude de valeurs, on
observe quun circuit pour lequel on réduit L de ! afin d'avoir L' = L -1 signaux
sclectionnds & combiner voit ses performances presquinchangées en autant qu'on
compense pour la dimsinution de L en augmentant le nombre de signaux captés

dans la méme proportion. Ainsi, pour L et Al donnés, on a que P, ,,(F) =

P

v 1 (F) CN autant que pour

Pcc.:..,\: F) = L-1
l
_ LO—E) (5.69)

on choisisse N'== LM (1+{/L) qui revient a prendre Af'~M(1+2/L"}. Un com-
protuis entre la complexité de la section de combinaison et celle de sélection est
donc possibie lorsqu’il s’agit de concevoir un récepteur qui offre des performances
donnces. C’est d’ailleurs ce que confirme la figure 5.7 en présentant P, ,, (%)
pour L et M prenant différentes valeurs. Elle permet entre autres de comparer
la technique de combinaison cohérente avec sélection par groupe aux techniques
classiques de combinaison optimale ou de sélection si on se souvient que la tech-
nique de combinaison optimale correspond aux cas pour lesquels A =1 tandis que
celle de sélection implique L=1. D'ailleurs, si on pose M =1 dans I’équation 5.67,
on obtient que

L=-1 91 :}71/2

7 = L_
FPecon(@ = 3 g ! [4(,?_*_1)]:-;-1/2

2L-2 F1/2
L-1 JREF+

= Pegrona(@ - (5.69)

puisque l'équation 5.30 indique qu’on a A;; =1 dans ce cas. Ce résultat corre-
spond a ce qui est donné dans (8] (p. 723, équation 7.4.15 ou voir section 2.2.3,
équation 2.25) pour la technique de coinbinaison optimale, mais il revét une forme

qui a I'avantage de montrer que la prise en compte de L signaux plutét que L—1
2L -2 =1/2

L-1 )F’—n’*

signaux réduit la probabilité d’erreur de démodulation de
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Figure 5.7: Probabilité d’erreur de démodulation P, , ., (5) pour lo combinaison

cohérente avec sélection par groupe.
Si on pose plutdt L=1, I'équation 5.67 se réduit a

. 1 M AM (_l)k,.—/I/'.!
Pcc.t..u (7) = 5 - z

I S it (5.70)
iy Kk JAGF+ 1)]l/-

pour la technique de sélection classique & cause de I'équation 5.32. La démarche
qu'on suit pour trouver P, , , (%) étant comparable 4 celle suivie dans [8] pour
résoudre le cas de la combinaison optimale, il est possible ici aussi de comparer
pour différents scénarios les risques d'errcur de démodulation lorsqu’il s’agit de
modulation en fréquence orthogonale pour pcu qu'’on remplace 5 par /2 comme

on le fait dans [8] (voir section 2.2.3).
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Risques d’erreur pour la combinaison cohérente avece sélection des

meilleurs signaux

Lorsqu'il s'agit de combinaison colidrente avee sélection des meitlenrs signaux, e

rapport signal sur bruit =7 3 que présente le signal & démodulder est tel que

L2l gpnle=d/T AL o
1- Z —"—I'ET-— + E Bk(‘_ll+k" "3 por 2 =>0 .-
Fy ) = =0 e k=1 (5.71)
0 autrement

comne on le montre a la section 5.3.2, Ce résultat et 'équation 5.60 permettent
maintenant de trouver que la probabilit¢ d'erreur I, ,, () pour cette technique
d’exploitation de la diversité lorsqu’on sélectionne les L signaux offrant le meilleur

rapport signal sur bruit parmi A/ signaux disponibles est telle que

o0 e—u" AM=1 e—uz ‘qlu'_’lc—uzﬁ M=L (.'-“2
P ) = f —_— — —B, Y YA AT e h
= (\/r? LV o R -

» 2 2 LS|
1 L=1 o ,u_,le—u'(l-{»lf‘y) Al-L o C-ll “'+'f:+:)
= -=— ‘4!‘/ ——-—d"_ — B'] (lu_ 5.7:_
2 g 0 VEFl g *Jo 7 (5.72)

Pour connaitre P, ,,(¥). on n’a qu'a noter que les intégrales de cette équation qui
dépendent de ! sont de méme forme que l'in*égrale I. de 'équation 5.63 tandis
qu’on peut utiliser le fait que

e 2.2
L ™" dr = L pour ¢>0 (5.73)

2q

pour résoudre celles qui sont fonction de k. Ce faisant, on trouve que la probabilité
d’erreur P,, ,, () pour de la modulation binaire de phase lorsqu’il y a combinaison

cohérente avec sélection des meilleurs signaux est donnée par

Iil 2! A‘;?l/2 M-L Bk;?lf:z

= N Y N =

D] =

P (@)= (5.74)
lorsqu’il ¥ a L signaux de sélectionnés parmi les M signaux disponibles et qu’on
utilise un démodulateur cohérent. Notons qu’il suffit ici de remplacer ¥ par 7/2
(voir section 2.2.3) pour que I'équation 5.74 s’applique av cas de la modulation

en fréquences orthogonales.
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Figure 5.8: Probabilités d’erreur de démodulation P, ,,(¥) pour la combinaison

cohérente avec sélection des meilleurs signauz.

Comme c’est le cas pour la combinaison cohérente avec sélection par groupe. on
constate qu'a un nombre réduit L' de signaux sélectionnés, on doit faire corre-
spondre un nombre M’ plus grand pour disposer d’un circuit offrant des perfor-
mances comparables a un autre pour lequel 7 et M sont donnés. Cette fois, pour
L'=L~1l avec ! un entier, il faut prendre M~ M(1+//L)=M(1+4) pour avoir
Pep o (F) =P, ., (7) 2afin de tenir compte qu'on a N = M pour la combinaison
cohérente des meilleurs signaux. Cette propriété se vérifie aisément a 'aide de la
figure 5.8. On y montre F,, ,, () pour L et M prenant plusieurs valeurs. On peut
y comparer la technique de combinaison cohérente avec stlection des meilleurs

signaux a celle de combinaison optimale classique en posant L= M ou encore la
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comparer a celle de sélection en prenant L=1. Ou »eut voir a la figure 5.8 quil
est possible de choisir des combinaisons de valeurs pour L et M qui impliquent
une complexité et des performances pouvant se situer entre celles des techniques

classiques d'exploitation de la diversite,

Comparaison des risques d’erreur pour les techniques de combinaison

cohérente

On propose deux techniques de combinaison cohérente afin de déterminer 57l est
esscntiel de ne combiner que les meilleurs signaux captés alors quil pent Mre
envisagé de combiner des signaux qui sout les meilleurs de leur groupe respectif
afin d’obtenir une réduction de la complexité des circuits de réception en diversité.
La duplication possible de circuits assez simples est une propri¢té qui joue en
faveur de la combinaison avec sélection par groupe. Par contre, une augmentation
des risques d’errcur de démodulation est a prévoir lorsqu’on choisit de ne pas
utiliser un unique circuit de sélection qui, bien que plus complexe, fait en sorte de
ne combiner que les meilleurs signaux. D'ailleurs, la figure 5.6 montre bien que
pour un nombre d’antennes donné, le gain en matiére de rapport sighal sur bruit
moven est plus élevé pour la technique de combinaison cohérente des meillenrs

signaux que pour celle avec sélection par groupe lorsque le nombre L de signanx

sélectionnés est le méme,

Quand on utilise les équations 5.62 et 5.74 qui donnent respectivement P, , ()
et P,, ,,(7) pour comparer les risques d’erreur de démodulation pour les techniques
proposées de combinaison cohérente, on constate que le rapport signal sur bruit
moyen ¥ n'a qu'a étre augmenté de .5 dB environ pour que la technique avec
sélection par groupe procure les mémes risques d’erreur que celle de combinaison
des meilleurs signaux pour un méme nombre L de signaux combinés lorsque le
nombre d’antennes est le méme. Comme l'illustre la figure 5.9 pour des cas on

L=3,ona

Pﬂc.L.M (F+.129) = -Pc:..:.m () (5.75)
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Figure 5.9 Probabilités d’erreur de démodulation pour les techniques de combi-
natson cohérente pour des nombres d’antennes donnés lorsquil y a 3 signauz de

sélectionnés.

Le fait de s’assurer de sélectionner les meilleurs signaux ne se traduit donc pas
par un avantage en terme de rapport signal sur bruit requis qui soit significatif
lorsqu’on s'intéresse & des niveaux donnés de risques d’erreur de démodulation.
L’avantage de .5 dB en faveur de la combinaison des meilleurs signaux s’obtient
au prix d’un unique circuit de sélection a L sorties beaucoup plus complexe que
les L circuits identiques de sélection & une sortie qu’implique la technique de com-
binaison cohérente avec sélection par groupe. Au lieu d’opter pour la combinaison
des meilleurs signaux lorsqu’un avantage de .5 dB est désirable, on devrait plutdt

envisager de préférer la technique de combinaison avec sélection par groupe pour
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un nombre d peine plus élevé dantennes.

5.4.2 Comparaison des techniques de combinaison
cohérente et non cohérente de signaux

sélectionnés

Comme on l'indique & la scction 2.2.3. il est question dans [8] d'un récepteur
constitué de L démodulateurs non cohérents dont les sorties sont. cotubindes selon
la technique de combinaison optimale. Ce récepteur correspond i ce que montre la
figure 5.4 pour décrire la technique de combinaison non cohérente avee sélection
par groupe qu'on étudie ici mis a part la partic du systémne constituée des L
circuits de sélection. On peut donc utiliser certains des résultats qu'on retrouve
dans [8] comme point de départ pour déterminer les risques d'erreur de cette
technique de combinaison de signaux sélectionnés. C'est ce qu’on fait dans ce qui
suit afin de pouvoir ensuite comparer la technique de combinaison non cohérente

avec sélection par groupe aux techniques de combinaison cohérente de signaux

sélectionnés.

Risques d’erreur pour la combinaison non cohérente avec sélection par

groupe

Des résultats qu'on retrouve dans la section 7.4 de [8] concernant les risques
d’erreur de démodulation d'un ensemble de démodulateurs non cohérents dont
les sorties sont combinées de facon optimale, on retient en particulier que la prob-
abilité conditionnelle d’erreur de démodulation du récepteur en question peut étre
donnée par

LotLolsi f 9 1 | e~

Po(w) =2 2 22LTg1

i=0 j=0

(5.76)

pour des signaux & démoduler présentant des valeurs de rapport signal sur bruit
données lorsque 7, vaut la somme des rapports signal sur bruit considérés (voir
section 2.2.3). Il reste alors & connaitre la fonction de densité de probabilité de

 lorsque les signaux démodulés proviennent de circuits de sélection & M entrées
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et une sortie pour ére en mesure de trouver la probabilité movenne d'erreur
1, o (3) associée & la combinaison non cohdrente avee sélection des signaux. Or.
tout commume ~e; 74 quon definit & la section 5.3.2, 4, est une somme de rapports
signal sur bruit qui prévalent aux sorties de cireuits de sélection identiques bien
que traitant des sighaux qui proviennent tous de micro-secteurs différents. Aussi.
on peut utiliser Uexpression qui donne fy ., . (7) pour représenter la fonction de

densité de probabilit¢ de 4,. L'éqguation 5.26 indique que

M L- ok
apry'e™ T

22—y boura20
f'?(:.!...\.r (%) =1¢ =1 120 T+

0 autrement

Done, le moyennage de Pu(m) par fiq, o, (7) fait quon a

Fepin @ = /ow P—’('I')f'm.r...\r('}')d'}'

. H=1. =i+1
0 \i=0 j=0 J 24t I\&G i T

L~1L=1={ A L=-1 2L -1

=2 2 X2

Q! P il —(1ak/T)
2'-’1"11‘!!!7‘“/0 e ot

i=0 j=0 k=11=0 J
_ g fon - G GO o
i=0 j=0 k=11=0 3 S (1+ %)MH
car on a
-/:c e ¥dz = b:'*!'l (5.79)

lorsque a est un entier positif. En réarrangeant 1'expression qui donne F,, , , (7).
on trouve que la probabilité d'erreur P, , ,,(F) pour de la modulation binaire de

phase lorsqu’il y a combinaison non cohérente avec sélection par groupe est telle

que
L-{L=-1-i M L-1 2L -1 i+1 a“?
Fepran(¥) = ‘ i (5.80)
D.L.M ;_Zr_] JZ=;] Lgl g J ! 22[.—1 (7f+ k) il

lorsqu’il y a L signaux de sélectionnés a raison d’un par groupe de M signaux et

qu'on utilise L démodulateur non cohérents avant de procéder a la combinaison.

176



}\f\ L=2 M=! L=a=!

L=3. M=1 LMILM|LM|LM

63152423
461352612
1231 8.1 | 7.1 | 5.

[ N P
[ NG ™
P . R
= ~ . -~
v b
- oaov N N ~
LYY . LI
~ ~ . T
" [ N ~
[N s ~ Ry
N - . PN
N [N P .
T TN ~
. . . . ~
10-~L Nl AN
E \ TN . A
= . R . A
= . .t ~ N
- L. N . .. .
- . o ~
. N ~ .
.
- q . LS e
N . . .
- N A .
q . v
. . U N
N .
o .
]0.5_ & o
= . py
= A . D
= . v
- ~ . . \
- .
. "
~ .
. ~
~ .
. ~
= . ~
N .y
6 : :
IO. L 1 Il -
0 1 2 3 4 5

Figure 5.10: Probabilité d’erreur de démodulation P, , ,,(F) pour la combinaison

non cohérente avec sélection par groupe.

Comme pour les techniques de combinaison cohérente, il s’agit de remplacer 7 par
/2 pour que I’équation 5.80 s’applique au cas de la modulation en fréquences
orthogonales. De plus, comme pour les techniques de combinaison cohdérente,
on peut compenser pour une diminution du nombre de signaux sélectionnés en
augmentant le nombre total de signaux utilisés. En tragant 7, , . (7) pour L
et M prenant différentes valeurs, on observe qu'on a2 F.,,, , (F}=F,, , ,.(7) cn
autant que pour L'= L—{ on choisisse N'=M'=N(1+{/L) d'ou M’ =M (1+2L/L').
Cn s’est servi de cette propriété pour décider de la présence des courbes qui

' apparaissent a la figure 5.10.

La figure 5.10 présente P, , (7) pour différentes valeurs de L et de M. La tech-
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nigue de combinaisoa non coliérente avee sélection par groupe peut v ¢étre cotn-
parée 2 la technique de combinaison non cobérente présentée dans [8] qui corre-
spond aux cas olt M = 1 puisqu’il 0’y a alors pas de sélection. Dans ces cas.

I'équation 5.80 correspond & ce qui est dound dans (8] et elle se réduit a

iz fop oy Y (ivL-1 i
P () = A (5.81)
L rz“ ; J ’ 2_[._1 (.AT+ 1)[.4-!

carap_1=1ct a; ;=0 pour I<L-1si A/=1. La technique de combinaison non
coliérente avee sélection par groupe peut aussi étre comparce a la démodulation
non cchiérente d'un signal sclectionné parmi un groupe de A signaux. La com-
paraison se fait alors par rapport aux situations pour lesquelles on a L=1, En

utilisant Péquation 5.31 pour connaitre les ap o pour L=1. on trouve que

M MY (-1)k!

Pro.L..\:(7)=k=l . m

(5.82)

Comme c’est le cas pour les techniques de combinaison cohérente de signaux
sélectionnés, la combinaison non cohérente avec sélection par groupe offre des
solutions dont les performances et la complexité peuvent se situer entre celles de

techniques n'impliquant que de la combinaison ou encore que de la sélection.

Comparaison des risques d’erreur pour les techniques de combinaison

cohérente et non cohérente

La comparaison des performances offertes par les techniques de combinaison cohé-
rente indique que la technique de combinaison cohérente avec sélection par groupe
est préférable & celle de combinaison cohérente des meilleurs signaux. Quand oa
compare la technique de combinaison cohérente avec sélection par groupe a celle
de combinaison non cohérente pour des nombres L de groupes et des nombres
M de signaux par groupe donnés, on constate qu’il y a un avantage de moins de
3 dB en faveur de la technique cohérente lorsqu’il s’agit d’obtenir une probabilité

d’erreur donnée. C'est dire qu'on a
PCG.L..\I (;?) =~ PCD.L..M (27) (5‘83)
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Figure 5.11: Probabilités d’erreur de démodulation pour les techniques de com-
binaison cohérente et non cohérente avec sélection par groupe pour des nombres

d’entennes et de signaur sélectionnés donnés.

comme le montre bien la figure 5.11. Cet avantage est du méme ordre que celui
de 3 dB qui est considéré lorsque la démodulation cohérente est comparde it ln
démodulation non cohérente alors qu’il n'y a pas de réception en diversité. Comme
pour ces situations, ¢’est un avantage qui peut ne pas justifier en pratique Uemploi
de circuits cohérents. De plus, la simplicité relative de la technique non cohdérente
fait qu’on peut penser augmenter L, M ou les deux afin d’obtenir des performances
déterminées sans pour autant tenir compte d’une solution qui est plus complexe

que ce qu'implique la combinaison et la démodulation cohérentes.

La figure 5.11 permet aussi d'observer que F.,, , (%) et P, ,,(5) adoptent
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des comportements opposés lorsque L et M sont changés.  Pour la technique
cobérente, de meillenres perforiiances sont obtenues lorsque L angmente alors que
M diminne. Ponr fa technigue non cohérente. ¢est le contraire: une réduction du
nombre L de groupe et une augmentation du nombre d'antennes semblent plus
indiguees lorsqu'il sagit d'améliorer les performnances dun circuit sans trop en
changer la complexité, Or. on s'intéresse a la combinaison de signaux sélectionngs
parmi un gran.d nombre de signaux disponibles parce que ¢’est un principe qui
tient compte des possibilités quoffrent les ondes millimétriques. Force est done
d’admettre que la technique non cohérente est done plus appropriée que les tech-
niques cohérentes qu'on propose pour la radioconununication a plus de 20 GHz,
car elle favorise les solutions qui emploient un grand nombre d’antennes plutét
que de mnicux répondre i la duplication de circuits complexes de combinaison

cohérente comme c’est le cas pour les techniques cohérentes qu’on propose,

5.5 Champs d’application des résultats

présentés

Les variations de phase qui sont dues & la propagation par trajets multiples en-
tachent les changements de phase que commandent les données lorsqu’il y a mo-
dulation de la phase du signal transmis. Elles peuvent donc étre source d’erreurs
de démodulation lorsqu’elles deviennent trop importantes. Jusqu'a maintenant,
on a supposé que les affaiblissements des signaux sont lents par rapport au temps
requis pour rendre une décision quant a la valeur d’'une donnée reque. II est
toutefois bon d’avoir un aperqu de l'ordre de grandeur des taux de signalisation
qui satisfont & cette condition. Les discussions présentées dans ce qui précédent
indiquant qu’il nous semble plus approprié de préférer la technique de combi-
naison non cohérente qu'on propose aux deux autres techniques proposées, on
s'intéresse ici aux cas olt il y a modulation binaire de la phase des signaux tians-
mis et démodulation non cohérente par comparaison de phase. La discussion ne

porte pas sur la démodulation cohérente parce qu’il aurait fallu dans ce cas sortir

180



du cadre de travail qu'on s'ext donnd. I aurait tallu tenir compte des perfor-
mances d hvpothétiques circutts d'estimation de la phase des porteuwses alors qu'tl
v a propagation par trajets nmltiples ot de leur effets sur les visques derreur de
démodulation plutdt que de s'en tenir & Uérude du canal de radio ot &l réception
en diversité.

Les démodulateurs non cohérents qu'on considere sont du méme type que cenx
dont il est question dans {8] alors quiil v a encodage ditférentiel des données ot
modulation binaire de la phase des signaux transmis. Pour décider de la vadewr
d'un bit recu. ces démodulateurs cherchent & établiv si la phase 9(1) du signal
recu pendant la durée d'un bit differe de 7 radians de ce quielle était pendant
I'intervalic de temps correspondant a la réeeption du bit précédent.  Des cir-
cuits d’intégration particlle (voir [8] & propos des integrate-and-dump filters) sont
utilisés pour connaitre 6(t). A cause du bruit additif ¢t ausi & cause des per-
turbations reliées & la propagation par trajets multiples. des variations de phase
différentes de 7 radians (ou 0 radian) peuvent prendre place. Les décisions sont
donc rendues en fonction de valeurs seuil de changement de phase. Sans perdre en
généralité. posons que les données ne commandent pas de changements de phase
entre l'instant ¢ — 7/2 oll une décision a ¢té rendue et Pinstant ¢ + 7/2 oit la
prochaine décision doit étre prise.

En I'absence de bruit additif, le modéle qu’on propose fait que la fonction de
répartition de la dérivée W(t} par rapport au temps de 8{t) que donne 'équation 3.109
implique dans ce cas que

¥
2T

1
22 (%)l + [MTJJZUV

pour g=0. On limite maintenant la discussion a cette situation qui est des plus

probables en pratique, car elle correspond (voir section 4.2) 4 des mouvements
qui ne se font pas plus en direction de la zone d'olt provient la majeure partic
de I’énergie captée que dans une direction opposée. On a alors que W(t) est
nulle en moyenne tandis que sa fonction de densité de probabilité est symétrique
par rapport & cette moyenne. Il en résulte que fo(@) de 6(¢) est symétrique par

rapport & la valeur de phase commandée par les données. Cette symétrie fait que
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fes valeurs seuil qui sont considérées par les démodulateurs nou cohérents lorsqu’il
n'v o que du brait additif sont de mise méme si on ne considere plus que les effets
de la propagation par trajets multiples, I v aura done erreur de démodulation
sl est établi que

0t +7/2) - 6(t = 7/2}| > /2 (5.85)
sl 'y a pas de bruit additil gaussien de movenne nulle.

Comme on Pindique a la section A.6 de Uannexe A, on peut estimer ¥(t) a aide

tle
Ot +1/2) —6{t — 7/2)

.
[]

(1) =

si on a 7 suffisainment petit. En utilisant les équations 5.84 & 5.86. la probabilité

(5.56)

d'errenr de démodalation non cohérente s’estime a 'aide de
Piporor (T, Ng. A1) = 1= P(-7/2< U(t) £ 7/2)
= 1- (ﬁ\p(w/z) - By(==/2))|__,

= 1- (5.87)
=)

(Ng+1)
qu’ont montre a la figure 5.12

En pratique, on voudra estimner les risques d’errcur de démodulation en fonction
du débit binaire r,=1/7 pour v, Ny et A prenant des valeurs bien déterminées.
On obtient un apercu de 'ordre de grandeur des risques d’erreur qu'on déduira
pour de la radiocommunication intérieure dans la bandes des fréquences allant de
20 a 60 GHz en se référant a la figure 5.13 ol on utilise les résultats expérimentaux
qui sont présentés au chapitre 3. On y suppose que la vitesse v des déplacements
est telle que v = 1.3 m/s et que Ny=2 alors qu’on transmet a 20, 37.2 ou 60 GHz.
On constate qu’on peut s’attendre a une probabilité d’erreur qui est moindre que
107% du moment qu'on a 7, > 300 kbits/s environ et qu'on peut négliger le bruit
additif gaussien.

Dans I'étude des risques d’erreur qu'on meéne afin de comparer les techniques de
combinaison qu'on propose, on s'intéresse principalement & des valeurs de rapport

signal sur bruit Qui conduisent & des probabilités d’erreur plus grande que 10-%
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Figure 5.12: Estimation Popproz(T. v, Ny, Af4) de la probabilité d’erreur pour de la
démodulation non cohérente et des variations de phase dues a la propagation par

trajets multiples.

puisque les risques d’erreur proches de 107, 107 ou 107 sont cenx qui revétent
le plus d'intérét en pratique. C'est donc dire quon s’intéresse surtout i des
situations pour lesqueiles les effets des variations de phase dues a la propagation
multivoie sont négligeables par rapport a ceux du bruit additif gaussien en antant
qu'on prennent r, > 300 kbits/s environ. On indique dans [34] que Panalyse
de résultats provenant de mesures faites avec des systemes a bande large révele
qu'on peut négliger les phénomenes d’affaiblissements sélectifs en fréquence pour
des taux de signalisation inférieurs a 1 ou 2 mégabits/s. Aussi, compte tenn de

cette information et du raisonnement conduit ci-haut, on estime que les résultats
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Figure 5.13: Estimations des risques d’erreur pour de le démodulation non cohé-

rente compte tenu des résultats expérimentaur obtenus.

et les comparaisons qu'on présentent dans les sections qui précédent s’appliquent
a des taux de signalisation plus grands que 300 kbits/s environ et plus petits que 1
ou 2 mégabits/s; les valeurs précises des débits binaires qui déterminent le champs
d’application dépendant évidemment de la fréquence de transmission, de I'endroit

ou la propagation se fait et de la vitesse des déplacements.

5.6 Résumé du chapitre

Dans ce chapitre, on s’est intéressé aux possibilités qu’offriraient des systémes de
q

réception en diversité a 'aide d’un grand nombre d’antennes pour de la radiocom-
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munication intéricure a plus de 20 GHz. On a proposé trois techniques nouvelles
d'exploitation de la diversité que procureraient de tels réceptenrs. Ces techniques
font toutes appel & un meme prinecipe: certains des signaux captds sont. compte
tenu du mnodele de propagation qu’on propose, sélectionnds i cause de ka grandear
du rapport signal sur bruit qu'ils présentent pour ensuite ¢tre combinés de tagon
optimale.

On a d’abord proposé une technique de combinaison cohérente avee sélection par
groupe qui consiste & combiner L signaux provenant d'autant de groupes de M
signaux & raison de un signal par groupe. Comme la sélection dans un groupe ne
dépend pas de celles qui se font dans les autres groupes, cette technique fait que
ce ne sont pas nécessairement les signaux qui présentent les plus grands rapports
signal sur bruit qui sont combinés. Au prix d'une pius grande complexité des
circuits qui procedent & la sélection des signaux, unc technique de combinaison
cohérente des meilleurs signaux a ensuite été proposée. Pour cette technique, on
cherche & ne combiner que les signaux qui présentent les plus grandes valeurs de
rapport signal sur bruit. Ces deux techniques de combinaison cohérente pouvant
impliquer 'emploi de circuits d'estimation de la phase des portcuscs des signaunx
sélectionnés, on a aussi proposé une technique de combinaison non cohérente avee
sélection par groupe qui ne nécessite pas la présence ct la complexité de tels
circuits d’estimation.

Afin de comparer les trois techniques proposées, on a analysé les propriétés statis-
tiques des valeurs de rapport signal sur bruit qui prévalent a la sortic des cir-
cuits de sélection et de combinaison que comprennent les techniques de combinai-
son cohérente. Les résultats obtenus ont servi & estimer les risques d’errcur de
démodulation pour les techniques proposées alors qu'il y a modulation binaire de
la. phase des signaux transmis. En comparant ces risques pour les techniques de
combinaison cohérente, on a observé que celle avec sélection par groupe requiert
un rapport signal sur bruit qui n’est que de .5 dB plus grand environ que le rap-
port nécessaire lorsqu'’il y a sélection des meilleurs signaux s’il s’agit d’atteindre
un risque donné d’erreur de démodulation pour des nombres de signaux captés

et de signaux sélectionnés identiques. Comme cette différence de .5 dB environ
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ne justifie pas, 3 nos yeux. l'emploi d'un unique circuit de sélection d'envergure
phutdt que la présence de plusicurs circuits de sélection semblables et plus sim-
ples, le recours & une technigue de combinaison avee sélection par groupe nous est
apparu comme préférable a la combinaison cohérente avec sélection des meilleurs
sighaux captés.

La comparaison des deux techniques de combinaison avec sélection par groupe
qu’on propose a quant a elle révélée quiil fallait 4 la technique de combinaison
cohérente une valeur de rapport signal sur bruit plus petite de 3 dB environ que
celle qu'il faut s'il y a combinaison non cohérente pour procurer un risque d’erreur
donné avec des nombres de signaux captés et de signaux sélectionnés identiques.
Encore une fois, il nous a semblé que cette différence de rapport signal sur bruit
ne justifie pas 'emploi d’un circuit de réception plus complexe. La technique de
combinaison non cohérente proposée sort donc gagnante des comparaisons qu'on
a mences.

Pour compléter la discussion, on a établi un lien entre les travaux de modélisation
qu’on présente au chapitre 3 et les travaux de ce chapitre en s'intéressant aux taux
de signalisation qu’on doit considérer lorsqu’on opte pour I’'emploi de la technique
de combinaison non cohérente avec sélection par groupe pour lutter contre les
inconvénients liés a la propagation par trajets multiples des ondes millimétriques
a l'intérieur des édifices. En attribuant des valeurs expérimentales a certains
parameétres du modeéle de propagation qu’on propose, on a conclu que nos résultats
s'appliquent pour des taux de signalisation qui se situent entre 300 kbits/s environ

et 1 ou 2 mégabits/s.
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Chapitre 6

Conclusion

Ce chapitre est constitué de trois sections. La premi¢re d'entre elles (section 6.1)
est un résumé des chapitres précédents. La secoude (section 6.2) énumere les
principales contributions qu’on produit dans cette thése. Enfin, la derniére section

de ce chapitre (section 6.3) formule des suggestions pour des travaux futurs,

6.1 Résumé de la these

Cette thése commence par une introduction qui indique qu'une attention toute
particuliére deit étre portée a la réception en diversité impliquant plusicurs an-
tennes, car cette facon de faire permet de prendre en considération les caracté-
ristiques propres i la bande des fréquences allant de 20 a 60 GHz lorsqu'il s’agit
de radiocommunication a l'intérieur des édifices. En procédant a une revue de
littérature commentée, on a constaté que des travaux de modélisation de la pro-
pagation des ondes millimétriques devaient étre conduits afin de valider les hy-
pothéses qui pouvaient étre formulées lors de travaux portant sur la réception en
diversité de ces ondes. On a aussi fait la distinction entre les moyens d'exploiter
la diversité que procure la réception de signaux i ’aide de plusieurs antennes que
sont les techniques de combinaison et celles de sélection en insistant sur le besoin
de développer des techniques d’exploitation qui soient adaptées aux propriétés des
ondes millimétriques.

Le contenu de la thése qui suit la revue de littérature commentée cherche a combler
certaines des lacunes relevées dans la revue. D’abord, on propose un modele de la
propagation des ondes millimétriques a I'intérieur des édifices. Le détail des hy-
pothéses que comporte ce modéle est donné et on décrit les travaux expérimentaux

qu’on a conduit pour les valider. La validation des hypotheses formulées indique
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entre autres choses que I'amplitude des signaux captés est régie par une loi de
Rayleigh et quil n'y a. & toutes fins pratiques, pas de corrélation entre les per-
turbations qui entachent les signaux captés 4 des endroits distants de plus d'une
longueur d'onde les uns des autres. Cette dernitre propriété confirmant qu’on est
justifié de s'intéresser & la réception en diversité & l'aide de plusieurs antennes, la
discussion porte ensuite sur trois techniques nouvelles d’exploitation de la diversité
qui sont adaptécs aux propriétés des ondes millimétriques.

Oubliant un instant les problémes qui surviennent lorsqu'on cherche a estimer
la phase des porteuses de signaux lorsqu’il y a propagation par trajets multi-
ples, on a d’abord proposé deux techniques de combinaison cohérente de signaux
sélectionnés. Pour Vune d’elle, il v a regroupement des signaux et sélection d’un
scul signal par groupe. Pour 'autre, on s’assure de ne sélectionner que les meilleurs
des signaux captés. L’analyse subséquente des risques d’erreur de démodulation
lorsqu'il y a modulation binaire de la phase des signaux transmis pour ces deux
techniques a montré que la sélection par groupe se traduit par une valeur de rap-
port signal sur bruit requise pour atteindre un risque d’erreur donné qui est de
.5 dB supérieure environ a celle qu’il faut lorsqu’il y a sélection du méme nombre
de signaux parmi un méme nombre de signaux captés alors qu’on est certain que
ces signaux sont ceux qui présentent les plus grandes valeurs de rapport signal sur
bruit. Cette faible différence de .5 dB nous fait croire qu'il n'est pas nécessaire de
chercher a ne combiner que les meilleurs signaux captés. La sélection par groupe
est suffisante compte tenu des avantages techniques qui découlent de cette fagon

de faire.

Afin de se libérer des contraintes inhérentes a 'emploi de techniques de détection
et de combinaison cohérentes alors qu’il y a propagation par trajets multiples,
on a aussi proposé une technique de combinaison non cohérente avec sélection
par groupe. La comparaison des risques d’erreur de démodulation des signaux
lorsqu’il ¥y a modulation binaire de leur phase pour cette technique et pour celle
de combinaison cohérente avec sélection par groupe a révélé que la technique
non cohérente procure un risque d’erreur semblable 2 celui offert par la technique

cohérente en autant que le rapport signal sur bruit requis pour le cas non cohérent
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soit de 3 dB supérieur environ a celui requis pour le cas cohérent pour des nombres
de signaux sélectionnés et de signaux captés donnds. Cette ditférence ne justihiant
pas & nos yeux qu'on préfere avoir recours a la complexité des solutions cohiérentes
phutét que de profiter des possibilités qu'offrent les ondes millimétriques en ce
qui concernent 'emploi d'un nombre ¢levé d'antennes. on a conclu que celle des
techniques de combinai-un qu'on a proposées qui est la plus promettense pour la
radiocommunication a l'intérieur des édifices a I'aide d'ondes millimétriques est la
technique de combinaison non cohérente avee sélection par groupe. Pour clore la
discussion, il a été ensuite établi que les conclusions qu'on a formulées s’appliquent
principalement aux situations pour lesquelles le débit binaire counsidéré se situe

entre 300 kbits/s environ et 1 ou 2 mdégabits/s.

6.2 Contributions

La revue commentée de la littérature qu’on a conduite a démontré un besoin pour
des résultats expérimentaux et théoriques concernant la bande des fréquences
allant de 20 & 60 GHz. Pour contribuer a combler certaines des lacuncs relevées,

on a proposé entre autres choses dans cette these:

e un modeéle de la propagation des ondes millimétriques qui a la particularité

de lier de facon explicite ’amplitude des signaux a leur phase respective

une modélisation qui tient compte de “micro-secteurs”

des régles de sélection de taux d’échantillonnage pour I'enregistrement de

signaux captés

une description des propriétés statistiques des parameétres du modéle proposé

une facon simple de produire par simulation des valeurs de variations de

I’amplitude et de la phase des signaux captés

une démarche visant & valider & 'aide de travaux en laboratoire les hy-

potheéses qu’on formule & propos de la propagation intérieure des ondes mil-

limétriques
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des résultats expérimentaux qu portent sur la corrélation qui existe entre

les perturbations qui entachent des signaux captés & des endroits différents

I'idée que des méthodes d'exploitation de la diversité impliquant a la fois de
la sélection ot de la combinaison permettraient de tirer pleincinent profit de

la petitesse de la longueur d'onde des ondes millimétriques
le principe de combinaison de signaux sélectionnés

une technique de combinaison cohérente avec sélection par groupes de cer-

tains signaux captés

une technique de combinaison cohérente avec sélection des “meilleurs” si-

ENaux capteés

une technique de combinaison non cohérente avec sélection par groupe de

certains des signaux captés

unc analyse des propriétés statistiques des valeurs de rapports signal sur

bruit aprés sélection et aprés combinaison cohérente des signaux captés

un algorithme de décomposition en éléments simples utile & 1'étude des tech-

niques de combinaison de signaux sélectionnés

des résultats qui permettent d’évaluer les risques d’erreur de démodulation
lorsqu’il ¥ a combinaison de signaux sélectionnés et modulation binaire de

la phase des signaux transmis (équations 5.67, 5.74 et 5.80)

une comparaison des risques d’erreurs de démodulation qui indique que la
technique de combinaison non cohérente avec sélection par groupe est celle

qui. parmi celles qu’on propose, est la plus prometteuse

un apergu des taux de signalisation auxquels s’appliquent les résultats présentés

dans cette these.
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6.3 Suggestions de travaux futurs

Les travaux expérimentaux qu'on a conduits ont été faits a aide de svstemes
de mesures a bande étroite. Des travaux supplémentaires pourraient étre mends
a l'aide de systemes a bande large. De tels travaux penmmettraient par exemple
d'améliorer le modecle de propagation qu'on propose en ce sens quils permet-
traient de tenir compte de possibles affaiblissements sélectifs en fréquence. Une
modélisation des variations lentes et la prise en counsidération d'une variété de
types de batiment sont aussi des moyvens qui permettraient damcliorer le modéle
quon propose. De plus, il serait indiqué de s'intéresser & la corrdélation des per-
turbations qui entachent les signaux captés en se servant de plus de deux an-
tennes de réception & la fois. En disposant d'un meodile qui repose sur plus de
résultats expérimentaux, on pourrait obtenir un portrait plus précis des possi-
bilités qu’offrent les techniques de combinaison de signaux sélectionnds. 11 serait
alors approprié de tenir compte de Uinterférence qu'un usager peut causer i un
autre ou de la possibilité d'utiliser des codes correcteurs d’errcurs par excmple.
L’effet des commutations qu’implique la sélection de signaux serait aussi & prendre
en considération et les comparaisons pourraient étre étendues a d’autres types de
modulation que ceux qu’on a considérés. Il est a prévoir que les progres réalisés
en matiere de réseaux d’antennes et de circuits de commutation sont susceptibles
d’orienter les travaux qui pourraient faire suite & ceux qu'on présente dans cette

thése.
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Annexe A

Sélection d’un taux d’échantillonnage a

I’aide du modele

Au n- ment d'entreprendre les mesures qu'on décrit au chapitre 3, on a été con-
fronté¢ au fait qu’on ne pouvait disposer de régles de sélection du taux d’échantil-
lonnage spécialement dérivées pour des fins de mesures de phases et d’amplitudes.
On a cherché a corriger cette situation afin de simplifier le choix d'une fréquence
d’échantillonnage lorsqu’il s’agit d’étudier des phénomenes de propagation multi-
voie. Cinq regles de sélection de f. découlent de cette recherche. Il y a la régle de
'angle maximal (section A.l), la régle de I'angle minimal (section A.2), la regle
de l'écart de phase maximal (section A.3) et la régle du changement de phase
maximal (section A.4). Deux de ces régles reposent sur un critére apparemment
qualitatif: on choisit f. en fonction de la ressemblance du tracé de dlog,[s(¢)}/dt
avec des cercles. Comme on peut préférer choisir f, & partir d’'une approche plus
objective, deux autres régles suggeérent que f, soit choisie en fonction d'une valeur
limite de I’écart entre les phases de deux échantillons de s(¢). Les liens qui exis-
tent entre ces quatre régles nous permettent de les regrouper sous la forme d'un
abaque nouveau et facile & utiliser (section A.5). L’autre régle (section A.6) per-
met d’évaluer, en terme de pourcentage d’erreur, les effets de la valeur de f, sur
la qualité de I'estimation de la dérivée de la phase de s(t) par rapport au temps.
Evidemment, les résultats quon présente dans cet annexe ne sont que des ou-
tils permettant de faciliter le choix d’une fréquence d’échantillonnage f, pour des
mesures s’intéressant particulierement a la phase du signal capté. Elles suggérent

un taux d'échantillonnage, elles n’en dictent pas un.

On utilise le modéle qu'on propose au chapitre 3 pour établir les régles qu'on

présente dans cet annexe. Pour que ces regles tiennent compte du fait que la
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grandeur des variations des sighaux captés dépend des angles d'arrivée des ravons
qui les composent., on utilise pour a, une valeur pour laquelle les variations des
signaux sont a leur maximum pour ¢ donné. On prend a, =0 qui revient a poser
Ng=oc. La représentation en bande de base dan signal capté est alors donnée
par

s(t) = AR g g oA (A1)

ol A, est 'amplitude de la contribution provenant de la direction vers laquelle on
dirige le récepteur tandis que A, est amplitude de la contribution provenant de
'orientation opposée 2 celle du déplacement. La dérivée du logarithme naturel de
s(t) par rapport au temps est dans ces conditions donnée par '
dlog,[s(t)] 1 dr(t)  .do(t)
—a o a Ta
9y [ sin(4mvt/A) +J( 1.:{: )
{ (’1 +"") + cos(dmut/A) }

2.4,

_ =27y {s1n(47rut/ A) + jsinh(g) } (A2)

A cosh(g) + cos(dnwvt/X)
et chaque valeur de g commande le tracé, dans le plan imaginaire, d'un cercle de

=iz .
rayon _)Jsmh( T centré au point P, = Ttanh(g)® C&F On &

dlog.[s()]1\?  (27vcosh(o) o | dlog, [s(t)] 2__ oy \° .
(ﬁe{ dt }) "'( X sinh(e) "’m{ dt }) _(Asinh(g)) (A&3)

A.1 Regle de ’angle maximal

Lors de I'évaluation de dlog,[s(t)]/dt, les données recueillies pour une valeur de
¢ donnée font qu'on place dans le plan imaginaire des points qui se situent sur
la circonférence d'un cercle. En reliant ces points par des segments de droite, on
trace une forme qui ressemble d’autant plus a un cercle que I'angle o qui sépare
les deux points P, et P, est petit lorsque le centre P, du cercle est pris comme
référence (voir figure A.1). On décide donc de la ressemblance des courbes avec

des cercles lorsqu’on impose une limite supérieure 2 o.

Afin d’alléger le texte, posons o< 0 pour dériver la régle qui suit. Supposons que

les points P, et P; ont été récoltés aux instants ¢, =t —7/2 et {,=t+7/2. On pose
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d log,,[s( 1))dt
pour gdonné

Estimation de

dlog[s(t)}/dt
pour p donné

Figure A.1: Description du paramétre a.

donc que les échantillons ont été récoltés & des intervales de 7 =1/f, secondes.
La période de s(t) valant v/A, il faut que 0 < T < v/2) pour espérer satisfaire le
critére de Nyquist. Dans ces conditions, l’angle & maximiser & est donné par

_ __(Sm{Pi} - Sm{F} Sm{Ps} — Sm{Fp}
o=+ sson PSSt ) - wen (A TR

avec

K pour Re{P}Re{Ps}>0 et %}%}%ﬁ} > %Tz{gz}??g:}
oit Re{P1}=0et Sm{P}Re{P2}>0
olt Re{P,}=Re{P}=0et Sm{P}>Sm{Ps}
7 pour Re{P}Re{Po}<0
ot Re{P,} <0 et Re{P>}=0
olt Re{P2} <0 et Re{P,}=0

| 27 autrement

(A.5)
Ona

ey}
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ct

P _ =2zr [ sin{dart, /) + jsinh(p)
TN cosh{ e} + cos(dmrt, /)
avee 1=1 ou 2. Aussi, trouve-t-on

cosh(p) cos(drvta/N) + 1
a(t) = J-+arcte = =
(t) J e m( sinh{g) sinf{-drrta/A)

cosh(g) cos(dmirt /A) + 1
— arctan - -
sinh{@) sin{(d7vt, /N)

(A.8)

En déterminant la dérivée et la dérivée seconde de a(t) par rapport & £, on déduit
que aft) est maximal pour ¢ = (2k + 1)A/4r; & étant un entier. A ces iustants.
Re{ P} = —Re{P:} et les équations A.5 et A8 permettent de montrer quion a

() € Gmax POUT Qpay tel que

G = ﬁ+2arctan(c°Sh(9) cos(2mur/)) = 1)

sinh{p) sin(2zvr/A)
tanh(§ =L
= fr-i-‘Za.rctan(%[ anh(f) _ (% )]) (A.9)

tan(ZL) ~ tanh(%)

Pour ¢ donné, la ressemblance du tracé de 'évaluation de dlog,[s(t)/dt avec un

cercle dépend en fait de T que nous permet d’isoler I'équation A.9. On trouve

Alx 1 1 Cnnx o
= %{'2‘**““‘“‘ (5 [tan(f-'agu) tanh() (T) tanh (E)D} (A-10)

11 peut étre difficile d’établir un rapprochement entre la valeur du paramétre g et

les affaiblissements qu'il caractérisc. On remédie a ce probléme en remarquant que
I'écart Ayp, en dB, entre la puissance maximale et minimale que peut présenter
s(t) est tel quon a

—20logoltan(e/2)]  pour >0

Agp = (A.11)
—20log,y[—tan(e/2)] pour p <0

En combinant les équations A.10 et A.1l et en se rappelant que 7 = 1/f,, on
_ obtient une premiére régle qui suggére que f, soit tel que l'on ait

27y [ = 1 {tan(2max) 10842/20 =1
= 12 5 - 1
fo== {2 + arctan [2 ( T08w/® ~ tan(Zam) (A.12)

L'équation A.12 est simple & utiliser tant pour ¢ < 0 que pour ¢ > 0. Par ex-
emple, s'il est acceptable que le tracé de dlog,[s(t)]/dt implique que a(¢) vaille
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jusqu'a 50 degrés lorsqu'on veut représenter des affaiblissements requérant une

S0

Tk Pour

plage dynamique d’'au moins 25 dB. on pose Ayp = 25 ¢t apux =
un déplacement effectué a raison d'une longueur d'onde par seconde. on trouve
f. = 250 Hz. Dans ce cas particulier, I'équation A.12 recommande done de récolter

environ 250 échantillons par déplacement d une longucur d’onde.

A.2 Regle de ’angle minimal

Lorsqu’on relic les points résultant de U'estimation de dlog,[s(t)]/dt. les polygones
qu'on trace ressemblent d’autant plus a des cercles que les angles que forment des
segments de droite successifs sont grands. On décide donc de la ressemblance de
ces polygones avec des cercles lorsqu’on impose une limite inférieure a 'angle 6
que forime deux segments adjacents.

La figurc A.2 nous permet de déterminer aisément la valeur minimale de 6 en
fonction de g et de T st on remarque que é est le complément de la demie de
I'angle o' que 'on forme en ne conservant qu'un échantillon sur deux alors que
le centre du cercle est pris comme référence. Ainsi, lorsque & est minimal, o'
est maximal. Or, 'équation A.9 nous permet justement de connaitre la valeur
maximale de o’ pourvu que l'on tienne compte du fait qu'on le détermine en ne
conservant quune donnée sur deux. Il suffit de remplacer 7 par 27 et a par o’

pour ce faire. On obtient

, 1{ tanh(¢) tan(¥EZT)
o =ﬁ+2arctan(§ [tan(?-f';\‘z"—) - tanb(2) D {(A.13)

Comme é=m — -é-a’_. on déduit que la valeur minimale &, de & est donnée par

1[ tanh(§) _ tan(Z)
- son(5 |y - e ) (A1)

6m'm =

ol A

pour p<0. Cette équation nous conduit & déterminer la valeur de 7 qui n’autorise

que des angles é supérieurs a &y, pour ¢ donné. On obtient

el 25 225)
47y | 2 2 |tan(®=m=2)  tanh(£)

(A.15)
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dlog,[s())/dt

pour gdonné

Estimation de
dlog,[s(1))/dt
pour pdonné

Figure A.2 Description des paramdtres § et o',

pour o< 0. Des équations A.11 ct A.15 ct de la relation f, =1/7. on déduit une

autre regle suggérant que f, soit tel que

-1
dnv | 7w 1 . Omi 1
=——{=—arctan| = | 10%¢8/P tan{ == | — \.16
fe A {2 are dn(?[ m( 2 ) IOAJ"/mt:’LIl(%&)])} (A.10)

Cette régle est particulierement pratique si on détermine &, cn calculant I'angle

que forme deux c¢otés adjacents d'un polygonc régulicr a N c¢otés. On a alors

Smin=7 — 27/N et f. est donné par

-1
ary [ = 1 | 108<s/20 tan(ﬁ)
f.= >y {g—arctan (5 [tan(%) = 1080 (A.17)

1

Par exemple, si on juge qu'il est acceptable d’associer un cercle a un octogone
lorsque des affaiblissements requérant une plage dynamique d’au moins 25 dB
sont pris en considération, on pose Agg =25 et N = 8. Pour un déplacement
fait 2 raison d’une longueur d’onde par secondes, on trouve f, =~ 270 Hz. Ce
taux correspond a une récolte d’environ 270 échantillons par déplaccmr:nt d'une

longueur d’onde.
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A.3 Regle de I’écart de phase maximal

Sioon échantillonne s(#) & raison de 1/7 éehantillons par seconde dans le but
d'étudier les propridtés statistiques de sa phase a Uaide d'histogrammes. on peat
vouloir s'assurer que la différence de phase A#(t) qui existe entre la phase d'un
échantillon et celle du suivant soit inférteure en valeur absolue & une valeur
déterminée. I en va de micme si ou s'intéresse a estimer la dérivée de la phase de
s(t). Pour deux échantillons prélevés aux instants ty=t — 5 ct ta=1¢ + 3 dont les

phases respectives valent 8(¢,) et (ts). on a

Af(t) = 8(t)) — 6(t2) (A.18)
On peut évaluer A8(t) a l'aide de

S(tl) - r(tl)cj[ﬂ(h)—e(t:)!
S(t-_)) T‘(t )

T(tl) RAV/G)

= r(b) (.‘\.19)
Cette équation nous permet de trouver que Ad(t) est tel que l'on a
sinh(g) sin (FA4=ta))
R (A.20)

2ty =ta) 2wty +tz2)
cosh(g) cos (——-——-) + cos (——--)t )

La périodicité de la fonction arctan(-} impose une limite sur la valeur de 7. II faut

0<7<)\/2v. Dans ces conditions. on 2

o cosh(g) cos(2mv7/\) + cos(dmvt/ )
Af(t) = §+arcta ( Sinh(g) sin(2mor/\) ) (A.21)

Pour ¢<0.0na0 < Af(t) < AG(%+$). Donc pour o <0 et 0<7<A/20,
Af(t) vaut au plus Ay, avec

7 cosh(g Yeos(2rvT/A) — 1
Al = —

2 *+arctan ( ::m(2rrw/,\)
# 1 _tan (%)

= = <arctan| — A.22
2 (2 [ ) "~ tanh (2) (A-22)

En comparant les équations A.9 et A.22, on constate que
= 2A0max (A.23)
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Le critére qui conduit a la définition de Fangle o, 'est done pas purement qua-
litatif. il équivaut a mposer une limite sur AF(¢). 1l s"en suit que Fon peut utiliser
les équations A.12 et A.23 pour trouver une autre régle: celle-ei recommandant
que f. soit tel que

2nv [ 1 {tan( é'—'*fu-\) 1(Dun /20 -t
R R 2 YR A
Je by {2 -+ arctan i:.) ( 1(dan/20 tml(‘\","' ) (.\._ 1)

A.4 Regle du changement de phase maximal

Si on cherche & étudier les propriétés statistiques de la phase 8(t) de s{t) pour une
fréquence d’échantillonnage f. telle que f,.=1/7. on peut souhaiter limiter I'éeart
P(t) qui existe entre deux évaluations de la phase faites aux instants t — 7 et t+ 7,
En posant

I(t) = AB(t — 7/2) — AB(t +7/2) (A.25)

on constate que cctte équation est de la méme forme que Uéquation A.18. La
valeur maximale Py de ¥(t) se détermine donc de la méme fagon que celle de
AB(t) sice n'est qu'il faut maintenant poser ¢; =t — 7 ct remplacer £ par ¢ 4+ 7.

Il devient simple de déduire que Fmax est donné par

Umax = = + arctan (% [ tank () _Be (ﬂ*ﬂ)D (A.26)

tan (2“—;"-) tanh (-‘-_I)

o =

pour o< 0 et 0 <7 < Af4v. Cette équation et I'équation A.15 nous indique que
l'on a

Ce fait implique qu'on peut utiliser les équations A.16 et A.27 ct la rclation

fe=1/7 pour obtenir qu’il faut que

-1
azv = 1[ 1080/  tan (Zam)
f“T{E‘a’cm(§ [m (Be) ~ 1087 (A.28)

lorsqu’on impose une limite supérieure a la différence qui existe entre 8(t — 7) et

|

-

8(t + 7). Le critére qui nous a conduit & définir &n, n'est donc pas uniquement
qualitatif.
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A.5 Regroupement des résultats sous une

forme graphique

Nous avous ¢tabli qu'il v a des liens entre les critéres associés a 'allure du tracé de
dlog, [s(t)]/dt et ceux qui imposent une limite sur la différence qui existe entre les
phases de deux échantillons. Ils sont déerits par les équations A.23 et A.27. Nous
disposons aussi de quatre regles pour sélectionner un taux de d'échantillonnage en
fonction de I'un ou 'autre de ces critéres compte tenu d'une plage dynamique Ayp
souhaitée. Ce sont les équations A.12, A.16, A.21 et A.28. Ces six équations sont
d’emploi facile. mais leur nombre et leur forme peuvent étre sources de confusion.
C’est pourquoi nous avons imaginé I'abaque qui est présenté a la figure A.3. 11 fut
construit en utilisant les parametres Aygg. tmaxs DAmaxs min €6 Fmax pour former
un systéme de coordonnées poiaires. L’exemple qui suit permet de comprendre

comment il s’utilise.

Supposons qu'on désire limiter ¥(t} a des valeurs inférieures a 316: degrés. Sup-

posons aussi qu’on entend satisfaire ce critére pour des variations de signal requérant

une plage dynamique valant jusqu'a 25 dB environ. I faut donc poser que

v =X Unax = 27 et Agp = 25. Pour ces valeurs, l'équation A.28 recom-

mande une fréquence d'échantillonnage f, telle que f. =~ 525.68H =z soit environ
526 échantillons par longueur d’onde puisque v=A.

L’abaque nous donnera un résultat similaire si on y repére le point d’intersection
P, entre le cercle correspondant & Agg =25 et la demi-droite associée & Ypmax =
360/15 degrés. Comme le montre la figure A.4.a, P, est juste & c6té de la ligne
pour laquelle f. = 512H =z et entre cette ligne et celle impliquant f, = 1024H=.
L’abaque recommande donc un nombre d’échantillons légerement supérieur a 512
pour chaque déplacement d’'une longueur d’onde.

Une fois P, localisé. il est facile de se donner une idée de la qualité de la re-
présentation de dlog,[s(t)]/dt que 'on aura pour la valeur de f, recommandée
(figure A.4.b). Il suffit de relier P, au point F correspondant aux conditions

Ay =25 et V=0 et de relier Py au point F, pour lequel Ayg=25 et Aby,, =
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Figure A.3: Abeque pour sélectionner le tauz d’échaniillonnage pour des mesures

d’amplitudes et de phases.

360/15. L'angle ainsi tracé représente dpmi,. Sa valeur précise cst donnée par
Semin= 180 — Ymax =156 degrés (équation A.2T7).

Il est intéressant de remarquer que l'angle que forme deux cotés adjacents d'un
polygone régulier a 15 cétés vaut précisément la valeur de by, que nous avons
ici. En fait. pour un polygone & N cotés, on a 8y, = 180 — 360/N degrés d'oi
3= 180~6ymin =360/N. Donc, en choisissant de poser Imax =3, on choisit d’exiger
que les cercles associés au tracé de dlog,[s(t)]/dt soient au pire représentés par un
polygone régulier & NV cotés.

Connaissant f, et Agp. on trouve facilement la valeur de Afy,,, qui résultera de

201



nos choix. Il suffit de localiser (figure A.4.c) le point d’intersection Py entre le
cercle pour lequel Ayp =25 et la courbe correspondant a f. puis d’évaluer l'angle
correspondant 4 Af,,.«. Pour cet exemple, on trouve Afp, =~ 12 degrés. Clest
la valeur qu'on aurait donné & A8, si on avait. au départ, souhaité faire un
histogramme & 30 colonnes (360/30=12) de la phase de s(t) pour »=A. En effet,
pour construire un histogramme a 30 colonnes de 1z phase 8(t) du signal que I'on
capte alors que le récepteur est déplacé a4 un vitesse ¥ de une longueur d’onde
A par seconde, la dimension du fichier qu'on a & recueillir ne peut étre minimale
que si la fréquence d'échantillonnage f, est telle que deux évaluations successives
de la phase se voient associées & une méme colonne de 'histogramme ou & des
colonnes adjacentes. C’est dire qu’on réduit les risques d’avoir plus d’échantillons
que nécessaire si on s’assure qu'il n'y a pas plus de 360/30 degrés (i.e. 12 Jegrés)
entre deux estimations consécutives de la phase du signal capté.

Finalement, si on relie P; au point P, situé au centre de I’'abaque et P, au point
correspondant aux conditions Agg =25 et Yyax = AbBmax = 12 degrés, on se donne
un apergu (figure A.4.c) de I'angle amay qui vaut le double de Afy,,, soit environ
24 degrés.

Deés qu'on est familier avec la signification des parametres Agg, Omaxs Omins DFmax
et Yy, l'abaque permet d'évaluer d'un coup d'oeil les implications d'un choix
d’une valeur pour f.. Par exemple, il n'y a qu'a suivre un ligne correspondant a
une valeur de f. donnée pour constater que Al croit rapidement avec Ayp; ce
comportement impliquant que les variations de phase que 'on mesurera risquent
d'étre considérablement plus importantes lors d’affaiblissements prononcés de
Penveloppe de s(t) que lorsque ces affaiblissements sont faibles. Cet abaque peut
aussi aider i décider du matériel qui sera requis en laboratoire lors de mesures
d’amplitudes et de phases. Ainsi, si la fréquence de transmission vaut 37.2 GHz
et qu'on conclut qu’il nous faut environ 525 échantillons par déplacement d'une
longueur d’onde, on saura qu’il faudra déplacer le récepteur trés lentement en
utilisant une fréquence d’échantillonnage élevée. A moins qu'on ne préfere utiliser
un encodeur de position offrant une résolution de 15 microns, car une longueur

d'onde mesure 8 mm a cette fréquence.
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Figure A.4: Ezemple d’utilisation de l'abaque permettant de sélectionner un tawr

d’échantillonnage.

A.6 Regle de ’erreur sur la dérivée de la

phase du signal capté

Suite & l’échantillonnage de s(t) a raison de 1/7 échantillons par seconde, on
approxime généralement la dérivée de sa phase 8(t) a ['aide de

do(t) _ 8(t+7/2) —8(t—7/2)
da T

(A.29)

Le graphique de la figure A.5 donne I'erreur relative qui est alors faite aux moments

= (2k41)A
- 4

fréquence d’échantillonnage f. pour différentes valeurs de Agg. Il peut étre utilisé

oli la phase de s(t) varie le plus rapidement ( , k entier) en fonction de la

si on décide de ne pas utiliser les autres régles de sélection de f. qui sont a notre

disposition ou encore servir a tirer davantage de conclusions suite au choix d'une

valeur pour f..
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Annexe B

Décomposition en éléments simples

pour des fonctions a pdles réels

On cherche les éléments simples de fonctions qui sout de ka méme forme que S(p)
qui possede M poles réels a;., distinets et non nuls, de multiplicit¢ oy et qui est

tel que
¢

S(p) = —— (B.1)
J_—I(P - @)™
=1

ol ¢ est une constante. Pour “mécaniser” les opérations qu'exige ce calcul, on

raisonne comme suit.

Soit un polynéme ¢(h) tel que
c(h) = co + crh + coh® + cah® + -+ (B.2)

dont la division selon les puissances croissantes par —b+h donne le polyndme

C(h). En procédant a cette division on obtient

C(h) = —C—O—l(cl-i-%o)h—l(cz—l(cl+2))h.2—---

b b b b b
o0
= S Ch" (B.3)
ol
n Ck
Co==2 wret (B.4)
k=0
qui indique que les C, peuvent étre trouvés par récurrence a l'aide de
1
Co= ¢ (Cror —ca) (B.5)

si on pose C_;=0. Ainsi, comme on le montre 2 la figure B.1, on peut déterminer

les valeurs C,, si on dispose les coefficients ¢, de ¢(h) sur une ligne et qu’on place
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On veut: C(h)=Cy+Cih+ Coh*+--- = %

Pour trouver les C,, on fait:

pole Co € Co v
b —— — — —
=b =b =b
C.1=0 Co Cy Co e

Figure B.1: Principe de division par récurrence par un polynome de premier degré.

sous cette ligne et a la gauche de ¢g un “0”. Partant de la gauche, il suffit alors
de diviser par b la différence entre la valeur se situant sous et a la gauche d'une

valeur ¢, donnée pour trouver une nouvelle valeur C,,.

L’intérét du procédé que montre la figure B.1 est plus évident quand on souhaite
diviser sclon les puissances croissantes un polynéme comme c(h) par un autre,
b{h), constitué d’un produit de M polyndmes de premier degré impliquant des

racines réelles b,,. Dans ce cas, on peut écrire qu'on a
b(h) = (=bg + h}(—by + h)---(=bar + h) (B.6)

Aussi, diviser ¢(h) par b(k) revient-il au méme que diviser ¢(h) par —bp+h pour
ensuite diviser le résultat obtenu par —b;+h. —b,+h et ainsi de suite jusqu'a ce
qu'on ait tenu compte de —ba,+h. Le calcul se réduisant 4 une suite de divisions
par des polynoémes du premier degré, il n'y a qu'a utiliser a plusieurs reprises le
procédé qu’on vient de décrire pour obtenir le quotient recherché. Il s'agit alors
d’ajouter sous chaque ligne une nouvelle ligne de valeurs correspondant & une
nouvelle division par un polynéme du premier degré. La figure B.2 montre un

exemple de division d'un polyndme qui peut aider & comprendre le déroulement
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On veut C(h)= (—l+h)(—21+h)(—3+h1' on fait:
p6|e 1 0 0
- o« /‘ /(
/ +1/ —1/'/ =1 ;/
1 0 -1 -1 -1
/ ‘ / ‘ v e
+2 +2 +2
r / 4 //
2 0 1/2 3/4 s
’ v ’
/ -:—3/ —3/ —-3/
' r
3 0 -1/6 -11/36 —85/216 -
Donc C(h):-% - :‘,—éh - .-_,’%h? e

Figure B.2: Principe de division par un polynome ¢ poles réels appliqué ¢ un

ezemple numérigue.

des opérations qui sont en jeu.

On donne dans [68] des méthodes qui permettent de trouver les éléments simples
de polynémes du méme type que S(p). Pour a; un péle de S(p) d’ordre e, on y
indique qu’en posant

p=ay+h (B.7)

en plus d’appeler Q,(p) le polynéme défini par

Qi(p) = (p — &)™ Qp) (B.8)

olt Q(p) est le dénominateur de S(p) et prendre P(p) pour représenter le numérateur
de S(p), on obtient les éléments de premiére espéces afférents en divisant P(ax+h)
par Q1 (ax+h) selon les puissances croissantes et en retenant les oz, coefficients pyy
qui multiplient les o, premiéres puissances de h pour les attribuées, dans 'ordre,
aux puissances décroissantes du dénominateur p—a,. Pour S(p) tel que donné par
'équation B.1, on a que P(p)=c et Q(p)=[1iL,(—as + p)**. Pour trouver les ay

éléments associés 2 un pdle a;. donné, il suffit donc de poser

QP pegen = (—8k +P)*QD)|,=gy4n
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M

QPpeayen = I (mar+p)™

I1=1. I#k p=ag+h
M
= H [h. - (a; - Gk)] (Bg)
i:l, 1#k

pour faire ensuite la division sclon les puissances croissantes de P(ay + h)=c par
Q1 {ax + h) en utilisant le procédé qu'illustrent les figures B.1 et B.2. En gardant
les ay, premiéres valeurs de la derniere ligne obtenue, on trouve les coefficients a
attribuer aux ¢léments simples associés a ay.

Il n’est donc pas nécessaire de déduire plus de oy valeurs par pole autre que a;
pour obtenir une ligne de valeurs lors d'une division. Lorsqu'il s’agit de traduire
I'algorithme qu'on vient de décrire en langage de programmation, on peut penser
utiliser trois boucles pour faire la décomposition en éléments simples de S(p); une
boucle servant a faire en sorte qu’on tienne compte des M pdles de S(p), une
autre servant a l'écriture des lignes et une derniére s’utilisant pour faire le calcul
des valeurs & placer dans chaque ligne. Par contre, on peut préférer remarquer
qu'on se trouve a avoir & remplir en diagonal pour chaque pole, une matrice de Af
lignes ct a;+1 colonnes en partant du son coin supérieur droit jusqu'a son coin
inférieur gauche. C'est d’apres ce principe qu'on a rédigé, en langage Matlab, le
programme qu’on donne a la figure 5.5 et qu'on accompagne de certains détails a
la figure B.3.

On s’intéresse a la décomposition en éléments simples de fonctions qui sont du
méme type que S(p) donné ci-haut pour étre en mesure de calculer aisément
les transformées inverses de Laplace de ces fonctions. Au chapitre 5, ces trans-
formées inverses correspondent & des fonctions de densité de probabilité et les
fonctions de répartition qui résultent de leur intégration sont aussi recherchées.
Pour connaitre la décomposition en éléments simples des transformées de Laplace
de telles fonctions de répartition alors que celles des fonctions de densité de prob-
abilité sont connues, il suffit de tenir compte du fait que 'opération d’intégration
qui fait que les unes se distinguent des autres se traduit par la présence d'un
“p" au dénominateur d’une fonction du méme type que S(p) dans le domaine des

transformées de Laplace. La technique de décomposition qu'on vient de décrire
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%Pour a contenant 1 pdles et alpha donnant 'ordre de multiplicité des pdles,
%DSIMPRO retourne .4 avec L

(=D alipbatll gy YalphatZ T g AT 4 &) A dD) =
0 AL A(L2) AR alpha{ MY . .
/( =a(l)+a)! + (—a{L)+s)~ + + {—u(ulpha( M)} s)aiphaldn St on a.

function[A]=dsimpro(a,alpha);

f=cumsum(alpha); nb=sum(alpha); M=length(a); %initialisation

for i=1:M, br(f(i)+(1-alpha(i):0))=-a(i)*ones(1,alpha(i}); end

for i=1:M, %calcul de A

b=[br+a(i).ones(1,alphafi)-1)]:

b(f(i)+(1-alpha(i):0))=]:

A(i,:)=[zeros(1,nb-alpha(i)),ones(1,alpha(i)}];

for k=1:nb-1, A(i,k+1:nb)=(A(i,k+1:nb)-A(i,kinb-1))./b(1:nb-k); end

end;

A(:,nb:-1:1)=A(:,1:nb); A(:,max(alpha)+1:nb)=[]; %sauvegarde des valeurs

Figure B.8: Programme commenté de décomposition en éléments simples adapté

a U'étude de la combinaison de signauz sélectionnés.

peut donc s’utiliser lorsqu’on a & tenir compte de l'opération d’intégration ct
le péle introduit par ce “p" au dénominateur n'exige que de calculer une ligne
supplémentaire pour chacun des autres pdles. Pour ci; représentant le I coeffi-
cient retenu lors du calcul des valeurs associées a un pole a; # 0 par exciple, on
n’a qu’'a procéder a une division par p=a; + h pour obtenir cette ligne. Si Cy,

représente le [ coefficient recherché, on trouve alors que

( 1 i-t
Cut = Z t_m (B.10)
qui implique que
Cri= Ml_) (B.11)
Qs

avec Cr -1 = 0. Un coefficient Cy qu'on associe au pdle qu'introduit le “p” au
dénominateur doit aussi étre déterminé. On peut se servir du procédé qu’on vient
de décrire pour le trouver. Le pole se situant alors a lorigine, on pose d’abord

p=h et on effectue les divisions qu’il faut pour trouver Cyp. Pour S(p) qui a M
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poles réels. distinets et non nuls, on trouve

Co=c H (B.12)
ioo (—ak)®
A I section 5.3.2, on donne que
M L

pour la combinaison cohérente avec sélection par groupe. A l'aide du procédé
qu'on vient de décrire, on peut trouver la décomposition en éléments simples de
cette fonction en posant a; = —{k+1), o =L peuimporte k et p=7Fs. Pour trouver
les coefficients ¢;; allant de paire avec un pole a;, on pose ensuite p=—k— 1+h
ct on procede it la division de (M)~ par les polyndmes du premier degré liés aux
poles autres que a; = -k —1. En bout de ligne, on doit obtenir une expression
donnant ¥ ; a/(p) comme valant

M L=l

Yorarlp) = DY ——— Sl

k=1 t=0 (K +P)
M L-1

= 1Y G (B.19)

k=1 {=0
si, comme on le fait pour 'équation 5.25, on pose a; =ck r-1-t pour simplifier la

notation. En utilisant I'équation B.11 par aprés, on doit trouver

— Cuy (Cu—kcu -1) (B.15)
pour Cj._, =0 tandis que I'équation B.12 fait que
I BN
Co = (M (—)
= 1 (B.16)
puisque o =L pour toutes les valeurs de k. C'est dire qu’il faut
LT ANY 1 _ L& Cu
— = -*7 -1
P P izt (k+p)
1 A L-t Ak!
= -=% —_— (B.17)
p k=1 =0 (k +p)l+1



olt on pose Ay ==Ch.r-—1 pour shmplitier ka notation lors du caleul de la trans-
formée de Laplace inverse de Wy, . o, (55). Dlaprés les équation B.15, on o done

que

At = =Crrota
(enr-t-1 — Crp-1-2)
A.
(ars + Akasr)
A-
L-l-1
= ¥ (:.'3' (B.18)

=0

comme ce quindique la section 5.3.2. La déconiposition en dléments simples de
Ve rar(p) étant dés lors connue, il devient simple de déterminer la transformée
inverse de Vg p ar(s) de méme que celle de W ar(s)/s en se rappelant quion a

posé p=%Fs. Les équations 5.26 et 5.27 résultent de cette démarche.
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