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Introduction générale

Les travaux présentés dans ce mémoire ont été effectués au sein de deux laboratoires si-

tués sur deux sites différents dans le cadre d’une collaboration : le laboratoire XLIM (UMR

CNRS n◦ 6172) de l’Université de Limoges et le laboratoire Signal-Image-Communication de

l’Université de Poitiers.

Ils ont été développés sous la direction conjointe de A. Reineix, Directeur de Recherche

CNRS au laboratoire XLIM et de R. Vauzelle, Professeur à l’Université de Poitiers. Ils ont

par ailleurs été effectués sous le co-encadrement de ces deux derniers associés à C. Guiffaut,

Chargé de Recherche CNRS au laboratoire XLIM.

Les premiers systèmes de communication avec les mobiles (dits systèmes de première gé-

nération) étaient analogiques et ont été mis en place après la seconde guerre mondiale. Une

communication vocale pouvait être établie avec les mobiles présents dans une zone de diffusion

déterminée, par exemple une ville. La zone de couverture était limitée par la puissance d’émis-

sion du mobile. La capacité (nombre de communications simultanées possibles) était limitée

par la bande de fréquence disponible.

Vers le milieu des années 80, l’introduction du concept cellulaire basé sur une meilleure

réutilisation des fréquences permet l’extension des zones de couverture jusqu’à l’échelon na-

tional et l’augmentation du traffic offert. Cependant, les systèmes nationaux développés sépa-

rément sont incompatibles entre eux.
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Le développement des systèmes numériques (systèmes de deuxième génération) offre la

possibilité d’augmenter la capacité et d’offrir de nouveaux services. Le système GSM (Global

System for Mobile) est développé par les européens et garantit une interopérabilité entre les

différents réseaux nationaux tout en partageant les coûts de développement et d’infrastructure.

Les systèmes radiomobiles de troisième génération UMTS (Universal Mobile Telecommu-

nication System) ont été créés dans le but de satisfaire une demande croissante de services et

en particulier la transmission de données à hauts débits, ouvrant ainsi la voie à la transmission

d’images animées avec les mobiles. Ainsi, le domaine des télécommunications est en plein es-

sor et cette évolution conduit actuellement à une multiplication des systèmes de communication.

Ayant atteint un niveau de performance permettant la communication en temps réel à l’ensemble

de la planète, les technologies actuelles reposent sur l’exploitation du canal de transmission le

plus économique et le plus vaste : le canal radioélectrique. Avec une concurrence de plus en

plus rude, les opérateurs cherchent à évaluer les capacités des systèmes de communication, et

ainsi optimiser la couverture des différentes régions.

Dans ce contexte de demande de services multimédia haut débit, l’optimisation des réseaux

en terme de positionnement des stations de bases notamment a engendré le développement de

modèles de propagation de plus en plus performants. Ces derniers, bien que nombreux, n’allient

généralement pas les deux objectifs principaux des opérateurs, à savoir la précision et la rapidité

d’exécution. Il est donc devenu indispensable de pouvoir modéliser le canal radioélectrique de

façon précise et rapide, sur une large bande de fréquence.

Jusqu’à présent, les méthodes asymptotiques se sont révélées être les méthodes les plus uti-

lisées pour caractériser le canal de propagation radioélectrique de façon précise et sur une large

bande de fréquence. Ces méthodes reposent sur des approximations en champ lointain de l’Op-

tique Géométrique et des représentations géométriques simplifiées des éléments de l’environne-

ment de propagation. Elles permettent de modéliser des objets de formes canoniques et grands

devant la longueur d’onde. Cependant, dans un contexte de propagation indoor, les systèmes de

communication sont dédiés à des fonctionnements plus haute fréquence (réseaux Wi-fi, WLANs

...) pour satisfaire les besoins en débit élevé. Ainsi, certains éléments de l’environnement jus-

qu’alors considérés d’influence négligeable dans une transmission, deviennent des éléments

perturbateurs entraînant des interférences constructives et/ou destructives des ondes transmises.

Ces détails de l’environnement, souvent de formes et de natures complexes ainsi que de taille
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voisine de la longueur d’onde, ne peuvent pas être modélisés par les méthodes asymptotiques

classiques.

L’objectif de cette thèse est de proposer une modélisation particulière de la propagation des

ondes électromagnétiques en environnement indoor. De façon à prendre en compte tous les

phénomènes électromagnétiques précédement cités, cette modélisation repose sur l’hybridation

de deux méthodes de caractérisation électromagnétique des interactions onde-structure, à

savoir les méthodes asymptotiques basées sur la Théorie Uniforme de la Diffraction (TUD),

et une méthode exacte, les Différences Finies dans le Domaine Temporel (FDTD). Dans un

souci de garder un bon compromis entre précision et temps de calcul, cette hybridation est

réalisée de façon indirecte. Plus précisément, nous utilisons la méthode FDTD pour construire

des matrices de diffraction d’objets classiquement rencontrés dans des environnements indoor,

aux différentes fréquences d’étude. Ces matrices sont ensuite réutilisées au sein d’un logiciel

de modélisation de la propagation basé sur un Tracé de Rayons (TR) 3D, de façon à pouvoir

caractériser le canal de propagation dans des environnements indoor complexes, sur une large

bande de fréquence et dans un temps de calcul raisonnable.

Six chapitres composent ce mémoire.

Le contexte général de l’étude est introduit dans le premier chapitre, notamment la descrip-

tion des deux méthodes utilisées dans l’élaboration de notre modèle de propagation.

Les propriétés du canal de propagation radioélectrique y sont d’abord présentées, ainsi que

les moyens de le caractériser. Nous rappelons ensuite les principaux types de modèles de pro-

pagation existant, en insistant plus particulièrement sur les modèles déterministes basés sur

la théorie des rayons : l’Optique Géométrique (OG) et la Théorie Uniforme de la Diffraction

(TUD). Ensuite, nous présentons un état de l’art des méthodes numériques utilisées en élec-

tromagnétisme en insistant sur la FDTD, méthode numérique que nous utilisons dans notre

modèle de propagation. Finalement, nous proposons un bref historique des techniques hybri-

dant méthodes numériques et asymptotiques, techniques qui suscitent un grand intérêt depuis

quelques années dans un soucis de compromis précision / temps de calcul.

La modélisation de la propagation des ondes électromagnétiques en environnement indoor

que nous proposons est décrite dans le chapitre 2. Il s’agit d’une modélisation hybride indirecte

entre une technique de Tracé de Rayons, et la méthode FDTD qui est une méthode numérique
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de résolution des équations de Maxwell dans le domaine temporel. Les types d’excitations dis-

ponibles en FDTD sont tout d’abord décrits, en insistant sur leurs avantages et inconvénients

respectifs, ainsi que les motivations qui ont conduit au choix de l’illumination des structures

par onde plane. Cette technique d’illumination est ensuite largement présentée, et notamment

le principe des surfaces de Huygens et courants surfaciques équivalents. La construction des

matrices de diffraction qui découle de cette méthode est ensuite explicitée. Enfin, les différentes

normalisations 2D et 3D nécessaires à la validité de l’approche sont présentées.

Le chapitre 3 est consacré à la mise en oeuvre du modèle de propagation proposé. Nous

y présentons l’incorporation des objets traités par FDTD dans un logiciel de modélisation de

la propagation par Tracé de Rayons 3D. Cette mise en oeuvre nécessite une étape préalable

de compression des matrices de diffraction : dans ce but, nous présenterons deux techniques

de compression, la première basée sur la décomposition en harmoniques sphériques et la se-

conde sur la décomposition en ondelettes sphériques discrètes. Nous justifierons le choix de la

deuxième technique, plus adaptée à la compression de matrices de diffractions 3D.

Le chapitre 4 est constitué d’une étude bidimensionnelle puis tridimensionnelle visant à

étudier la pertinence du modèle et à déterminer ses limites de validité. Une étude théorique

sur le rayonnement électromagnétique en fréquence de dipôles a été effectuée, servant d’appui

pour interpréter les résultats de l’étude paramétrique 2D et 3D. L’étude paramétrique 2D permet

d’apporter des éléments de conclusion sur le domaine de validité de la méthode. Cette étude,

complétée par une étude paramétrique 3D, permet de discuter de l’influence de la prise en

compte d’éléments particuliers de l’environnement de propagation sur la prédiction des zones

de couverture.

Le chapitre 5 concerne la validation de notre modèle par confrontation à des mesures effec-

tuées au laboratoire XLIM. Deux types de validations sont effectuées : des mesures, effectuées

en chambre anéchoïde, permettent de valider le concept de matrice de diffraction défini dans le

chapitre 2 ; par la suite, des simulations par méthode hybride et par Tracé de Rayons sont com-

parées à des mesures de champ dans des environnements indoor réalistes, prenant en compte

des objets tels qu’un ordinateur portable ou une chaise.

Finalement, le dernier chapitre de ce mémoire est consacré à une première application du

modèle proposé aux transmissions numériques. Dans ce chapitre, nous testons dans un premier

temps l’influence d’une prise en compte plus précise de l’environnement de propagation sur la
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réponse impulsionnelle du canal de propagation. Nous terminons sur l’étude d’un système de

transmission numérique particulier, en montrant que la modification de la réponse impulsion-

nelle du canal influe notamment sur la dispersion des retards, paramètre clé dans les transmis-

sions numériques au niveau de l’existence d’Interférences Entre Symboles (IES).
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1.1 Généralités

Le canal de propagation est non idéal si bien qu’il introduit des perturbations lors de la

transmission. Ainsi, pour lutter contre ces perturbations, il est nécessaire de connaître le plus

précisément possible les propriétés du canal.

Dans une liaison radioélectrique, l’onde interagit différemment avec les objets de l’environ-

nement de propagation. Les principales interactions sont les phénomènes de réflexion sur des

surfaces, de réfraction à travers des parois et de diffraction sur les arêtes des obstacles [1].

Le signal reçu résulte de la combinaison de l’ensemble des ondes s’étant propagées selon

des chemins particuliers depuis l’émetteur.

Ce mécanisme de propagation, appelé phénomène de trajets multiples, est la caractéristique

principale du canal de propagation radiomobile (figure 1.1).

Réflexions

Diffraction

Diffraction

Trajet direct

Emetteur

Récepteur

PSfrag replacements

bâtiment A
bâtiment B
bâtiment C

Figure 1.1 : Propagation par trajets multiples

1.1.1 Le phénomène de trajets multiples et ses conséquences

Le phénomène de trajets multiples détermine les principales propriétés du canal, à savoir

[1] :

– La variabilité temporelle : elle est due aux modifications dynamiques de l’environne-

ment de propagation sans déplacement des extrémités de la liaison.
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– La variabilité spatiale : elle est observable lors du déplacement de l’émetteur et/ou du

récepteur. Dans ce cas, l’évolution des caractéristiques des trajets reçus se traduit par des

évanouissements rapides et parfois profonds du signal reçu.

– La sélectivité en fréquence : elle est due au fait que la réponse impulsionnelle du canal

est très différente d’une impulsion théorique de Dirac (canal idéal) compte tenu du phé-

nomène de trajets multiples. La fonction de transfert du canal n’est alors pas constante,

mais présente des évanouissements importants qui conduisent à atténuer fortement cer-

taines fréquences du spectre du signal.

Le canal de propagation peut être modélisé par un filtre linéaire dont les caractéristiques

évoluent aléatoirement dans le temps et dans l’espace, selon le déplacement du mobile. Il peut

ainsi être entièrement caractérisé par sa réponse impulsionnelle complexe h(t,τ) possédant une

double dépendance en temps et en retard, pour des positions particulières de l’émetteur et du

récepteur. Les liens entre les différentes fonctions caractérisant le canal de propagation ont

été établis par Bello [2] et peuvent être schématisés comme sur la figure 1.2, où F et F−1

représentent respectivement les transformées de Fourier directe et inverse.

temps−retard
temps−fréquence

Doppler−fréquence

Doppler−retard

PSfrag replacements

F F

FF

F−1 F−1

F−1F−1
h(t,τ)

H(ν, f )

T (t, f )S(ν,τ)

Figure 1.2 : Diagramme de Bello

L’étude du canal de propagation, conformément à celle décrite sur la figure 1.2, suppose la

connaissance des fonctions aléatoires intervenant dans ce graphe. Pour que l’estimation de ces

fonctions aléatoires soit possible, on formule les deux hypothèses suivantes : l’hypothèse de

canal WSS (Stationnaire au Sens Large) et l’hypothèse de canal US (Diffuseurs non corrélés).

Hypothèse WSS : L’hypothèse de stationnarité au sens large (WSS) considère que les sta-

tistiques des évanouissements sont localement stationnaires à l’ordre 2 sur l’axe des temps. Cela
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signifie que ces statistiques ne dépendent plus de l’instant d’observation, mais de la différence

entre deux instants d’observation. Cette hypothèse WSS ne peut être admise que sur des temps

suffisamment courts.

Hypothèse US : L’hypothèse de diffuseurs non corrélés (US) est une hypothèse de station-

narité portant sur les fréquences. Si l’on suppose que les échos perçus par le récepteur pro-

viennent d’un ensemble de sources décorrélées, alors deux échos ayant des retards de propaga-

tion différents sont non corrélés.

Hypothèse WSS et US : En juxtaposant ces deux hypothèses, on obtient une sous-classe

de canaux. Cette hypothèse exprime à la fois la décorrélation dans le domaine des retards de

propagation et dans le domaine des décalages en fréquence Doppler.

Nous allons maintenant examiner les paramètres statistiques liés à ces fonctions, qui peuvent

être utilisés pour caractériser les évolutions à petite échelle du canal de propagation, tant du

point de vue de la sélectivité fréquentielle que de la variabillité.

1.1.2 Caractérisation statistique des effets du canal de propagation

On peut accéder aux caractéristiques du canal de propagation aussi bien par la mesure que

par la simulation de sa réponse impulsionnelle complexe. Dans ce paragraphe, nous allons re-

censer les principaux paramètres et fonctions déductibles à partir de ces mesures ou simulations.

1.1.2.1 Etude de la sélectivité en fréquence

Deux paramètres usuels sont utilisés pour qualifier les effets sélectifs en fréquence du canal :

la dispersion des retards (delay spread) et la bande de corrélation.

La dispersion des retards : ce paramètre est l’écart type de la réponse impulsionnelle

moyenne en puissance Ph(t = 0,τ), avec :

Ph(t,τ) = E[h(t2 + t,τ)h∗(t2,τ)] = lim
T−>+∞

(

1
T

Z + T
2

− T
2

h(t2 + t,τ)h∗(t2,τ)dt2

)

(1.1)

Le calcul de la dispersion des retards Ds dépend du retard moyen noté τm. Celui-ci s’obtient

par la formule suivante :

τm =

R +∞
−∞ τPh(t = 0,τ)dτ
R +∞
−∞ Ph(t = 0,τ)dτ

(1.2)
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L’expression de la dispersion des retards s’écrit alors :

Ds =

√

R +∞
−∞ (τ− τm)2Ph(t = 0,τ)dτ

R +∞
−∞ Ph(t = 0,τ)dτ

(1.3)

La dispersion des retards est un paramètre illustrant assez bien le risque d’apparition d’in-

terférences intersymboles et les effets perturbateurs que des échos lointains et puissants sont

susceptibles d’engendrer.

La bande de cohérence : Ce paramètre se calcule à l’aide de la fonction d’autocorrélation

RT ( f , t) de la fonction de transfert T ( f , t). Or, on sait d’après les propriétés liant la densité de

puissance et la fonction d’autocorrélation, que :

RT ( f , t) =

Z +∞

−∞
Ph(t,τ)exp(−2π j f τ)dτ (1.4)

Plus précisément, la bande de cohérence s’obtient à partir de RT ( f , t = 0) qui s’écrit donc :

RT ( f , t = 0) =

Z +∞

−∞
Ph(t = 0,τ)exp(−2π j f τ)dτ (1.5)

Elle indique l’amplitude de l’affaiblissement sélectif en fonction de la séparation en fréquences.

Les bandes de cohérence à 90% et à 50% sont obtenues en évaluant la valeur de la variable

“f” telle que :

BC(90%) = f90 telle que :
RT ( f90,0)

RT (0,0)
= 0,9 (1.6)

et

BC(50%) = f50 telle que :
RT ( f50,0)

RT (0,0)
= 0,5 (1.7)

La bande de cohérence est donc définie à partir de la fréquence au delà de laquelle la fonction

d’autocorrélation de la fonction de transfert franchit un seuil donné.

1.1.2.2 Etude de la variabilité

Les paramètres présentés jusqu’à présent caractérisent l’effet sélectif en fréquence du canal

de propagation. Des informations sur la variabilité du canal sont également importantes pour la

définition des systèmes radiomobiles.
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Dispersion Doppler et temps de cohérence : La dispersion Doppler est la largeur de ce

spectre qui, si elle était due uniquement au déplacement du mobile, vaudrait environ 2v
λ (v étant

la vitesse du mobile et λ la longueur d’onde) [1][3].

Le temps de cohérence est défini comme le temps pendant lequel un récepteur en mouve-

ment ne percevrait pas la variabilité du canal.

Les évanouissements profonds : Le signal émis est affaibli et déphasé différemment en

fonction du temps (ou du déplacement du mobile) par le canal de propagation. Pour désigner ce

phénomène, on parle “d’évanouissements profonds”.

Pour caractériser ce phénomène bande étroite, on cherche à estimer les paramètres de loi de

distribution de l’enveloppe du signal reçu. Pour cela plusieurs lois de distributions sont généra-

lement utilisées : Rayleigh, Rice ... [1][3].

1.1.3 Différentes familles de modèles de propagation

Nous avons vu que les canaux radioélectriques sont sélectifs en fréquence, variables dans le

temps et dans l’espace.

De plus, l’évolution rapide des communications sans fil a conduit à l’utilisation de bandes de

fréquences de plus en plus importantes, et de cellules toujours plus petites, tout ceci permettant

d’optimiser les performances des systèmes.

Afin de s’adapter à toutes ces configurations, de nombreux modèles de prédiction de la

propagation des ondes radioélectriques ont été élaborés.

Ceux-ci peuvent être séparés en trois grandes catégories, à savoir les modèles empiriques,

statistiques et les modèles spécifiques au site tel que le tracé de rayon [4].

1.1.3.1 Modèles empiriques

Les modèles empiriques ont pour seul objectif la prédiction de l’atténuation de propagation

sur un emplacement moyen. Ils ne permettent donc pas de caractériser le canal en large bande.

Les modèles empiriques reposent généralement sur un jeu d’équations dérivées de nom-

breuses campagnes de mesures. Ils présentent l’avantage d’être simples et rapides. Ils sont

précis pour les environnements ayant les mêmes caractéristiques que ceux où les mesures ont
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été effectuées. Un des principaux inconvénients des modèles empiriques est qu’ils ne sont pas

utilisables sans modification pour des environnements différents, et parfois même totalement

inappropriés.

Les modèles empiriques les plus connus sont le modèle d’atténuation en espace libre [5] et

le modèle d’Okumura [6], complété par Hata [7].

Il existe aussi des modèles statistiques visant à représenter les variations du canal à petite

échelle, qui sont caractérisées par des paramètres statistiques tels que la dispersion des retards,

la bande de cohérence, l’étalement doppler ou le temps de cohérence.

1.1.3.2 Modèles statistiques

L’étude des variations à petite échelle du canal multi-trajets se réalise en général à partir de

modèles statistiques. Un modèle de réponse impulsionnelle est souvent utilisé. Pour les canaux

invariants dans le temps, il a la forme :

h(τ) =
N

∑
i=1

aie− jθiδ(τ− τi) (1.8)

où ai, θi et τi sont respectivement l’amplitude, la phase et le temps de propagation du ième trajet.

Des modèles statistiques en milieu urbain ont été successivement proposés par Turin et al.

[8] et Suzuki [9].

Il existe aussi des modèles statistiques dédiés aux configurations indoor tel que celui proposé

par Saleh et al. [10]. Celui-ci est basé sur des résultats expérimentaux.

Toutefois, il faut noter que ces modèles restent approximatifs et ne permettent pas une carac-

térisation précise dans des environnements complexes particuliers. Pour ces environnements de

propagation complexes, il n’existe pas de modèle général, empirique ou bien même statistique.

Les modèles dits spécifiques au site ont donc été développés dans ces configurations, basés sur

la théorie des rayons.

1.1.3.3 Modèles à rayons

La théorie des rayons, purement spécifique au site, s’est rapidement imposée comme la plus

prometteuse pour sa précision et la richesse de ses résultats en simulation.
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Basés sur l’Optique Géométrique (OG) et la Théorie Uniforme de la Diffraction (TUD),

les modèles de rayons incluent le trajet direct, les trajets réfléchis, diffractés et transmis, ainsi

que toutes leurs combinaisons possibles. Ces méthodes permettent de prendre en compte des

environnements très complexes, ce qui fait leur force mais aussi leur faiblesse, car les temps de

calculs deviennent alors rapidement prohibitifs.

Dans le paragraphe suivant, nous rappelons les principes de l’OG et de la TUD, constituant

la base des méthodes asymptotiques reposant sur le concept de rayons.

1.2 Méthodes asymptotiques

1.2.1 Historique

Une méthode asymptotique peut être définie comme une méthode approchée qui tend vers

la solution exacte.

Aujourd’hui, on peut décomposer les méthodes asymptotiques en deux grandes familles :

les méthodes physiques et les méthodes géométriques. Elles décrivent de manière simple et

physique la diffraction d’un champ électromagnétique par un obstacle.

Au 17ème siècle, la nature de la lumière est un sujet de controverse entre les plus grands

savants de l’époque. Les lois de propagation des rayons lumineux déjà établies se déduisent du

principe de propagation en temps minimal énoncé par Fermat en 1657 : loi de la réflexion, loi

de la réfraction de Snell-Descartes.

Ce n’est qu’après les travaux de Maxwell au 19ème siècle, et la certitude que la lumière est

bien une onde électromagnétique, que les scientifiques vont montrer le passage rigoureux des

équations de Maxwell à l’Optique Géométrique (OG).

Toutefois, il faut souligner que l’OG est la plus vieille des théories de propagation de la

lumière, mais elle ne sait pas rendre compte de phénomènes optiques appelés diffraction.

Pour traiter ce phénomène de la diffraction, une des premières solutions exactes apparaît

en 1881, lorsque Rayleigh donne la réponse de la diffraction d’une onde électromagnétique par

un cylindre parfaitement conducteur. Ce développement antériorisera une série de résultats qui

n’apparaîtront que dans la première moitié du 20ème siècle (sphère parfaitement conductrice de

Mie (1908), cylindre parabolique d’ Epstein (1914) ...).
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Il faudra attendre Luneberg (1944) pour que soit développée la théorie générale des champs

électromagnétiques hautes fréquences. Reprise par Kline (1951), elle est la base des développe-

ments de problèmes de diffraction qui sont apparus dans la deuxième moitié du 20ème siècle.

Donc, en 1949, Keller et Blanck ont repris et développé une méthode “d’écoulement coni-

que” afin de l’adapter au problème de diffraction électromagnétique. Le couplage d’une onde

électromagnétique avec un dièdre fut choisi comme support de comparaison entre leur méthode

et la Théorie de Luneberg-Kline. Cette comparaison fit apparaître une onde sphérique initiée

par l’arête, que la théorie de Luneberg-Kline n’avait pas prédite. Cette onde fut appelée onde

diffractée, et la Théorie Géométrique de la Diffraction (TGD) est née (1950).

Bien que cette théorie s’avère plus complète dans la prise en compte de phénomènes de

diffraction et plus simple d’utilisation que toutes les précédentes solutions développées, elle

présente toutefois quelques défauts importants :

– singularités : le champ calculé au point focal sur une caustique ou sur une zone d’ombre

géométrique est infini.

– non uniformité : dans certaines régions de l’espace, le champ n’est pas uniforme.

De nombreux travaux ont permis de progresser et de corriger les défauts précédemment

énoncés, en particulier ceux de Kouyoumjian et Pathak (1974) qui ont développé la Théorie

Uniforme de la Diffraction (TUD). Basée sur des intégrales de Fresnel, cette solution permet

d’éviter certaines singularités du champ et ainsi d’en donner une représentation uniforme.

1.2.2 Optique Géométrique

1.2.2.1 Fondements

Les équations de Maxwell régissent le comportement des ondes électromagnétiques dans un

milieu quelconque. Dans un milieu homogène, non chargé et isotrope, elles sont définies par :

−→rot
−→
E (−→r , t)+µ

∂
−→
H (−→r , t)

∂t
= 0 (1.9)

−→rot
−→
H (−→r , t)− ε

∂
−→
E (−→r , t)

∂t
= 0 (1.10)

div
−→
E (−→r , t) = 0 (1.11)

div
−→
H (−→r , t) = 0 (1.12)
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où −→r est le vecteur des coordonnées du point d’observation, et où ε et µ sont respectivement

la permittivité et la perméabilité du milieu de propagation. En combinant ces équations, on

obtient, après Transformée de Fourier, l’équation vectorielle de propagation, dite de Helmholtz :

∇2−→U (−→r )+ k2−→U (−→r ) = 0 (1.13)

où :

– ∇2 =
−→
∇ ·−→∇ = ∂2

∂x2 + ∂2

∂y2 + ∂2

∂z2 dans un repère cartésien, et représente l’opérateur Laplacien.

–
−→
U (−→r ) est la grandeur se propageant,

– k = ω/v, le vecteur d’onde, v étant la vitesse de phase de l’onde dans le milieu de propa-

gation considéré ; si ce milieu est l’air, v est assimilable à la célérité de la lumière dans le

vide, soit 3.108 ms−1,

Le milieu de propagation est lui même caractérisé par :

– εr, sa permittivité relative, égale à 1 lorsque le milieu s’identifie au vide ou à l’air,

– µr, sa perméabilité relative, égale à 1 lorsque le milieu s’identifie au vide ou à l’air.

La solution de l’optique géométrique est une solution approchée de l’équation de Helmholtz

pour laquelle l’amplitude du champ est constante lors de la propagation. Elle est obtenue en in-

sérant dans l’équation d’onde l’approche asymptotique du champ établie par Kline et Luneberg

[11], et qui a pour expression :

−→
U (−→r , t) = e− jkφ(−→r )

∞

∑
n=0

−→
U n(

−→r )

( jk)n e− jωt (1.14)

où φ(−→r ) est le terme de phase au point d’observation. Il a été montré que lorsque la fré-

quence devient suffisamment importante, il est possible de négliger les termes en jk d’ordre

supérieur ou égal à 1. Dans ce cas, la solution de Kline se résume à :

−→
U (−→r , t) =

−→
U 0(

−→r )e− jkφ(−→r )e− jωt (1.15)

La variation temporelle étant implicite, l’expression du champ électromagnétique de l’OG

est généralement mise sous la forme :

−→
U (P) =

−→
U (O)

√

ρ1ρ2
(ρ1+r)(ρ2+r)e− jkr (1.16)
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où :

–
−→
U (O) est le champ au point de référence O,

– ρ1 et ρ2 sont les rayons de courbure de la surface d’onde au point O (figure 1.3),

– P est le point d’observation situé à une distance r du point O.

– Le terme
√

ρ1ρ2
(ρ1+r)(ρ2+r) , appelé facteur de divergence, traduit la conservation de l’énergie

durant la propagation électromagnétique [12].

L’expression du champ de l’OG laisse apparaître une déficience : le champ devient infini

lorsque r = −ρ1 ou r = −ρ2. Cet ensemble de points où se produit une telle divergence est

appelé caustique (notée C1 et C2 sur la figure 1.3) et correspond aux cas où nous ne sommes

plus en présence d’un champ de rayons. L’OG ne permet donc plus une description satisfaisante

du champ en ces points. Signalons qu’il est toutefois possible de le calculer sur les caustiques

en utilisant une autre approche asymptotique, l’optique physique [13].

1.2.2.2 Différents types d’ondes

O
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Figure 1.3 : Définition des paramètres liés à la propagation d’une onde
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Quatre types d’ondes existent selon les valeurs de ρ1 et ρ2 :

– ρ1 6= ρ2 et ρ1, ρ2 sont finis, ⇒ l’onde est astigmate. L’expression du champ électroma-

gnétique est alors :
−→
U (P) =

−→
U (O)

√

ρ1ρ2

(ρ1 + r)(ρ2 + r)
e− jkr

– ρ1 = ρ2 et ρ1, ρ2 sont finis, l’onde est sphérique : Son champ s’écrit alors :

−→
U (P) =

−→
U (O)

ρ
ρ+ r

e− jkr

– ρ1 ou ρ2 est infini ⇒ l’onde est cylindrique : Son champ s’exprime sous la forme :

−→
U (P) =

−→
U (O)

√

ρ
ρ+ r

e− jkr

– ρ1 et ρ2 sont infinis ⇒ l’onde est plane : Son champ est donné par :

−→
U (P) =

−→
U (O)e− jkr

1.2.2.3 Réflexion et réfraction de Snell-Descartes

La solution de l’OG vérifie les équations de Maxwell. Par voie de conséquence, elle obéit

aux relations de continuité sur une interface entre deux milieux homogènes. L’OG permet ainsi

de modéliser les phénomènes de réflexion et de réfraction.

Lorsqu’un rayon se propageant en espace libre frappe une surface en un point Q, il est trans-

formé en un rayon réfléchi, et un rayon réfracté si la surface n’est pas parfaitement conductrice.

Ces deux rayons satisfont les lois de l’OG.

Pour le rayon réfléchi, on peut donc écrire :

−→
E r(P) =

−→
E r(Q)

√

ρr
1ρr

2
(ρr

1 + sr)(ρr
2 + sr)

e− jksr (1.17)

avec ρr
1 et ρr

2 les rayons de courbure de l’onde réfléchie qui sont différents de ρi
1 et ρi

2 si la

surface n’est pas plane, et sr la distance du point Q au point d’observation P.

On désigne par plan d’incidence, le plan contenant le vecteur normal −→n à la surface au point

Q et le vecteur −→s i indiquant la direction de propagation de l’onde incidente (cf. figure 1.4). La
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Figure 1.4 : Orientation positive des différents champs décomposés en composantes parallèle et
perpendiculaire au plan d’incidence

loi de Snell-Descartes établit que ce plan est confondu avec le plan de réflexion défini par −→n et
−→s r.

En représentant la réflexion dans les bases locales suivantes :

– −→s i, −→s r : vecteurs unitaires respectivement dans la direction de propagation de l’onde

incidente et réfléchie,

– −→e i
⊥, −→e r

⊥ : vecteurs unitaires de polarisation perpendiculaire au plan d’incidence,

– −→e i
//, −→e r

// : vecteurs unitaires de polarisation parallèle au plan d’incidence,

tels que : −→e i
// = −→e i

⊥∧−→s i et −→e r
// = −→e r

⊥∧−→s r, le champ électrique réfléchi s’écrit :

−→
E r(P) = Er

//(P)−→e r
// +Er

⊥(P)−→e r
⊥
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De plus, la réflexion implique que :
−→
E r(Q) = R

−→
E i(Q), soit en notation matricielle :





Er
//(Q)

Er
⊥(Q)



=





R// 0

0 R⊥









E i
//(Q)

E i
⊥(Q)





Les coefficients de réflexion R// et R⊥ s’expriment par :

R// =
ni cosθr −nr cosθi

ni cosθr +nr cosθi
(1.18)

R⊥ =
ni cosθi −nr cosθr

ni cosθi +nr cosθr
(1.19)

Concernant le rayon réfracté (aussi appelé transmis), les coefficients de transmission sui-

vants sont considérés :

T// =
2ni cosθt

ni cosθt +nt cosθi
(1.20)

T⊥ =
2ni cosθi

ni cosθi +nt cosθt
(1.21)

Il est nécessaire de souligner que ces coefficients peuvent devenir complexes s’ils portent

sur des milieux à pertes, ces derniers possédant alors des indices de réfraction complexes [14].

1.2.3 La diffraction

Afin d’obtenir une description complète des mécanismes de propagation des ondes électro-

magnétiques, il est nécessaire d’introduire le phénomène de diffraction. Ce paragraphe présente

les deux principales théories reposant sur l’OG permettant de modéliser ce phénomène : la

Théorie Géométrique de la Diffraction (TGD) et la Théorie Uniforme de la Diffraction (TUD).

1.2.3.1 Théorie Géométrique de la Diffraction : TGD

La Théorie Géométrique de la Diffraction (TGD), établie par Keller à la fin des années cin-

quante [15], prolonge la théorie de l’Optique Géométrique en prenant en compte le phénomène

de diffraction. Ainsi, une des faiblesses de l’OG qui est de prévoir un champ nul dans l’ombre

géométrique d’un obstacle est supprimée. Pour cela, de nouveaux rayons viennent s’ajouter
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aux rayons de l’OG : il s’agit des rayons diffractés.

Pour bâtir sa théorie, Keller a formulé trois postulats afin de décrire le comportement d’un

rayon diffracté :

– postulat 1 : En haute fréquence, la diffraction est un phénomène local.

Keller émet l’hypothèse que la diffraction ne dépend, au voisinage du corps diffractant,

que de la surface de celui-ci et de la nature du champ incident. Ainsi, on peut approcher

la structure par une géométrie plus simple (dièdre, cylindre, sphère ou cône [13]) appelée

géométrie canonique.

– postulat 2 : Les rayons diffractés satisfont le principe de Fermat généralisé.

Cette généralisation indique que le chemin optique entre un point source S et un point

d’observation P, en passant par un point de l’obstacle, est stationnaire pour des variations

infinitésimales de ce chemin.

– postulat 3 : Le rayon diffracté satisfait les lois de l’OG loin de la surface.

Comme loin de la structure les rayons diffractés obéissent aux règles de l’OG, l’équation

du champ diffracté peut donc se mettre sous la forme :

[

Ed(P)
]

= [D]
[

E i(Q)
]

A
(

Sd
)

e− jkSd
(1.22)

où :

– ρd est une distance particulière [16],

– Sd est la distance entre le point de diffraction Q et le point d’observation P,

– [D] est la matrice des coefficients de diffraction relatifs à l’obstacle canonique consi-

déré,

– A
(

Sd
)

=

√

ρd

Sd(ρd+Sd)
est le facteur de divergence.

Deux points importants sont à noter. D’une part, l’objet diffractant constitue une caustique

puisque le champ diffracté apparaît comme en étant issu ; d’autre part, la définition des

polarisations est différente de celle se rapportant à la réflexion. En effet, pour la diffraction,

le plan d’incidence est défini par la direction de l’onde incidente et la tangente à l’obstacle,

et le plan de diffraction contient cette même tangente et le vecteur indiquant la direction de
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propagation de l’onde diffractée.

Dans le cas d’une onde plane tombant sur un dièdre parfaitement conducteur, l’examen des

zones de l’espace définies par la TGD permet de faire apparaître trois régions (figure 2.9). Dans

chacune d’elles les champs suivants existent :

– Zone 1 : champs incident, réfléchi et diffracté. A la limite de la zone de réflexion, le

champ réfléchi va disparaître brutalement.

– Zone 2 : champs incident et diffracté. A la limite de la zone d’ombre, c’est alors le champ

incident qui disparaît subitement.

– Zone 3 : seul le champ diffracté existe.
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Figure 1.5 : Décomposition de l’espace en trois zones : cas de la diffraction par un objet parfai-
tement conducteur

Pour un dièdre parfaitement conducteur à faces planes, en s’appuyant sur la solution exacte

établie par Sommerfeld, Keller a fourni une expression asymptotique du coefficient de diffrac-

tion en polarisations parallèle et perpendiculaire valable loin de l’arête dans les trois régions

déterminées précédemment :

D//,⊥(φo,φi,β0,n) =
−e−

jk
4 sin π

n

n
√

2πk sinβ0

[(

1

cos π
n − cos φo−φi

n

)

±
(

1

cos π
n − cos φo+φi

n

)]

(1.23)
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avec :

– n = 2π−α
π où α représente l’angle intérieur du dièdre,

– φi l’angle d’incidence,

– φo l’angle d’observation.

Les angles α, φi et φo sont représentés figure 1.6.

S P

PSfrag replacements
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Figure 1.6 : Représentation des angles intervenant dans le calcul du coefficient de diffraction de
Keller

Cependant, l’expression générale 1.23 du coefficient de diffraction n’est valable que si le

point d’observation P n’est pas trop proche des frontières de réflexion et d’ombre. En effet, on

constate facilement que cette relation diverge lorsque φo ± φi = kπ
2 , donnant ainsi une valeur

infinie du champ diffracté sur les frontières optiques.

1.2.3.2 Théorie Uniforme de la Diffraction : TUD

En 1974, Kouyoumjian et Pathak éliminent le problème de divergence de la TGD au voisin-

nage des frontières optiques en mettant au point la Théorie Uniforme de la Diffraction. C’est un

modèle asymptotique uniformément valide au voisinage et sur les frontières de l’Optique Géo-

métrique [16]. Ils ont écrit leurs coefficients de diffraction D// et D⊥ sous la forme de quatre

termes pour un dièdre parfaitement conducteur à faces planes :

D//,⊥(L,φo,φi,n) = D1 +D2 ± (D3 +D4), (1.24)

avec :
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D1 = −e− j π
4

2n
√

2πk sinβ0
cot
[

π+(φo−φi)
2n

]

F [kLa+(φo −φi)]

D2 = −e− j π
4

2n
√

2πk sinβ0
cot
[

π−(φo−φi)
2n

]

F [kLa−(φo −φi)]

D3 = −e− j π
4

2n
√

2πk sinβ0
cot
[

π+(φo+φi)
2n

]

F [kLa+(φo +φi)]

D4 = −e− j π
4

2n
√

2πk sinβ0
cot
[

π−(φo+φi)
2n

]

F [kLa−(φo +φi)]

(1.25)

La fonction F (x), appelée fonction de transition, désigne l’intégrale de Fresnel modifiée :

F(x) = 2 j
√

x e jx
Z ∞
√

x
e− jt2

dt

Cette fonction joue un rôle essentiel dans les zones de transition : elle permet d’y obtenir la

continuité du champ total. En dehors de ces zones, l’intégrale converge rapidement vers 1 et, de

ce fait, les coefficients de diffraction élaborés par Kouyoumjian et Pathak se réduisent à ceux

de Keller.

La variable x de la fonction de transition F(x) dépend de plusieurs paramètres : k, L, a± ;

k est le vecteur d’onde, L est un paramètre de distance dépendant de la nature de l’onde et a

dépend de l’angle intérieur α (α = (2−n)π) du dièdre ainsi que des angles φo et φi.

Les coefficients de diffraction ainsi obtenus permettent d’avoir une valeur finie du champ

diffracté dans tout l’espace à la différence des coefficients de la TGD. Notons que dans le

cas d’un dièdre diélectrique de permittivité relative εr et de conductivité σ, des coefficients

heuristiques de diffraction ont été proposés par Luebbers [17] :

D//,⊥(L,φo,φi,n) = D1 +D2 +R//,⊥(D3 +D4)

qui font intervenir les coefficients de réflexion.
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1.2.4 Présentation de deux modèles à rayons : le lancer de rayons et le

tracé de rayons

1.2.4.1 Le Lancer de Rayons

Le principe de lancer de rayons est décrit sur la figure 1.7.

PSfrag replacements

E
RBâtiment

BâtimentD

Figure 1.7 : Technique du Lancer de Rayons

Il s’agit en fait de balayer la scène étudiée avec des rayons issus de l’émetteur selon une

distribution angulaire donnée. En fonction du nombre d’interactions paramétrées (réflexions et

diffractions sur les objets de la scène), on conserve les rayons arrivant au récepteur. L’algo-

rithme a l’avantage d’être rapide si le nombre de rayons reste contrôlé. Cependant, dans des

environnements complexes (de type indoor), il y a explosion du nombre de rayons et donc aug-

mentation des temps de calcul. De plus, la précision de la recherche des trajets est liée au pas

angulaire choisi pour le lancer de rayons : ainsi, le lancer de rayons n’est pas très adapté à la

modélisation des interactions onde / structures dans des environnements complexes.

1.2.4.2 Le Tracé de Rayons

Le Tracé de Rayons repose sur la méhode source / images (OG) pour la recherche des

trajets réfléchis et sur le principe de Fermat généralisé (TUD) pour les diffractions. La figure

1.8 illustre ce principe.

Le Tracé de Rayons a l’avantage, contrairement au Lancer de Rayons, d’être une méthode

exacte : la recherche des trajets se fait rigoureusement en accord avec le nombre d’interactions

paramétré et l’environnement, si bien qu’il n’y a pas de trajets superflus et donc pas de risque

d’explosion du nombre de rayons. Cependant, l’algorithme reste relativement complexe et peut

entraîner une explosion des temps de calcul.
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Figure 1.8 : Technique du Tracé de Rayons

Pourtant, dans un souci de compromis précision / temps de calcul, la technique de Tracé

de Rayons s’avère plus performante. Ainsi, le logiciel CRT (Communication Ray Tracing) que

nous utiliserons par la suite repose sur la technique du Tracé de Rayons.

1.2.5 Conclusion

Les modèles spécifiques au site, comme les modèles de rayons s’avèrent être les seuls per-

mettant une caractérisation précise et large bande du canal de propagation radioélectrique, quel

que soit le milieu de propagation considéré : ceux-ci s’appuient en effet sur une modélisa-

tion de l’environnement. Cependant, dans un contexte de propagation indoor, où les systèmes

de communication sans fil sont dédiés à des fonctionnements hautes fréquences, certains dé-

tails de l’environnement jusqu’alors considérés d’influence négligeable sur une transmission

deviennent perturbateurs et il convient de les prendre en compte dans la modélisation. Le pro-

blème des méthodes asymptotiques est qu’elles permettent de modéliser uniquement des objets

de forme canonique et de grande taille devant la longueur d’onde. Ainsi, les modèles à base

de rayons deviennent insuffisants et nous devons avoir recours à des méthodes numériques ri-

goureuses pour décrire le comportement électromagnétique d’objets de petite taille devant la

longueur d’onde et/ou de formes complexes. Ces méthodes sont présentées dans le paragraphe

1.3 en insistant sur la FDTD puisqu’il s’agit de la méthode que nous utilisons par la suite.
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1.3 Méthodes numériques

1.3.1 Historique

Les méthodes numériques en électromagnétisme jouent un rôle essentiel dans la caracté-

risation et la compréhension des interactions onde-matière, que ce soit dans le domaine des

antennes, la compatibilité électromagnétique (CEM), la modélisation de la diffraction par des

objets de petite taille par rapport à la longueur d’onde et/ou de formes complexes.

Parmi les méthodes numériques, nous pouvons répertorier des méthodes surfaciques (2D)

ou volumiques (3D).

La Méthode des Moments (MoM) est une méthode surfacique : elle sert à résoudre les

équations intégrales surfaciques et est basée sur le développement de leurs solutions sur des

fonctions de bases [18]. Les équations intégrales surfaciques sont les EFIE (Electric Field In-

tegral Equation), MFIE (Magnetic Field Integral Equation) et CFIE (Combined Field Integral

Equation). Elles sont très utilisées pour modéliser le comportement électromagnétique d’objets

homogènes et de grande taille - pouvant alors être maillés surfaciquement - mais deviennent

inadaptées pour des matériaux hétérogènes et des objets complexes. Dans ce cas, les méthodes

utilisées sont des méthodes 3D. La résolution des FIE (Field Integral Equation) est parfois coû-

teuse car l’inversion des matrices devient délicate lorsque le nombre d’inconnues est important.

Pour palier ce problème, des méthodes multipoles ont dues être mises en place (transformation

des matrices pleines en matrices creuses). La FMM (Fast Multipole Method) est à ce titre lar-

gement présentée dans la littérature comme étant très efficace pour résoudre rapidement les FIE

(Field Integral Equations) [19].

Les méthodes 3D les plus utilisées sont les FEM (Finite Elements Method) , la TLM (Trans-

mission Line Matrix) et la FDTD (Finite Difference Time Domain).

La FEM est une méthode fréquentielle très utilisée pour l’analyse des structures électro-

magnétiques complexes à quelques fréquences. Cependant, les ressources mémoires et calcula-

toires croissent de façon exponentielle avec la complexité des scènes à étudier. Les méthodes

TLM et FDTD sont deux méthodes temporelles. Elles sont très intéressantes lorsque l’on ef-

fectue des simulations pour des réponses large bande, puisque l’on obtient toutes les informa-

tions par un seul passage temporel (par transformée de Fourier). Un logiciel de modélisation

de la propagation d’ondes dans les milieux complexes et basé sur la FDTD a été développé par
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C.Guiffaut et C.Giraudon au sein du laboratoire [20]. Dans le cadre de mon travail de thèse, j’ai

donc utilisé cet outil reposant sur la méthode FDTD.

La FDTD, présentée par Yee en 1966 [21], résoud les équations de Maxwell dans le do-

maine temporel à l’aide des différences finies centrées. Elle permet notamment de modéliser

des structures 3D, d’intégrer des environnements très variés tels que des matériaux dont les pro-

priétés sont complexes (dispersif, anisotrope ...). Ses domaines d’application sont très larges,

par exemple tous ceux cités au début de ce paragraphe.

1.3.2 La méthode des différences finies dans le domaine temporel

Les différences finies centrées à l’ordre 2, qui sont à l’origine de la méthode FDTD (Finite

Difference Time Domain), sont appliquées à la résolution des équations de Maxwell dans le

domaine temporel. La méthode FDTD, basée sur le schéma de Yee [21], permet de calculer

à chaque instant discret du temps, les composantes du champ électromagnétique dans chaque

cellule de Yee du volume tridimensionel. La plupart du temps, le type d’excitation utilisé est

fini et impulsionnel, ce qui donne la possibilité d’étudier les structures sur de larges bandes de

fréquence. En revanche, cette méthode présente des contraintes d’ordre numérique : problèmes

de stabilité, de dispersion numérique, de conditions aux frontières, de temps de calcul et de

taille mémoire requise.

1.3.2.1 Résolution des équations de Maxwell au sens des différences centrées

Les équations de Maxwell décrivent la propagation des ondes électromagnétiques dans tout

type de milieu. Nous considérerons dans la suite, un milieu homogène, dépourvu de sources, non

dispersif mais pouvant présenter des pertes électriques. Dès lors, les équations différentielles de

Maxwell-Faraday et de Maxwell-Ampère sont définies dans le domaine temporel par :

~rot ~E (~r, t) = −µ
∂~H (~r, t)

∂t
(1.26)

~rot ~H (~r, t) = σ~E + ε
∂~E (~r, t)

∂t
(1.27)

Ensuite, les équations sont projetées sur les axes (Ox,Oy,Oz) d’un repère en coordonnées

cartésiennes. Auparavant, pour alléger les expressions, les notations suivantes seront adoptées :
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∂t = ∂
∂t et ∂u = ∂

∂u pour u = (x,y,z)

Ainsi, les équations (1.26) et (1.27) projetées sur les axes du repère donnent :

pour l’axe (Ox) :

(∂yEz −∂zEy) = −µx∂tHx (1.28)

(∂yHz−∂zHy) = σxEx + εx∂tEx (1.29)

pour l’axe (Oy) :

(∂zEx −∂xEz) = −µy∂tHy (1.30)

(∂zHx −∂xHz) = σyEy + εy∂tEy (1.31)

pour l’axe (Oz) :

(∂xEy −∂yEx) = −µz∂tHz (1.32)

(∂xHy −∂yHx) = σzEz + εz∂tEz (1.33)

Le système est alors composé de 6 équations (duales 2 à 2), contenant 6 inconnues corres-

pondant aux 6 composantes du champ Ex,Ey,Ez,Hx,Hy,Hz. Ce système sera résolu en appli-

quant les différences centrées sur les dérivées spatiales et temporelles des 6 composantes de

champ.

En considérant une fonction F continue et dépendante de la variable u et en combinant les

développements limités de Taylor à droite et à gauche à l’ordre 2, la dérivée et la moyenne de

F en un point u0 peuvent être approchées de manière centrée comme suit :

∂tF (u0) ≈
F ((n+1)∆u)−F (n∆u)

∆u
+o
(

∆u2) (1.34)

F (u0) ≈
F ((n+1)∆u)+F (n∆u)

2
+o
(

∆u2) (1.35)
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avec u0 =
(

n+ 1
2

)

∆u et n entier.

Pour appliquer la différence et la moyenne centrées à l’ordre 2 aux équations de Maxwell

discrétisées, il est nécessaire de travailler dans un espace discret avec des variables discrètes.

Ainsi, pour le passage dans l’espace discret, on adopte les équivalences suivantes :

x = i∆x

y = j∆y

z = k∆z

t = n∆t

où (i, j,k,n) ∈ N, ∆x, ∆y, ∆z sont les pas spatiaux et ∆t le pas temporel.

Pour alléger les notations des équations discrètes, la convention suivante est utilisée :

F (n∆t, i∆x, j∆y,k∆z,) = F|ni, j,k (1.36)

Dans un premier temps, l’équation (1.34) est appliquée à la différentiation de (1.32) et à

l’instant t = n∆t. Du fait des dérivées spatiales de Ex et Ey par rapport respectivement aux

variables y et x, la différentiation spatiale de (1.32) est appliquée au point :

(

i+
1
2

)

∆x,
(

j +
1
2

)

∆y,k∆z (1.37)

A partir de ces propositions, la relation discrète de (1.32) s’obtient directement et on en

déduit la composante de champ Hz à l’instant
(

n+ 1
2

)

∆t en fonction des autres composantes de

champ évaluées aux instants précédents n∆t et
(

n− 1
2

)

∆t :

Hz|
n+ 1

2
i+ 1

2 , j+ 1
2 ,k

= Hz|
n− 1

2
i+ 1

2 , j+ 1
2 ,k

− ∆t
µz

(Ey|ni+1, j+ 1
2 ,k

−Ey|ni, j+ 1
2 ,k

∆x
−

Ex|ni+ 1
2 , j+1,k

−Ex|ni+ 1
2 , j,k

∆y

)

(1.38)

Les composantes Hx et Hy peuvent être déduites de (1.38) au même instant
(

n+ 1
2

)

∆t par

permutation circulaire des composantes de champ, de la composante de la perméabilité, des

indices et des pas spatiaux.
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La différentiation de l’équation duale (1.33) de (1.32) conduit au calcul de Ez. Comme les

composantes de E sont décalées d’une demi-cellule en espace par rapport aux composantes de

H, un décalage en temps de ∆t
2 de (1.33) par rapport à (1.32) est nécessaire. Ainsi, l’équation

(1.33) est résolue numériquement à l’instant
(

n+ 1
2

)

∆t. Le point spatial de différentiation est

imposé par le choix déjà réalisé sur les différentiations des composantes de H :

i∆x, j∆y,
(

k +
1
2

)

∆z (1.39)

La composante du champ Ez à l’instant (n + 1)∆t s’exprime alors en fonction des autres

composantes de champ, évaluées aux instants précédents n∆t et (n+ 1
2)∆t :

Ez|n+1
i, j,k+ 1

2
= C1Ez|ni, j,k+ 1

2

+ C2







Hy|
n+ 1

2
i+ 1

2 , j,k+ 1
2
−Hy|

n+ 1
2

i− 1
2 , j,k+ 1

2

∆x
−

Hx|
n+ 1

2
i, j+ 1

2 ,k+ 1
2
−Hx|

n+ 1
2

i, j− 1
2 ,k+ 1

2

∆y






(1.40)

avec

C1 =
1−σz∆t

2εz

1+ σz∆t
2εz

et C2 =
∆t
εz

1+ σz∆t
2εz

La figure 1.9 représente le schéma numérique pour la mise à jour de la composante Ez.

y

x

PSfrag replacements
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2
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2
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Figure 1.9 : Schéma numérique pour la mise à jour de la composante Ez

Par permutation circulaire des composantes de champ, des indices et des pas spatiaux, les

composantes Ex et Ey peuvent être déduites au même instant (n+1)∆t [20].
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Au total, un système de 6 équations discrètes, qui s’expriment sous une forme récurrente,

est obtenu à l’aide des différences centrées développées à l’ordre 2. Les composantes de H sont

calculées aux instants
(

n+ 1
2

)

∆t alors que les composantes de E sont calculées aux instants

n∆t. Le détail du calcul des 6 composantes de champ est fourni en annexe A.

Chaque composante est mise à jour dans chaque cellule élémentaire de Yee. Les 6 com-

posantes du champ électromagnétique sont éclatées au sein d’une cellule parallélépipédique

élémentaire. Etabli par Yee [21], le schéma numérique 3D décrivant la position des compo-

santes du champ électromagnétique dans une cellule se déduit des équations discrètes établies

précédement.

La figure 1.10 décrit cette cellule dans laquelle les composantes du champ électrique sont

positionnées au milieu des arêtes et les composantes du champ magnétique au centre des faces.
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Figure 1.10 : Schéma numérique 3D de Yee
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1.3.2.2 Contraintes numériques de la méthode

1.3.2.2.1 Critère de stabilité

L’algorithme itératif temporel qui découle du schéma aux différences centrées peut faire

apparaître des solutions numériques non physiques. Celles-ci peuvent alors conduire à une di-

vergence du calcul et donc à des résultats faux. Les problèmes de stabilité des algorithmes

numériques ont été analysés par Courant, Friedrich et Levy, ainsi que par Von Neumann, à

partir d’une approche mathématique rigoureuse. Taflove [22] a appliqué cette approche à la mé-

thode FDTD, en étudiant séparément la stabilité des dérivées temporelles et spatiales pour la re-

cherche de leurs valeurs propres. Chacune d’entre elles génère des solutions propres qui doivent

être stables. La relation finale connue comme le critère de stabilité de la méthode FDTD, est la

suivante :

∆t ≤ ∆tmax =
1

c
√

1
∆x2 + 1

∆y2 + 1
∆z2

(1.41)

avec c la célérité.

Ce critère de stabilité reste suffisant pour tous les types de milieu (diélectrique, magnétique,

dispersif, avec ou sans pertes électriques), car dans ces milieux, la vitesse de phase est inférieure

à la célérité. On notera que si les pas spatiaux sont égaux, le critère de stabilité devient :

∆t ≤ 1
c

∆√
3

(1.42)

avec c la célérité et ∆ le pas spatial.

1.3.2.2.2 Dispersion numérique

Du fait de la répartition spatiale des composantes du champ dans une cellule de Yee, l’équa-

tion de dispersion dans l’espace discret est différente de celle utilisée en espace libre. Cette

dernière est déduite de l’équation de Helmoltz par :

k2 = k2
x + k2

y + k2
z =

ω2

c
(1.43)
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L’approximation des équations vectorielles de Maxwell au sens des différences centrées

génère une anisotropie spatiale.

L’équation de dispersion numérique de l’espace discret s’écrit :

[

1
∆x

sin
(

k̃x∆x
2

)]2

+

[

1
∆y

sin
(

k̃y∆y
2

)]2

+

[

1
∆z

sin
(

k̃z∆z
2

)]2

=

[

1
c∆t

sin
(

ω∆t
2

)]2

(1.44)

Cette relation complexe met en évidence la dépendance du vecteur d’onde numérique k en

fonction des pas spatio-temporels et de la vitesse de propagation c dans le milieu considéré [20].

La vitesse de phase numérique est reliée au vecteur d’onde numérique par :

Vpnum =
ω
k̃

=
2

k̃∆t
arcsin

(

c∆t
√

u
)

(1.45)

où

u =
1

∆x2 sin2
(

k̃x∆x
2

)

+
1

∆y2 sin2
(

k̃y∆y
2

)

+
1

∆z2 sin2
(

k̃z∆z
2

)

(1.46)

Ainsi, la dispersion numérique introduite par la méthode FDTD génère des erreurs d’esti-

mation de la phase des composantes de champ.

Le tableau 1.1 donne un aperçu des erreurs sur la phase pour un parcours de l’onde sur une

distance d’une longueur d’onde [20].

Pas spatiaux λ
5

λ
10

λ
20

λ
30

λ
50

λ
100

Erreur sur la phase pour 1λ 18˚ 4,2˚ 1,0˚ 0,47˚ 0,17˚ 0,04˚

Tableau 1.1 : Erreur sur la phase pour une propagation sur une longueur d’onde

En se limitant à une erreur de 5˚sur la phase, un échantillonnage spatial de λ
10 offre une

longueur de parcours de 1 λ, un échantillonnage de λ
20 offre une longueur de 5 λ et un échan-

tillonnage de λ
30 offre une longueur de 10 λ.

Cette notion de dispersion numérique est importante et l’erreur sur la phase qui en découle

interviendra en particulier lors de l’étude paramétrique effectuée dans le chapitre 4.
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1.3.2.2.3 Echantillonnage spatial, taille mémoire

L’échantillonnage spatial minimal requis est de l’ordre de 10∆ par longueur d’onde mini-

male λmin, correspondant à la fréquence maximale utile. Ce critère repose sur une variation

spatiale du champ faible au sein de la cellule de sorte que la valeur moyenne du champ soit

une bonne approximation. Cependant, pour assurer un résultat précis et pour minimiser l’effet

de la dispersion, l’expérience montre qu’un échantillonnage d’au moins λmin
30 est souvent néces-

saire. Ceci s’explique notamment par le comportement du champ aux abords des discontinuités

(bords des métallisations, interface entre deux matériaux ...) qui va varier plus rapidement, d’où

la nécessité d’un maillage fin.

Une contrainte va toutefois limiter le raffinement du maillage, il s’agit du temps de calcul et

surtout de la taille mémoire nécessaire qui ne peut pas dépasser la capacité de la mémoire vive

(RAM) des calculateurs.

1.3.2.2.4 Conditions aux frontières

Dans tout l’espace de calcul, les six composantes de champ sont calculées à partir de l’algo-

rithme des différences centrées. Cependant l’espace de calcul doit être tronqué à proximité des

structures à traiter afin de limiter le temps de calcul et l’espace mémoire requis. Or l’algorithme

aux différences centrées ne peut pas s’appliquer sur les frontières de l’espace de calcul.

La mise à jour des composantes sur les frontières n’est pas un problème trivial. Ces condi-

tions aux frontières ont fait l’objet de nombreux travaux de recherche depuis plus de 20 ans,

avec principalement les travaux de Holland [23], Enquist et Majda [24], et Higdon [25].

En 1994, les PML (Perfectly Matched Layers) de Bérenger [26] ont mis quasiment fin aux

recherches sur les précédents types de conditions aux frontières car elles sont théoriquement

parfaites dans leur absorption des ondes sortantes.

Les PML originales de Bérenger [27], doivent respecter les règles suivantes :

– Adaptation d’impédance : σe,i
εi

=
σh,i
µi

, i = (x,y,z).

– Adaptation transverse entre deux milieux diélectriques dans une couche PML :
σe,i,1
εi,1

=
σe,i,2
εi,2

=
σe,0
ε0

– Profil de conductivité croissant dans les couches PML afin d’éviter des réflexions numé-

riques parasites liées à la différentiation spatiale.
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Les PML peuvent être vues comme un milieu anisotrope à pertes. Le coefficient de réflexion

théorique est donné par les relations :

R(θ) = [R(0)]cosθ avec R(0) = exp
2

ε0c
R d

0 σ(ρ)dρ

où d est l’épaisseur des couches PML, σ(ρ) la conductivité longitudinale qui est fonction

de sa position ρ dans les PML et du type de profil choisi. Les PML de Bérenger peuvent offrir

un coefficient de réflexion inférieur à -80 dB. Elles peuvent en outre être placées très proche (à

deux cellules) de la structure traitée.

1.3.3 Conclusion

Nous avons vu dans ce paragraphe les bases de la méthode FDTD, en insistant sur quelques

points clés tels que la dispersion numérique, la mise à jour des composantes de champ aux

frontières.

Avec les PML inventées par Bérenger, le problème des erreurs numériques liées aux fron-

tières du domaine de calcul est écarté. Celles-ci peuvent s’appliquer à tout type de milieu.

Enfin, pour minimiser les erreurs de dispersion sur les grandes structures, un maillage mini-

mum en λmin
30 est nécessaire.

1.4 Méthodes hybrides

L’hybridation de méthodes numériques exactes avec les méthodes asymptotiques suscitent

depuis quelques années beaucoup d’intérêt, dans un souci de compromis entre la précision et le

temps de calcul.

La plupart des applications de telles méthodes sont en rapport avec la caractérisation du

couplage antennes / structures et pour les réseaux d’antennes.

Par exemple, Persson [28] propose l’hybridation de la Méthode des Moments (MoM) avec

la Théorie Uniforme de la Diffraction (TUD) pour calculer le couplage entre les ouvertures

d’antennes cylindriques. Il calcule par la MoM les champs à l’intérieur des ouvertures (consi-

dérant celles-ci comme des guides d’onde) et se sert de la TUD pour déterminer les champs

émis d’une ouverture à l’autre.
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Une hybridation de la Méthode des Eléments Finis avec la TUD a aussi été proposée par

[29] pour analyser le couplage d’antennes posées sur des larges structures métalliques.

Par ailleurs, diverses études de modélisation hybride de réseaux d’antennes ont été menées,

de façon à prédire les champs rayonnés par ces réseaux, quelle que soit leur taille. A ce titre, Civi

[30] [31] propose de calculer par la MoM indépendamment les champs des éléments constituant

le réseau. Il se sert de la périodicité des réseaux d’antennes pour pondérer les champs calculés

par la MoM par des coefficients tirés de la TUD. Cela lui permet de diminuer considérablement

le nombre d’inconnues et d’accélérer le processus de détermination du diagramme de rayonne-

ment du réseau.

Si les modèles hybrides sont très développés pour l’étude de l’interaction antennes / struc-

tures, les investigations dans le domaine de l’interaction ondes / structures et plus précisément

la modélisation de la propagation indoor sont moins nombreuses.

En 2002, Wang simule la propagation à l’intérieur de bâtiments en hybridant les techniques

de tracé de rayons et FDTD [32] [33]. Wang cherche notamment à pouvoir prendre en compte

la pénétration dans des murs inhomogènes. L’hybridation est directe : lorsqu’un rayon va in-

tercepter une zone considérée comme complexe et non modélisable par les techniques de tracé

de rayons classiques, une simulation par FDTD calcule le champ transmis et propagé dans la

zone d’intérêt en fonction des caractéristiques de l’onde incidente. Cette méthode a pour incon-

vénient majeur une augmentation des temps de calcul croissant avec la complexité des scènes à

étudier.

Zhang propose quant à lui une méthode hybride indirecte, entre un tracé de rayons et la

FDTD pour modéliser la transmission à travers des fenêtres [34]. Il se sert de la FDTD pour

déterminer les amplitudes des champs diffusés par la fenêtre et utilise ces résultats dans un

algorithme de tracé de rayons pour la transmission indoor / outdoor.

En ce qui nous concerne, ayant à notre disposition un outil performant de modélisation de la

propagation à base de tracé de rayons, nous cherchons à modéliser des environnements indoor

complexes en présence d’objets non canoniques et de taille voisine de la longueur d’onde. L’ou-

til doit permettre de prendre en compte divers objets quelles que soient les caractéristiques de

l’onde émise (angle d’incidence, polarisation, fréquence ...) ; il se doit aussi de ne pas augmenter

de manière trop importante les temps de calcul.



1.5 Conclusion 49

Ainsi, l’idée d’une hybridation indirecte entre la FDTD et les techniques de tracé de rayons

apparaît la plus adéquate. Le comportement électromagnétique des structures sera déterminé

par FDTD par le biais de la construction de matrices de diffraction 3D. Ces objets seront en-

suite incorporés dans le logiciel à tracé de rayons 3D en tant que coefficients de diffraction

généralisés : cette étape de modélisation est décrite dans le chapitre 3.

1.5 Conclusion

Comme nous l’avons vu dans les paragraphes précédents, le canal de propagation radioélec-

trique introduit de fortes perturbations sur les signaux s’y propageant. Ceci est dû à sa principale

propriété, le phénomène de trajets multiples.

Ce phénomène de trajets multiples induit des perturbations sur la transmission, comme par

exemple la sélectivité en fréquence.

La connaissance précise des caractéristiques du canal de propagation radioélectrique est

donc une étape incontournable pour le développement des systèmes sans fil. A cette fin, diffé-

rents types de modèles de propagation des ondes ont été développés.

Ceux-ci peuvent être classés en trois grandes catégories de complexité croissante : les mo-

dèles empiriques, statistiques et spécifiques à l’environnement.

Les modèles empiriques et statistiques, simples et rapides, ne permettent que la prédiction de

l’atténuation de propagation sur un emplacement moyen, et non une caractérisation large bande

du canal de propagation. Ainsi, ils ne sont valables que dans un environnement particulier. Leur

utilisation dans un autre type d’environnement devient alors impossible.

Enfin, les modèles spécifiques à l’environnement, sont les seuls permettant à la fois une

prédiction de l’atténuation de propagation et une caractérisation large bande du canal précises.

Ceux-ci sont utilisables dans n’importe quel environnement, puisqu’étant basés sur une

modélisation de celui-ci, ils prennent en compte toutes leurs spécificités.

Pour les modèles spécifiques au site, deux pistes ont été développées : les méthodes asymp-

totiques d’une part et les méthodes numériques d’autre part.

Les méthodes asymptotiques utilisent des approximations en champ lointain de l’Optique

Géométrique et la Théorie Uniforme de la Diffraction ; elles sont basées sur le concept de
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rayons. Ainsi, nous avons évoqué deux modèles à rayons particuliers, à savoir le Lancer de

Rayons et le Tracé de Rayons, en justifiant l’avantage du modèle à base de Tracé de Rayons.

Ces méthodes asymptotiques sont largement utilisées pour la prédiction de zones de couvertures

dans des environnements comportant des objets de grande taille devant la longueur d’onde. En

revanche, elles ne sont plus adaptées lorsque l’on considère des environnements complexes

comportant des objets de petite taille devant la longueur d’onde et/ou de formes complexes.

Ainsi, nous avons vu que pour des applications indoor, une prise en compte d’un environ-

nement de propagation modélisé plus finement passe par le recours à des méthodes numériques

telles que la FDTD, qui permettent de modéliser le comportement électromagnétique d’objets de

formes complexes, de matériaux anisotropes, de petite taille devant la longueur d’onde, contrai-

rement aux méthodes asymptotiques. Ces méthodes sont exactes mais leur utilisation doit rester

limitée à l’étude de scènes de petite taille, du fait de leur coût en mémoire et temps CPU.

Finalement, dans un souci de prédiction de zones de couverture de façon précise et de ca-

ractérisation de canal sur une large bande de fréquence, nous proposons une hybridation des

techniques de Tracé de Rayons avec la FDTD. Cette méthode hybride FDTD / Tracé de Rayons

fait l’objet du chapitre 2.
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2.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous nous attachons à présenter les étapes importantes dans l’élaboration

de notre modèle de propagation hybride FDTD / Tracé de Rayons. Le but de ce chapitre est de

comprendre comment utiliser la méthode FDTD (domaine temporel) pour caractériser le com-

portement électromagnétique d’une structure de forme, de taille et de matériau quelconques et

l’intégrer dans une approche asymptotique basée sur la technique du Tracé de Rayons (domaine

fréquentiel). On insistera notamment sur le concept de matrice de diffraction, qui doit constituer

l’interface entre la méthode FDTD et la technique de Tracé de Rayons.

Dans un premier temps, nous présentons les modèles de sources FDTD servant pour l’illu-

mination de structures, en insistant notamment sur l’impulsion temporelle et la méthode d’illu-

mination choisies (impulsion sino-gaussienne et méthode des ondes planes) en vue du calcul de

matrices de diffraction (paragraphe 2.2.2).

Dans un second temps, nous présentons comment, par l’intermédiaire de simulations tempo-

relles par FDTD, nous arrivons à décrire entièrement le comportement électromagnétique d’un

objet donné. Nous abordons en particulier les points fondamentaux dans la construction des

matrices de diffraction (paragraphe 2.3) à savoir les notions de transformation champ proche -

champ lointain, de passage en fréquence, de polarisations.

Finalement, le paragraphe 2.4 constitue une première approche de la méthode hybride

FDTD / Tracé de Rayons présentée dans le chapitre 3. En vue d’une comparaison des résultats

entre les méthodes FDTD, Tracé de rayons et hybride lors de l’étude paramétrique du chapitre

4, les phases de normalisation du modèle nécessaires y sont présentées, ainsi que les expres-

sions finales des champs électromagnétiques. De plus, des premiers résultats sont présentés

afin de montrer que la méthode hybride à son domaine de validité, ce qui fera l’objet de l’étude

paramétrique bidimensionnelle et tridimensionnelle du chapitre 4.
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2.2 Modèles de sources en FDTD

2.2.1 Présentation du logiciel Tridimo

Le logiciel Tridimo est un simulateur basé sur la méthode FDTD. Il a été développé par

C.GIRAUDON et C.GUIFFAUT [35] pour des applications essentiellement en Compatibilité

Electromagnétique (CEM) et dans le domaine des radars.

Ce simulateur, initialement développé en fortran 90, est totalement modulaire et orienté ob-

jet. Sa première version opérationnelle est apparue en décembre 2001 en tant que regroupement

d’un ensemble de codes sur la méthode FDTD écrits en fortran 77.

Ce simulateur a connu diverses améliorations et optimisations entre 2002 et 2003.

Les étapes principales d’une modélisation du comportement électromagnétique d’une struc-

ture à l’aide de Tridimo sont les suivantes :

– La définition d’un volume de travail entourant la structure : il consiste en un parallélé-

pipède constitué de mailles élémentaires elles aussi parallélépipédiques. Le maillage est

en outre uniforme ce qui implique le plus souvent de réaliser des approximations avec un

maillage en marche d’escalier lorsqu’une structure est oblique ou incurvée par exemple.

– La définition des matériaux constituant la structure ainsi que leurs propriétés électroma-

gnétiques.

– La définition de la ou des structures du volume de calcul.

– Les sources d’excitation utilisées ainsi que les formes d’excitation associées.

– Le type de résultats que l’on souhaite stocker.

La partie de la modélisation qui est la plus délicate est le choix de la source d’excitation et la

forme d’excitation associée. En effet, ce choix va dépendre de l’application et du type de résultat

que l’on souhaite. Dans le paragraphe 2.2.2, nous allons présenter les différentes sources d’ex-

citation disponibles et implémentées dans Tridimo, ainsi que les formes d’excitations associées,

avec leurs avantages respectifs de façon à justifier le choix retenu pour notre étude.

2.2.2 Les sources d’excitation et fonctions d’excitation associées

Les sources d’excitation possibles sont les alimentations locales en tension et en courant,

les sources dipolaires et les ondes planes. A chaque source est associée une fonction temporelle

qui décrit la forme de l’excitation (gaussienne, sinus, ...).
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2.2.2.1 Sources d’excitation

On peut répertorier les différentes sources d’excitation disponibles dans Tridimo comme

suit :

Les sources de tension : Elles sont généralement utilisées pour l’alimentation ponctuelle

de structures. Les générateurs de tension les plus utilisés pour les méthodes numériques telles

que la FDTD sont ceux de Piket-May et Taflove [36] et Luebbers et Langdon [37].

Les sources de courant : Elles sont principalement utilisées pour alimenter les pistes im-

primées. La source de courant parfaite (sans résistance en parallèle) est transparente aux ondes

retour si bien qu’elle est très adaptée pour des problèmes monodimensionnels ou pour des pro-

blèmes où la source ne doit pas perturber les ondes qui la traversent. C’est le cas par exemple

du modèle de source de courant proposé par Zhao et Al. [38]. Pour les simulations dont les

résultats sont présentés dans ce mémoire, une source de courant parfaite a été choisie pour la

représentation rigoureuse (FDTD) du champ diffracté par une structure. Le calcul numérique

du champ généré par la source de courant parfaite est détaillé en annexe B.

Les sources dipolaires : Ce sont des dipôles élémentaires (longueur négligeable devant la

longueur d’onde) utilisés comme sources de rayonnement. Les sources dipolaires sont utili-

sées pour calculer des diagrammes de rayonnement de formes variées. L’utilisation de plusieurs

sources dipolaires permet notamment d’obtenir des bonnes directivités du rayonnement (ré-

seaux de dipôles). Nous utiliserons ces sources dipolaires implémentées dans Tridimo dans le

paragraphe 4.2 du chapitre 4 pour étudier le rayonnement électromagnétique en fréquence d’un

dipôle ou d’un réseau de dipôles.

Les ondes planes : L’injecteur d’ondes planes permet de générer un champ incident en

ondes planes à l’intérieur d’un parallélépipède qui est délimité par une boîte de Huygens. En

fait, celui-ci injecte des sources de courants électrique et magnétique sur la surface de Huygens.

Les sources sont définies de telle sorte qu’elles permettent de rayonner un champ incident uni-

quement à l’intérieur de la boîte de Huygens. La conséquence est une division du volume de

calcul en deux zones de champ : la zone de champ total à l’intérieur de la boîte de Huygens

(champ incident + champ diffracté par la structure à l’étude) et la zone de champ diffracté à

l’extérieur de la boîte de Huygens. Ce type d’illumination sera détaillé plus précisément dans
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le paragraphe 2.2.3, puisque c’est la technique d’illumination choisie pour calculer les matrices

de diffraction.

2.2.2.2 Fonctions d’excitation

Les fonctions d’excitation associées aux sources d’excitation présentées dans le paragraphe

précédent sont des excitations impulsionnelles. Dans la littérature, différentes formes d’excita-

tions sont utilisées pour alimenter des structures rayonnantes. La plus connue est l’impulsion

gaussienne. Deux formes d’impulsions sont présentées dans ce paragraphe, à savoir la gaus-

sienne et la sino-gaussienne. Leurs choix se justifient par leurs particularités et leur complé-

mentarité, couvrant une large gamme d’applications [35].

La gaussienne :

Ses formes temporelle et fréquentielle sont représentées sur la figure 2.1.
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Figure 2.1 : Allures temporelle (2.1(a)) et fréquentielle (2.1(b)) d’une gaussienne (Att0 = 40 dB,
AttFmax = 20 dB, T = 0.483e−10 s et t0 = 1.04e−9 s)

Elles sont définies par les relations suivantes :

TF

e(t) = A0e−
(t−t0)

2

T 2 −→ e( f ) = A0T
√

πe−(π f T )2
e−i2π f t0

temporelle fréquentielle

où A0 est l’amplitude de la gaussienne, t0 est le retard par rapport à l’origine des temps et T

la largeur de l’impulsion à mi-hauteur. Le retard t0 et la largeur T de l’impulsion sont déduits

par les relations :
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T =

√
lnAttFmax

πFmax
et t0 = T

√

lnAtt0 (2.1)

La connaissance de la durée d’une impulsion est nécessaire pour évaluer le nombre d’itéra-

tions temporelles d’une simulation. Pour la gaussienne, elle est de 2t0.

La gamme de fréquences couverte s’étend de 0 à une fréquence maximale. Ce type d’impul-

sion a l’avantage de présenter une réponse large bande. Si on se fixe une fréquence maximale

d’utilisation, une gaussienne peut alors être caractérisée à partir de deux paramètres : l’atténua-

tion du spectre du signal à Fmax (AttFmax) par rapport au maximum d’amplitude situé à f = 0 et

l’atténuation du signal temporel à t = 0 (Att0) par rapport au maximum d’amplitude A0 obtenu

à l’instant t = t0.

La sino-gaussienne :

Ses formes temporelle et fréquentielle sont définies par les relations :

TF

e(t) = A0 sin(2π f0t)e−
(t−t0)

2

T 2 −→ e( f ) = A0T
√

πe−(π( f− f0)T )2
e−i2π( f− f0)t0

temporelle fréquentielle

Cette impulsion est une gaussienne centrée sur la fréquence f0. Les paramètres t0 et T sont

déterminées à partir de formules analogues à celles de la gaussienne à la différence que la

fréquence Fmax est remplacée par ∆ f , 2∆ f correspondant à la largeur de la bande spectrale

utile :

T =

√
lnAttFmax

π∆ f
et t0 = T

√

lnAtt0 (2.2)

Le paramètre Att0 peut être moins important car le sinus vient atténuer l’effet échelon du

signal à t = 0. Cela permet de diminuer la largeur de l’impulsion tout en gardant une bande de

fréquence raisonnable.

La figure 2.2 montre un exemple de ce type d’excitation et illustre l’influence de la largeur

de la bande spectrale sur la largeur temporelle de l’impulsion.

Pour nos simulations, aussi bien les simulations de la méthode de référence FDTD que

celles réalisées pour le calcul des matrices de diffraction (paragraphe 2.4.3), nous utiliserons

une impulsion de type sino-gaussienne : d’une part, la forme de cette excitation va permettre
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Figure 2.2 : Réponses temporelle (2.2(a)) et fréquentielle (2.2(b)) de l’impulsion sino-
gaussienne, pour deux valeurs de bande spectrale ∆ f (∆ f1 = 2 GHz, ∆ f2 = 4 GHz,
AttFmax = 20 dB, Att0 = 40 dB)

de filtrer les basses fréquences, pour lesquelles le comportement des sources ponctuelles est

mal modélisé ; d’autre part, cela entraîne un gain en temps de calcul puisque les largeurs des

impulsions peuvent être plus faibles que pour les impulsions gaussiennes.

Nous allons à présent détailler la technique d’illumination par ondes planes que nous uti-

lisons, associée à une impulsion sino-gaussienne, pour l’illumination des structures dont nous

souhaitons caractériser le comportement électromagnétique.

2.2.3 L’illumination par ondes planes

Nous souhaitons prendre en compte des objets modélisés par FDTD dans un logiciel de

modélisation de la propagation basé sur le Tracé de Rayon. Ainsi, nous devons modéliser le

comportement électromagnétique de ces objets en champ lointain. Par conséquent, la méthode

des ondes planes est adaptée à nos objectifs puisqu’elle permet d’illuminer les structures par

un champ en ondes planes (champ lointain) et d’obtenir le champ rayonné par ces structures en

zone de champ lointain.

L’onde plane est utilisée comme source d’excitation dans beaucoup d’applications et notam-

ment le calcul de Surfaces Equivalente Radar (SER) de cibles en champ lointain. Luebbers [39]

a proposé en 1993 une approche pour la génération d’une onde plane. Sa méthode consiste à

calculer le champ diffracté dans tout le volume de calcul. L’inconvénient majeur de cette mé-

thode est la nécessité de connaître le champ incident qui devra être calculé préalablement (le
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plus souvent de façon analytique). Par ailleurs, il peut apparaître un conflit de dispersion entre

un champ incident analytique et un champ diffracté calculé suivant la méthode FDTD.

Une approche plus souple d’utilisation repose sur le concept des surfaces de Huygens [40]

qui utilise le principe de Schelkunoff [41]. Le volume de calcul est séparé en deux zones (figure

2.3). Le calcul dans la première zone se fait en champ diffracté et dans la deuxième zone,

en champ total. A la frontière entre les deux zones, des sources de courant circulant sur des

surfaces de Huygens sont introduites pour palier la discontinuité des champs. A partir de ces

sources, le champ incident manquant sera généré.
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Figure 2.3 : Zones de calcul pour la diffraction d’une onde plane sur une structure

Nous explicitons le concept de ces surfaces de Huygens dans le paragraphe 2.2.3.1. Le calcul

du champ incident est présenté dans le paragraphe 2.2.3.2.

2.2.3.1 Notions sur les surfaces de Huygens

Supposons un volume fini Ωt dépourvu de sources mais illuminé par un champ électroma-

gnétique (Et ,Ht) et contenant une structure diffractante (figure 2.4). Ce volume est entouré par

un espace infini Ωd qui est dépourvu d’obstacles et contenant un champ électromagnétique se

décomposant en un champ incident (Einc,Hinc) et un champ diffracté (Ed ,Hd) provenant de la

structure à l’étude. On peut définir une surface de Huygens entourant le volume interne Ωt , sur

laquelle on introduit des sources de courant électriques Js et magnétiques Ms qui vont illuminer

le volume interne de manière équivalente au champ électromagnétique incident venant de Ωd .
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Ainsi, le champ incident se trouve confiné dans le volume fini Ωt et nul au dehors. Dès lors,

deux zones distinctes apparaissent :

– La zone de champ diffracté externe à la surface de Huygens fermée,

– La zone de champ total interne à la surface de Huygens fermée.
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Figure 2.4 : Principe d’équivalence avec une surface fermée de Huygens

La discontinuité des champs, générée par l’introduction de la surface de Huygens peut être

interprétée au sens des distributions [42]. En effet, les champs peuvent être dérivés partout

sauf sur la surface de Huygens séparant les deux zones de champs, où il y a discontinuité des

fonctions vectorielles associées aux champs électromagnétiques. Le formalisme du calcul des

champs électromagnétiques sur les surfaces de Huygens au sens des distributions est présenté

en annexe B, notamment la connexion des champs entre les zones de champ total et de champ

diffracté.

2.2.3.2 Propriétés du champ incident

Le calcul du champ incident est fait numériquement sur une règle 1D : les équations de

Maxwell sont réécrites pour le cas d’une propagation axiale, sur laquelle on calcule le champ

au sens des différences centrées. Ce calcul est décrit dans l’annexe B, ainsi que l’origine de

ce champ, c’est à dire le premier point de contact entre l’onde plane incidente et le volume de

calcul.

Le couple
(

E inc,H inc
)

est évalué à chaque itération temporelle. Les vecteurs correspondants

sont normaux à la direction de propagation. L’angle d’incidence des ondes planes est défini

par le couple d’angles (θi,φi) dans le système de coordonnées sphériques tel que représenté

figure 2.5.
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champ E inc et H inc

Pour définir complétement la polarisation du champ, on a besoin d’introduire un troisième

angle : l’angle de polarisation ψ que fait le vecteur champ
−−→
Einc avec le vecteur unitaire

−→
θ des

coordonnées sphériques (figure 2.6).

Les relations suivantes sont déduites :

Eθ = E inc cosψ

Eφ = E inc sinψ

Hθ = −H inc sinψ

Hφ = H inc cosψ (2.3)

Ainsi, pour une polarisation TM
(

Eθ,Hφ
)

, il suffit de fixer ψ = 0◦ et pour une polarisation

TE
(

Eφ,−Hθ
)

, ψ = 90◦.

Il est à noter que l’on peut générer, à l’aide de deux injecteurs déphasés d’un angle α,

des ondes planes à polarisation elliptique ou circulaires (α = 90◦), à condition d’utiliser une

excitation de type sino-gaussienne ou ondelette de Rayleigh pour lesquelles le déphasage est

constant sur une large bande de fréquences.
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2.2.4 Conclusion

Nous venons de présenter les différents outils numériques liés à la FDTD que nous allons

utiliser pour le calcul des matrices de diffraction. Nous avons en particulier justifié le choix

d’une illumination des structures par ondes planes (paragraphe 2.2.3 car cette technique est

adaptée au calcul du champ électromagnétique rayonné en champ lointain par une structure dif-

fractante donnée. Par ailleurs, nous avons montré que l’impulsion temporelle la mieux adaptée

à notre étude est l’impulsion de type sino-gaussienne : en effet, celle-ci permet d’obtenir une

réponse large bande (comme les impulsions gaussiennes) tout en étant plus efficace en terme

de temps de calcul puisque la largeur de l’impulsion peut être diminuée. Nous avons égale-

ment présenté le calcul du champ incident généré par la méthode des ondes planes ainsi que

ses propriétés. Ainsi, le paragraphe 2.3 présente la démarche de construction des matrices de

diffraction, dans le domaine fréquentiel et en champ lointain, à l’aide de ces différents outils

numériques.

2.3 Matrices de diffraction

Le modèle hybride que nous souhaitons développer doit permettre de prendre en compte

la diffraction par des objets de formes complexes et de tailles voisines de la longueur d’onde.

Le comportement électromagnétique de tels objets sera retranscrit dans une matrice de diffrac-

tion. Il convient à ce stade de préciser que la notion de matrice de diffraction prend en compte

les contributions de diffraction par les coins des objets traités et la réflexion par les faces de ces

mêmes objets. Ces matrices devront prendre en compte les caractéristiques de l’onde émise (fré-

quence, polarisation, direction). Par ailleurs, en vue d’une hybridation avec un tracé de rayons,

ces matrices doivent prendre la forme d’un coefficient de diffraction généralisé D dépendant

de plusieurs paramètres, de façon à ce que les objets traités par FDTD soient assimilables à

un point diffractant dans le tracé de rayons. Nous proposons donc de décrire la démarche de

construction de telles matrices de diffraction, en insistant sur les aspects décrits ci-dessus.

2.3.1 Principe d’obtention

Dans un premier temps, on illumine l’objet par une onde plane. Pour cela, on construit une

première surface de Huygens qui entoure l’objet et qui va permettre de faire rayonner les cou-
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rants surfaciques vers l’intérieur (figure 2.7). A l’extérieur de cette première surface, on obtient

ainsi le champ diffracté par la structure à l’étude. Une seconde surface de Huygens disposée

autour de la première, va permettre de faire rayonner les courants surfaciques électriques et

magnétiques (correspondant au champ électromagnétique diffracté) vers l’extérieur afin d’ob-

tenir, après Transformée de Fourier et transformation champ proche-champ lointain, le champ

rayonné en zone de champ lointain dans le domaine fréquentiel.

objet

zone de champ diffracté

zone de champ total

PML

PSfrag replacements

Ω1

Ω2

Ω3

Surface de Huygens

Surface de Huygens

S1 pour illuminer la structure
en ondes planes

S2 pour le calcul du
champ lointain

Figure 2.7 : Zones de champ

Les champs présents dans chaque volume Ωi sont :

Ω1 : ~Etot = ~Einc +~Edi f +~Ere f lechi (2.4)

Ω2 : champ proche : ~E = ~Etot −~Einc (2.5)

Ω3 : champ lointain : ~E = ~Etot −~Einc (2.6)

La transformée de Fourier utilisée est la Transformée de Fourier Discrète (TFD). A priori, la

Transformée de Fourier est préférentiellement utilisée pour calculer la transformée de Fourier

d’un signal temporel car plus performante que la simple Transformée de Fourier Discrète à

nombre égal d’échantillons de fréquence calculés. Cependant, en FDTD, la TFD est souvent

plus attrayante comme expliqué par Furse et Gandhi [43]. En effet, le principe de la TFD est
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de pouvoir sommer à chaque itération temporelle les valeurs des champs pour les fréquences

désirées alors que la FFT nécessite la connaissance préalable de toutes les valeurs de champ

dans le domaine temporel. Ainsi, on évite tout dépassement inutile de la capacité mémoire des

calculateurs. Dans certains cas, moyennant un nombre d’échantillons de fréquence assez faible

(< 100), la TFD est donc bien plus rapide et moins couteuse en occupation mémoire : c’est le

cas par exemple pour le calcul de cartographies de champs ou bien encore le calcul de champs

lointains dont on aura largement besoin par la suite.

Nous allons à présent détailler la transformation champ proche - champ lointain utilisée

dans le calcul du champ rayonné par une structure en zone de champ lointain.

2.3.2 Transformation champ proche - champ lointain

La détermination du champ lointain par la méthode FDTD est largement décrite dans la

littérature et différentes techniques sont proposées. Toutefois, elles se regroupent en deux caté-

gories, l’une fréquentielle, l’autre temporelle. La première approche est basée sur le calcul du

champ lointain dans le domaine fréquentiel [22], en appliquant pour chaque fréquence désirée,

une transformée de Fourier discrète à chaque itération temporelle des champs localisés sur une

surface d’intégration entourant l’élément rayonnant. La deuxième approche privilégie le calcul

complet du champ lointain dans le domaine temporel. A la fin des itérations temporelles, une

FFT est appliquée pour obtenir une réponse large bande dans le domaine fréquentiel. Lueb-

bers [44] a présenté un formalisme complet de cette approche basé sur la transformée en champ

lointain des sources de courant circulant sur une surface de Huygens.

La première des deux approches est préférée lorsque le champ lointain est désiré sur un

nombre très limité de fréquences et plusieurs directions d’observation (c’est le cas par exemple

pour l’étude de diagrammes d’antennes). En revanche, comme nous souhaitons à terme pouvoir

caractériser le canal de propagation sur une large bande de fréquence, la deuxième approche est

préférable, puisqu’elle permet d’obtenir des réponses large bande.

Nous présentons à présent l’approche fréquentielle utilisée pour le calcul de nos matrices de

diffraction.

Le calcul des potentiels vecteurs retardés à partir de l’intégration des sources de courant

circulant sur une surface de Huygens est à l’origine de cette transformée champ proche-champ

lointain (figure 2.8). Le champ lointain dérive des potentiels vecteurs retardés.
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Figure 2.8 : Principe de calcul du champ lointain à partir de l’intégration des courants sur une
surface de Huygens Sh

Dans le domaine fréquentiel, les relations entre les sources de courant et les champs sont

données par :

~Js

(

~r′, f
)

= ~n∧ ~H
(

~r′, f
)

(2.7)

~Ms

(

~r′, f
)

= −~n∧~E
(

~r′, f
)

(2.8)

Les relations entre les potentiels vecteurs retardés et les sources de courant sont :

~A
(

~r′, f
)

=
µ0

4π

I

Sh

~Js

(

~r′, f
) e− j~k.~R

R
dS (2.9)

~F
(

~r′, f
)

=
ε0

4π

I

Sh

~Ms

(

~r′, f
) e− j~k.~R

R
dS (2.10)

avec R = r− r
′
, et à grande distance |R| = |r|.

Supposant nuls les termes en 1
r2 ainsi que les composantes radiales des champs ~E et ~H, les

relations en coordonnées sphériques entre le champ lointain et les potentiels vecteurs retardés

s’écrivent :

Eθ = − jω
(

Aθ +η0Fφ
)

(2.11)

Eφ = − jω
(

Aφ −η0Fθ
)

(2.12)

Hθ = −Eφ

η0
(2.13)

Hφ =
Eθ
η0

(2.14)
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avec η0 =
√

µ0
ε0

, l’impédance du vide.

Plusieurs paramètres tels que la puissance rayonnée par une antenne, les directivités, les

SER (Surface Equivalente Radar) et également bien sûr les champs électromagnétiques en

champ lointain sont déduits de la transformée champ proche-champ lointain. Nous explicitons

à présent le calcul des composantes de champ Eθ et Eφ.

Les valeurs des champs complexes Eθ et Eφ sont calculées par défaut avec la formulation

de champ lointain sans le terme d’atténuation e− jkr

r . Les champs réels, dans le plan complexe,

obtenus à une distance r sont donnés par les relations suivantes :

Eθo ( f ,r,θi,φi) =
e− j2π f r

c

r
Eθ,calc ( f ,θi,φi) (2.15)

Eφo ( f ,r,θi,φi) =
e− j2π f r

c

r
Eφ,calc ( f ,θi,φi) (2.16)

où Eθ,calc ( f ,θi,φi) et Eφ,calc ( f ,θi,φi) sont les valeurs des champs complexes fournis par le

logiciel Tridimo.

2.3.3 Polarisations

Les structures diffractantes dépolarisent l’onde électromagnétique incidente. Ainsi, si ψi est

l’angle de polarisation de l’onde électromagnétique incidente, cette dernière peut se décom-

poser en une somme vectorielle complexe d’une composante parallèle et d’une composante

perpendiculaire (en 3D) :

~Einc = E0 cosψi~e‖ +E0 sinψi~e⊥ (2.17)

~Hinc = −H0 sinψi~e‖ +H0 cosψi~e⊥ (2.18)

Pour définir complètement le comportement électromagnétique d’une structure diffractante,

il est donc nécessaire de calculer deux matrices de diffraction [D‖] et [D⊥] :

– une pour la polarisation parallèle (ψi = 0◦)

– une pour la polarisation perpendiculaire (ψi = 90◦)
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Chaque calcul de diffraction va fournir une matrice de coefficients de diffraction se décom-

posant selon deux polarisations parallèle et perpendiculaire comme suit :

[

D‖
]

= D‖,‖~e‖ +D‖,⊥~e⊥ (2.19)

[D⊥] = D⊥,‖~e‖ +D⊥,⊥~e⊥ (2.20)

Le champ résultant est une combinaison linéaire des valeurs des deux matrices [D‖] et [D⊥],

avec le champ incident au point C (centre de phase de la structure diffractante à l’étude) donné

par la relation 2.17.

~Edi f =
(

Einc,‖(C) D‖,‖ +Einc,⊥(C) D⊥,‖
)

~e‖

+
(

Einc,‖(C) D‖,⊥ +Einc,⊥(C) D⊥,⊥
)

~e⊥ (2.21)

~Hdi f =
(

Hinc,‖(C) D‖,‖ +Hinc,⊥(C) D⊥,‖
)

~e‖

+
(

Hinc,‖(C) D‖,⊥ +Hinc,⊥(C) D⊥,⊥
)

~e⊥ (2.22)

Finalement, pour décrire complètement le comportement d’un objet pour une polarisation

incidente donnée, il sera nécessaire de calculer quatre matrices de diffraction complexes :

– deux matrices (D‖,‖ et D‖,⊥) pour la polarisation incidente parallèle (ψi = 0◦)

– deux matrices (D⊥,‖ et D⊥,⊥) pour la polarisation incidente perpendiculaire (ψi = 90◦)

Par ailleurs, la quantité d’informations à stocker étant importante, nous verrons dans le cha-

pitre 3 qu’une étape de compression de ces matrices est nécessaire pour limiter l’encombrement

mémoire et que la technique employée nécessite de séparer les coefficients complexes en va-

leurs réelles. Cela suppose alors que le nombre de matrices nécessaires pour décrire entièrement

le comportement électromagnétique d’un objet donné sera égal à 8.

2.3.4 Normalisations et correction des matrices

2.3.4.1 Centre de phase

Les matrices de diffraction obtenues par FDTD (méthode des ondes planes) représentent

en réalité le champ diffracté par la structure étudiée en zone de champ lointain pour un champ
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incident donné. Pour avoir la matrice finale de représentation du comportement électromagné-

tique de l’objet étudié, il est nécessaire de normaliser les champs contenus dans la matrice par

le champ incident en ondes planes au point de référence C du calcul de la transformée champ

proche-champ lointain. Dans Tridimo, ce point de référence est par défaut situé au centre de la

surface de Huygens servant au calcul du champ lointain. Pour des objets de taille suffisament

petite, ce point de référence peut être assimilé au centre de phase de l’objet. Ainsi, pour une di-

rection d’incidence (θi,φi) donnée, le coefficient de diffraction dans une direction d’observation

(θo,φo) s’exprime par la quantité complexe :

D(θi,φi,θo,φo, f ) =
Elointain(θi,φi,θo,φo, f )

Eondes planes
inc (C)

(2.23)

où Elointain est le champ lointain calculé par une transformation champ proche-champ loin-

tain sans le terme d’atténuation e− jkr

r . La matrice de diffraction constitue ainsi un coefficient

de diffraction généralisé réunissant l’ensemble des coefficients pour un ensemble de directions

d’incidence et d’observation.

2.3.4.2 Correction de la matrice de diffraction en zone d’ombre

Les méthodes numériques utilisées pour le calcul de la matrice de diffraction ne fournissent

pas une représentation physique du champ diffracté par l’objet. En effet, le calcul de la matrice

de diffraction est basé sur le principe de Huygens. Selon ce principe, le champ incident est

confiné dans la région Ω1 (figure 2.7). Dans la région Ω2, le champ calculé correspond au

champ total auquel on a retiré le champ incident. Le champ calculé est en conséquence faux

lorsque l’on se place en zone d’ombre de l’objet. Il faut donc bien faire attention aux définitions

des zones de champs entre le Tracé de rayons et l’hybridation Tracé de rayons/FDTD, ainsi

qu’aux conditions de raccordement.

Pour les méthodes asymptotiques, chaque zone est définie clairement et le champ total est

la somme des champs existants dans chaque zone. La figure ?? représente ces zones :

Ainsi, on se rend compte que la matrice de diffraction doit être corrigée dans la zone 3 (car

le principe de Huygens conduit à y calculer le champ E = Edi f −Edirect , qui n’est pas le champ

physique.
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Figure 2.9 : Décomposition de l’espace en trois zones : cas de la diffraction par un objet parfai-
tement conducteur

La correction à apporter à la matrice de diffraction en zone d’ombre est liée à la position du

couple émetteur-récepteur puisque d’une part la position de l’émetteur va définir l’ouverture du

cône d’ombre (zone d’ombre) et que d’autre part la position du récepteur indique si l’observa-

tion se fait dans cette zone d’ombre. De ce fait, cette correction sera apportée a posteriori, dans

le code de tracé de rayons, en introduisant un terme correctif au coefficient de diffraction dans

ces directions. Ce terme correspond en fait au champ incident au point d’observation P lorsqu’il

est situé en zone d’ombre (figure 2.10). Sur cette figure, le point d’observation P1 est situé en

zone d’ombre de l’objet entre les frontières FOV1 et FOV2 de la zone de visibilité.

S

C

FOV1

FOV2

PSfrag replacements

P1

P2

φi = 0 φo = 0

R = f (λ)

φi

φP1

Figure 2.10 : Schéma explicatif lié à la zone de correction de la matrice de diffraction

Il dépend de la position de la source et du point d’observation et est égal à :
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Ecor(r,s
′
) = Eondes planes

incident (C)
ψ(r)
ψ(s′)

(2.24)

où r et s
′

sont respectivement les distances de l’émetteur au récepteur et de l’émetteur au

centre de phase C, ψ(r) et ψ(s
′
) sont les fonctions de Green 3D égales à ψ(R) = e− jkR

R avec k le

vecteur d’onde.

2.3.5 Exemple de matrice de diffraction

La figure 2.11 montre l’allure de la matrice de diffraction D‖ (en module et en phase) ob-

tenue à la fréquence de 2 GHz pour le cas d’une onde incidente TM (polarisation parallèle

ψi = 0◦) d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦) diffractant sur un cube métallique d’arrête λ
3 .
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Figure 2.11 : Représentation de la matrice de diffraction D‖ correspondant à un cube métallique de taille λ
3

illuminé par une onde TM d’incidence θi = 90◦,φi = 45◦

On constate que l’allure de la matrice de diffraction est symétrique, ce qui est normal

puisque la structure étudiée est un cube métallique. Cependant, on remarque des directions

de rayonnement privilégiées. Par exemple, si on considère un plan d’observation θo = 90◦, on

remarque que les directions pour lesquelles le module du coefficient de diffraction est fort cor-

respondent aux zones angulaires de réflexion (figure 2.12), à savoir autour de 135◦ et 315◦.

Ces lobes de rayonnement localisés indiquent que les matrices de diffraction des structures

étudiées auront des creux et pourront alors être compressées (nous le verrons dans le chapitre

3).
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Figure 2.12 : Définition des angles d’observation dans le plan θo = 90◦

2.3.6 Conclusion

Nous venons de présenter la démarche de construction des matrices de diffraction. Celle-ci

peut se résumer par les étapes fondamentales ci-dessous :

– Illumination temporelle par onde plane (impulsion sino-gaussienne),

– Utilisation des surfaces de Huygens (courants électriques et magnétiques surfaciques)

pour obtenir le champ proche diffracté par une structure,

– Passage dans le domaine fréquentiel par Transformée de Fourier Discrète pour obtenir les

matrices aux fréquences voulues,

– Transformation champ proche - champ lointain pour récupérer le champ diffracté en zone

de champ lointain,

– Notion de polarisation incidente et de dépolarisation par la structure (complexification

des matrices),

– Normalisation des matrices par le champ incident au centre de phase de la structure (point

de référence pour le calcul du champ lointain),

– Correction des matrices en zone d’ombre de la structure à l’étude : cette correction dépend

de la position du couple émetteur-récepteur et doit se faire dans le code de Tracé de

rayons, a posteriori.

La construction des matrices de diffraction étant définie, il est nécessaire à présent de définir

leur intégration dans le code de Tracé de rayons. A ce titre, le paragraphe 2.4 a pour objectif

de montrer les différentes normalisations à effectuer pour que l’hybridation Tracé de rayons /

FDTD soit possible. Cela passe par une normalisation des sources utilisées et des expressions

des champs électromagnétiques entre les méthodes Tracé de rayons, FDTD et hybride.
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2.4 Méthode hybride Matrice de diffraction / Tracé de rayon

2.4.1 Principe de la méthode hybride

La méthode hybride entre la FDTD et un tracé de rayons suit le principe suivant :

Le champ diffracté par la structure est calculé par FDTD. Une matrice de diffraction est

déduite en fréquence et met en relation le champ incident avec le champ diffracté en ondes

sphériques. Cette matrice est ensuite introduite dans les données de calcul du tracé de rayons en

remplacement de la structure (figure 2.13).

Matrice de diffraction Md

passage en fréquence

seuillage

Méthode du tracé de rayons

Figure 2.13 : principe de la méthode hybride

De façon à pouvoir utiliser les données de la matrice de diffraction dans le code de Tracé

de rayons, il est alors nécessaire de vérifier la continuité des champs calculés par les méthodes

Tracé de rayons et FDTD. Cela nous a conduit aux différentes normalisations (sources, champs

rayonnés) présentées dans le paragraphe 2.4.2

2.4.2 Normalisation des champs calculés par Tracé de rayons, FDTD et

par la méthode hybride

Les expressions des champs électromagnétiques présentées dans les paragraphes 2.4.2.1 et

2.4.2.2 sont écrites pour le cas de la propagation d’une onde électromagnétique de type TM (po-

larisation parallèle, ψi = 0). De plus, les expressions ne tiennent pas compte de la dépolarisation
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éventuelle des structures diffractantes considérées. Ainsi, pour prendre en compte la polarisa-

tion, il suffit de reprendre les expressions en utilisant les relations 2.21 et 2.22 du paragraphe

2.3.3.

Globalement, les champs calculés par la méthode hybride (et présentés dans le paragraphe

suivant) sont définis selon le principe de la figure 2.14. La contribution du trajet direct, déter-

minée par tracé de rayons standard, est ajoutée vectoriellement aux contributions des trajets

diffracté et réfléchi générés par l’objet diffractant.
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Figure 2.14 : Principe de calcul des champs électromagnétiques en un point P par la méthode
hybride

2.4.2.1 Expressions théoriques des champs électromagnétiques en 3D

Normalisation des sources

Les modèles de sources utilisées lors des simulations effectuées en FDTD (simulation de

référence) et en Tracé de Rayons sont différentes. Ainsi, il faut normaliser les champs électro-

magnétiques calculés par chacune des méthodes en tenant compte de ces différences.

En Tracé de rayons, on utilise une source ponctuelle d’amplitude 1V.m−1. Le champ incident

en un point P s’écrit :

~E (P) = G3D (r)~E (S) (2.25)
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où G3D (r) est la fonction de Green en 3D : G3D (r) = 1
4π

e− jkr

r .

En FDTD, nous utilisons une source de courant parfaite (paragraphe 2.2.2.1) assimilable à

un doublet de Hertz (figure 2.15) positionné sur une cellule selon z.

z

x

yO

M

P’

P

LPSfrag replacements

θ

φ

~ur

Figure 2.15 : Représentation de la source ponctuelle de courant

Le champ généré par ce doublet de Hertz en un point P est égal à (polarisation parallèle) :

~E3D (P) = jkη0G3D (r)
Z

C

(

~I ∧~ur

)

∧~ure j~k· ~OMdC (2.26)

où C désigne le contour sur lequel on intègre le courant. Dans notre cas, C correspond à une

cellule selon z donc
R

C =
R + ∆z

2
−∆z

2
.

Dans cette expression, le terme~k · ~OM = 2π
λ OM cos

(

~k, ~OM
)

est proche de 0 car OM << λ.

Par ailleurs, le courant ~I s’exprime en coordonnées cartésiennes par ~I = Iz~uz. Comme ~uz =

cosθ~ur − sinθ~uθ, alors le courant~I s’exprime en coordonnées sphériques par :

~I = Iz cosθ~ur − Iz sinθ~uθ (2.27)

Ainsi, le champ rayonné est égal à :
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~E3D (P) = jkη0G3D (r)
Z + ∆z

2

−∆z
2

(Iz (cosθ~ur − sinθ~uθ)∧~ur)∧~urdz (2.28)

~E3D (P) = jkη0G3D (r)

(

Z + ∆z
2

−∆z
2

Iz sinθdz

)

~uθ (2.29)

~E3D (P) = jkη0G3D (r) Iz sinθ∆z~uθ (2.30)

Le calcul du courant d’excitation Iz est détaillé dans l’annexe B.

Ainsi, afin de comparer les résultats des méthodes tracé de rayons, FDTD et hybride, il faut

émettre un champ ayant une amplitude de 1 V.m−1 (comme pour le Tracé de rayons). Nous

devons donc normaliser les simulations FDTD par le terme E0
3D défini par :

E0
3D = jkη0Iz sinθ∆z (2.31)

Expression du champ total

Ce paragraphe donne une expression du champ total reçu en un point P, résultat de la contri-

bution des composantes de champ incident, diffracté et réfléchi, en appliquant la méthode hy-

bride. Il est à noter que dans ces expressions, le terme Edi f désigne la superposition du champ

réellement diffracté par la structure et du champ réfléchi. Ceci vient du fait que les matrices

de diffraction donnent globalement les champs rayonnés par les structures. Chaque matrice

contient donc l’information conjointe des champs réfléchis et diffractés.

Le champ direct généré par une source ponctuelle en un point P loin de la source est donné

par la relation 2.30 :

~E inc
3D (P) = jkη0G3D (rsp) Iz sinθ∆z~uθ (2.32)

où rsp est la distance entre la source et le point d’observation.

Le champ diffracté (au sens diffracté et réfléchi) est déterminé par la méthode hybride : on

récupère dans un premier temps le champ incident au centre de phase de la structure diffractante,
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puis on calcule, toujours en ondes planes, le champ lointain sans l’atténuation en e− jkr

r . En

normalisant par rapport au champ incident au centre de phase C, le coefficient de diffraction (en

3D) pour des angles d’incidence et d’observation φi et φo fixés est donné par la relation 2.23

rappelée ci-dessous :

D(θi,θo,φi,φo, f ) =
Elointain (θi,θo,φi,φo, f )

Eondes planes
inc (C)

(2.33)

Pour obtenir le champ diffracté par la structure au point d’observation P, on a :

~Edi f
3D (P) = ~E inc

3D (C)D(θi,θo,φi,φo, f )
e− jkrcp

rcp
~uθ (2.34)

où rcp est la distance entre le point de diffraction et le point d’observation. En explicitant le

champ incident au point C, le champ diffracté au point P s’écrit alors :

~Edi f
3D (P) = jkη0G3D (rsc) Iz∆zsinθD(θi,θo,φi,φo, f )

e− jkrcp

rcp
~uθ (2.35)

avec rsc la distance entre la source et le centre de phase de la structure. Le champ diffracté

au point P peut se mettre sous la forme :

~Edi f
3D (P) =

jk
4π

η0Iz∆zsinθD(θi,θo,φi,φo, f )
e− jk(rsc+rcp)

rscrcp
~uθ (2.36)

D’où l’expression du champ total reçu au point d’observation P :

~Etot
3D (P) = jkη0Iz∆zsinθG3D (rsc)

(

1+D(θi,θo,φi,φo, f )
e− jk(rcp)

rcp

)

~uθ (2.37)

2.4.2.2 Passage du formalisme 3D au domaine 2D

Formule de passage 3D-2D

Une formule de passage de l’espace tridimensionnel à l’espace bidimensionnel a été établie

pour des conditions de champ lointain par [22] et donne le champ 2D en fonction du champ 3D

par :

~E2D =
1

∆z

√

2πr
jk

~E3D (2.38)
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avec r la distance du centre de phase au point d’observation en champ lointain et ∆z le pas

spatial FDTD suivant la direction z que l’on fait intervenir pour corriger les densités de courant

qui sont surfaciques en 3D et linéiques en 2D. Ainsi, la formule de passage du domaine 3D au

domaine 2D est la suivante :

F2D =
1

∆z

√

2πr
jk

(2.39)

Normalisation des sources

Le formalisme 3D peut être adapté à la propagation 2D de façon simple. Il suffit de consi-

dérer la formule de passage du 3D au 2D donnée par la relation 2.39.

Le champ rayonné en un point P par la source de courant parfaite prend la forme suivante

en 2D :

~E inc
2D (P) =

1
∆z

√

2πrsp

jk
~E inc

3D (P) (2.40)

~E inc
2D (P) = e

jπ
4 2πη0

√

rsp

λ
G3D (rsp) Iz~uθ (2.41)

où le terme en sinθ a disparu car on considère une propagation 2D dans le plan θ = 90◦.

Expression du champ total

Le champ diffracté ~Edi f
2D (P) s’écrit, en fonction du champ incident ~E inc

2D (P) :

~Edi f
2D (P) = ~E inc

2D (C)D(φi,φo, f )
e− jkrcp

rcp

1
∆z

√

2πrcp

jk
~uθ

soit, après quelques calculs et simplifications :

~Edi f
2D (P) =

η0

2
1

∆z
D(φi,φo, f )

e− jk(rsc+rcp)
√rscrcp

Iz~uθ (2.42)

Le champ total en 2D reçu au point P est déduit des relations (2.41) et (2.42) et s’écrit :

~Etot
2D (P) = 2πη0

√

rsp

λ
G3D (rsp) Iz

(

e j π
4 +

√
λ

∆z
D(φi,φo, f )

e− jkrcp

√rcp

)

~uθ (2.43)
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2.4.3 Validations numériques des normalisations proposées : cas d’une

propagation 2D

De façon à vérifier la pertinence des normalisations proposées dans le paragraphe 2.4.2, des

simulations 2D de cas simples tels que la réflexion sur un plan de masse métallique, puis la dif-

fraction par des plaques métalliques de longueurs variables ont été réalisées. Finalement, nous

donnons des premières informations sur le domaine de validité de la méthode hybride (para-

graphe 4.3) concernant l’hypothèse principale de la méthode hybride à savoir les conditions de

champ lointain.

2.4.3.1 Validation de la normalisation des sources

La figure 2.17 représente la réflexion d’une onde TM à 200 MHz sur un plan de masse, la

propagation se faisant en 2D. La source est ponctuelle et placée à 20 λ à la verticale du plan de

masse (figure 2.16).
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Figure 2.16 : Principe de la simulation de la réflexion d’une onde électromagnétique par un plan
de masse

On constate effectivement l’excellente concordance des modèles Tracé de rayons et FDTD.

Ce résultat montre que la normalisation proposée dans le paragraphe 2.4.2.2 pour les sources

en FDTD et en Tracé de rayons est validée.

A présent que le modèle de source est bien défini et validé, nous allons aborder d’autres

problèmes de raccordement des modèles, en particulier en insistant sur les différentes définitions
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Figure 2.17 : Champ total reçu à une distance dobs = 15 λ du plan de masse pour le cas d’une
onde TM émise à 200 MHz : deux courbes correspondant à la méthode hybride et
FDTD

des zones de champ selon la méthode utilisée (Tracé de rayons, FDTD ou hybride). L’objectif

est de valider les expressions des champs électromagnétiques présentées dans le paragraphe

2.4.2.

2.4.3.2 Validation des expressions générales des champs électromagnétiques

De façon à vérifier le facteur de correction apporté aux matrices de diffraction dans la zone

d’ombre de la structure étudiée (relation 2.24 du paragraphe 2.3.4.2), la diffraction d’une onde

TM par une plaque métallique de taille λ a été simulée par la méthode hybride (Tracé de rayons

/ FDTD), avec et sans la correction de champ en zone d’ombre. La source est disposée à 20λ

de la plaque et on observe le champ total normalisé reçu sur un cercle de rayon 2λ centré sur le

centre de phase de la structure (figure 2.18).

On constate effectivement une discontinuité en zone d’ombre de la structure (zone angulaire

entre 75◦ et 105◦) pour le cas d’une modélisation où la correction de champ en zone d’ombre

n’a pas été apportée (figure 2.19(a)) alors que le champ est continu partout lorsque l’on applique

la correction décrite au paragraphe 2.3.4.2 (figure 2.19(b)). Il est à noter que l’on a appliqué le

facteur de passage 3D-2D défini par la relation 2.39.

Finalement, la figure 2.20 représente le champ total normalisé reçu sur un cercle de rayon

λ pour une simulation de propagation en espace libre à 2 GHz en présence d’une plaque métal-

lique de largeur λ. Ces courbes prouvent l’adéquation des différents modèles (Tracé de rayons,
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Figure 2.18 : Synoptique de la simulation de la diffraction d’une onde électromagnétique par
une plaque métallique de longueur λ
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Figure 2.19 : Représentation du champ total reçu sur un cercle de rayon λ pour la modélisation de la propa-
gation en espace libre à 2 GHz en présence d’une plaque métallique de dimension λ : méthode
hybride

FDTD, hybride) en terme d’amplitude du champ reçu. Les marches d’escalier sont liées non

pas à une imprécision des méthodes mais au fait que les points de calcul du champ sont défi-

nis par un maillage parallélépipédique (donc les positions des points d’observation ne sont pas

toujours sur le cercle). Les expressions générales des champs électromagnétiques calculés par

la méthode hybride et présentées au paragraphe 2.4.2 sont ainsi validées.

2.4.3.3 Premiers constats sur le domaine de validité de la méthode hybride

L’hybridation repose sur des hypothèses de champ lointain pour la source et les points d’ob-

servation. En effet, l’hypothèse d’une onde plane arrivant sur l’objet n’est valable que si la
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Figure 2.20 : Représentation du champ total obtenu par les 3 méthodes Tracé de rayons, FDTD,
hybride

source est en zone de champ lointain. De même, le champ rayonné par la structure, calculé par

la méthode hybride, sera valide uniquement en zone de champ lointain. Cette zone va dépendre

de la position de la source par rapport à l’objet, mais aussi des dimensions de l’objet. Pre-

nons l’exemple d’une plaque métallique de longueur variable. La configuration étudiée reste la

même que pour la phase de validation de l’utilisation de la source FDTD pour la normalisation

des champs et en particulier la fréquence de 200 MHz, soit une longueur d’onde λ = 1.5 mètres.

La figure 2.21 représente les simulations effectuées. La source est située à 20 λ de la plaque et

le champ E = Etotal −E inc est simulé en un ensemble de points localisés sur une droite orientée

selon la direction d’incidence θi = 90◦,φi = 90◦.

Pour des longueurs de plaque égales à λ
2 , λ, 2λ, la figure 2.22 représente le champ E =

Etotal −E inc simulé selon le principe de la figure 2.21 et calculé par deux méthodes :

– la méthode rigoureuse FDTD dans laquelle le champ est calculé dans chaque cellule élé-

mentaire,

– la méthode de transformation champ proche-champ lointain : dans ce cas, on récupère le

champ à une distance par défaut de 1 mètre et on déduit le champ aux autres points par la

loi de décroissance du champ en 2D.

On remarque que la distance à partir de laquelle la méthode hybride, qui s’appuie sur la

transformation champ proche - champ lointain, va pouvoir s’appliquer et être valide varie avec
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Figure 2.21 : Synoptique de la simulation de la diffraction d’une onde électromagnétique par
une plaque métallique de longueur variable

la taille de la plaque. Plus précisément, on peut conclure que la distance de la zone de champ

lointain semble augmenter avec la dimension de la plaque métallique. Nous pouvons dès lors

supposer que les conditions d’application du modèle hybride dépendent des dimensions de l’ob-

jet. De façon plus générale, la géométrie de l’objet, les positions des émetteurs et récepteurs,

les caractéristiques de l’onde propagée (polarisation, fréquence, amplitude ...) sont autant de

paramètres qui vont influer sur le domaine de validité de la méthode hybride. Une étude pa-

ramétrique 2D et 3D fait l’objet du chapitre 4. Soulignons que récemment, S. Laybros a fait

une étude paramétrique pour déterminer les frontières des zones de rayonnement des “petits”

dipôles [45] (zones de champ proche, de Frauhnoffer, de champ lointain) et a montré que ces

frontières ne sont pas véritablement déterminables par des formules générales.

2.5 Conclusion

Nous avons vu dans ce chapitre les différentes techniques d’illumination de structures par

la méthode numérique FDTD : plus particulièrement, nous avons montré que l’illumination par

ondes planes avec une impulsion temporelle de type sino-gaussien est adaptée à nos objectifs.

En effet, cette technique d’illumination permet, par un seul passage en temporel, d’obtenir la

matrice de diffraction en champ lointain d’une structure donnée, sur une large bande de fré-

quences. De plus, l’impulsion sino-gaussienne, tout en gardant les avantages de l’impulsion
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Figure 2.22 : Comparaison des champs lointains et exacts pour une plaque métallique de lon-
gueur variable

gaussienne, permet d’accélérer les temps de calculs puisque la largeur de l’impulsion est faible

comparée à celle d’une gaussienne.

Après avoir présenté le formalisme de la méthode utilisée, nous avons présenté l’élaboration

des matrices de diffraction, en insistant sur les aspects de polarisation de l’onde incidente et les

corrections à apporter sur le modèle.

Ainsi, nous avons montré que pour caractériser complètement une structure donnée, il suffit

de construire la matrice de diffraction 3D de celle-ci successivement pour une illumination en

polarisation verticale puis horizontale ; le comportement électromagnétique de la structure vis
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à vis d’une onde à polarisation quelconque est alors une combinaison linéaire des coefficients

de diffraction issus des deux matrices calculées. Nous avons aussi mis en avant les erreurs

introduites par cette méthode en zone d’ombre de la structure étudiée : en effet, le principe de

Huygens implique un calcul de champ faux dans la zone d’ombre. La correction à apporter dans

cette zone dépend alors de la position du couple émetteur - récepteur.

Finalement, nous avons établi des relations de concordance entre le modèle proposé, le tracé

de rayons et la FDTD, de façon à pouvoir élaborer le modèle complet qui est une hybridation

indirecte des méthodes Tracé de Rayons et FDTD. Nous avons montré que le modèle proposé

nécessite une phase de normalisation importante pour faciliter l’utilisation de la matrice de

diffraction par le code de tracé de rayons.

Nous avons par ailleurs soulevé les problèmes de domaine de validité de la méthode. Ceci

fera l’objet d’une grande partie du chapitre 4, avec une étude paramétrique 2D et 3D portant sur

la nature, la forme, les dimensions des objets traités et des caractéristiques de l’onde (polarisa-

tion, fréquence ...).
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3.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons présenter la mise en oeuvre de notre méthode hybride pour

la modélisation de la propagation indoor. Etant donné que les matrices de diffraction créées

prennent beaucoup de place mémoire, nous verrons dans un premier temps la phase de com-

pression de celles-ci, nécessaire pour limiter l’occupation de l’espace disque et réduire au maxi-

mum les temps de calcul (paragaphe 3.2). Dans ce paragraphe, nous verrons notamment com-

ment appliquer la Transformation en Ondelettes Discrètes (TOD) - technique très utilisée en

syntèse d’images pour la représentation de Fonctions de Réflectance Bidirectionnelle (FDRB) -

à la représentation de nos matrices de diffraction.

Nous aborderons ensuite l’implémentation informatique de la méthode hybride explicitée

dans le chapitre 2. En particulier, nous détaillerons la notion de "plugin", qui est une méthode de

programmation originale pour incorporer des modules de programme dans un logiciel existant

sans devoir compiler tout le noyau de l’application à chaque fois. Nous expliciterons aussi

comment introduire les éléments de l’environnement traités par FDTD (matrice de diffraction)

et les prendre en compte dans une simulation par Tracé de rayons.

3.2 Compression des matrices de diffraction

3.2.1 Introduction

En télécommunications, les techniques de compression prennent une importance capitale

lorsqu’il s’agit de transférer des informations de plus en plus rapidement et donc à des débits

élevés. Différentes techniques ont initialement été développées pour la compression d’images

dédiées à une transmission haut débit (normes JPEG, JPEG2000, MPEG4 ...).

Pour répondre à notre objectif de compression des matrices de diffraction, deux techniques

ont été étudiées : il s’agit de la technique de décomposition de fonctions dans une base d’har-

moniques sphériques (HS) et de la Transformation en Ondelette Discrète (TOD) plus connue

sous son acronyme anglais DWT (Discrete Wavelet Transform). Leurs performances en fonc-

tion de nos objectifs seront présentées puis le choix de la TOD sera ensuite justifié, en se basant

sur l’utilisation simple de cette méthode et le gain en temps de calcul et mémoire (taux de

compression).
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3.2.2 Décomposition en harmoniques sphériques

3.2.2.1 Principe

Les harmoniques sphériques sont souvent utilisées en synthèse d’images et plus précisément

pour le rendu réaliste [46]. Leur utilisation s’est aussi avérée efficace pour des applications en

sismographie, pour des diagrammes de rayonnement d’antennes [47] ou encore en radar [48].

Elles permettent de représenter des Fonctions de Réflectance Bidirectionnelles (FDRB). En

1992, Westin [49] propose un modèle pour représenter la FDRB de manière concise par une

matrice de coefficients d’Harmoniques Sphériques (HS). Il étend les travaux de Cabral [46],

Kajiya [50], et principalement Sillion [51].

Les harmoniques sphériques sont l’analogue sphérique des fonctions cosinus et sinus dans la

décomposition de Fourier. Elles sont compactes dans l’espace des fréquences et donc adaptées

à la représentation de fonctions lisses sur la sphère, qui n’utiliseront qu’un très faible nombre

de coefficients.

La décomposition en HS s’appuie sur le principe que toute fonction f de carré intégrable sur

la sphère S2 peut être représentée par une somme infinie de fonctions de base d’harmoniques

sphériques Y m
l (θ,φ) - avec (θ,φ) les variables en coordonnées sphériques - d’ordre et de degré

variables l et m :

f (θ,φ) =
∞

∑
l=0

l

∑
m=−l

Cm
l Y m

l (θ,φ) (3.1)

avec

Y m
l (θ,φ) =

√

2l +1
4π

(l−m)!
(l +m)!

Pm
l (cosθ)eimφ (3.2)

où Pm
l sont des polynômes de Legendre définis par la relation de récurrence suivante :

P0
0 (x) = 1 Pm

l (x) = x
(2l−1

l−m

)

Pm
l−1 (x)−

( l+m−1
l−m

)

Pm
l−2 (x)

Pm
m+1 (x) = x(2m+1)Pm

m (x) Pm
m (x) = (1−2m)

√
1− x2Pm+1

m−1 (x)

Comme dans la représentation de Fourier, f peut être approchée par une série contenant un

nombre fini de termes. En utilisant une notation vectorielle (i.e. on range les fonctions de bases

pour un ordre donné dans un vecteur), on obtient :
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f (θ,φ) ∼
n−1

∑
l=0

m=+l

∑
m=−l

Cm
l Y m

l (θ,φ) =
n2

∑
k=0

CkYk (θ,φ) (3.3)

où le changement d’indice k = l (l +1)+ m a été effectué et où n représente le nombre de

coefficients de la projection.

Chaque coefficient Ck est la projection de f sur l’harmonique sphérique correspon-

dante [52] :

Ck =< Yk| f >Ω=
Z

Ω
f (θ,φ)Yk (θ,φ)dω =

Z 2π

0

Z π

0
f (θ,φ)Yk (θ,φ)sinθdθdφ (3.4)

3.2.2.2 Application à la compression des matrices de diffraction

Pour tester les performances de la décomposition en harmoniques sphériques, nous avons

considéré le cas de la diffraction d’une onde électromagnétique sur une structure cubique métal-

lique. L’onde émise est une onde TM d’incidence oblique dans le plan x0y (θi = 90◦,φi = 45◦).

Dans un souci de travailler avec des signaux le plus lisse possible, nous avons effectué

la projection des parties réelles et imaginaires du champ diffracté normalisé sur la base des

harmoniques sphériques, préférentiellement à la phase qui peut contenir des sauts.

A ce stade, il est nécessaire de préciser que la décomposition en harmoniques sphériques

nécessite une projection des valeurs de la matrice de diffraction pour chaque direction d’inci-

dence souhaitée. Ainsi, si on considère un pas angulaire de 5◦ en θi et φi, nous devons effectuer

environ 2700 projections. Par conséquent, pour reconstituer une matrice de diffraction, il est

nécessaire de stocker 2700 fichiers de coefficients par polarisation.

L’allure du module du champ diffracté normalisé est présentée figure 3.1.

De façon à déterminer le niveau de décomposition (et donc le nombre de coefficients n de la

projection) qu’il faut atteindre pour pouvoir reconstruire correctement la matrice de diffraction,

la matrice de diffraction du cube métallique présentée figure 3.1 a été projetée sur la base des

HS en prenant successivement 16 , 49, 121 coefficients. Le module du champ diffracté norma-

lisé reconstruit est présenté sur les figures 3.2(b), 3.2(c) et 3.2(d). La figure 3.2(a) constitue la

matrice non compressée issue du calcul FDTD par la méthode d’illumination par ondes planes.

On peut remarquer qu’il faut considérer un niveau important pour bien reconstruire la ma-

trice de diffraction initiale. Cependant, on constate des problèmes de reconstruction au niveau
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Figure 3.1 : matrice de diffraction d’un cube métallique de taille λ
3 à 2 GHz pour un angle

d’incidence θi = 90◦,φi = 45◦.

(a) matrice non compressée (b) 16 coefficients

(c) 49 coefficients (d) 121 coefficients

Figure 3.2 : Module du champ diffracté normalisé : matrice non compressée (3.2(a)) et recons-
truite pour 3 niveaux de décomposition (3.2(b) 3.2(c) 3.2(d)).

des pôles (θo = 0◦ et θo = 180◦ d’une part, φo = 0◦ et φo = 360◦ d’autre part) liés au terme en

sinθ qui s’annule dans la décomposition de la matrice dans la base des harmoniques sphériques.

De façon à mieux visualiser ces problèmes aux pôles, nous présentons les résultats obtenus dans
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un plan θo = 90◦ (figure 3.3) puis dans un plan φo = 90◦ (figure 3.4) sur le module et la phase

du champ diffracté normalisé.
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Figure 3.3 : Comparaison des matrices de diffraction non compressées et reconstruites (3 ni-
veaux) dans le plan θo = 90◦.
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Figure 3.4 : Comparaison des matrices de diffraction non compressées et reconstruites (3 ni-
veaux) dans le plan φo = 90◦.

Dans le plan θo = 90◦, on remarque que la phase du signal est la moins bien reconstruite,

en particulier dans la zone d’ombre de l’objet (autour de φo = 225◦) puisque c’est la zone où le

champ diffracté subit des variations rapides.

Dans le plan φo = 90◦, les erreurs de reconstruction apparaissent au niveau des pôles (θo =

0◦ et θo = 180◦).

3.2.2.3 Taux de compression

La projection des matrices de diffraction sur la base des harmoniques sphériques présente

l’avantage de faire appel à des fichiers de coefficients qui ne prennent pas beaucoup de place

en mémoire et sur le disque. Même s’il est nécessaire de manipuler des gros tableaux de coef-

ficients pour la reconstruction d’un échantillon pour un couple d’angles (θi,φi) et (θo,φo), cette
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projection permet de compresser les matrices de diffraction en gardant une erreur moyenne ac-

ceptable (inférieure à 5% sur le module et inférieure à 5◦ sur la phase) sur tout l’ensemble du

domaine angulaire θ,φ, excepté pour les échantillons aux valeurs de θ proches de 0◦ et 180◦.

Les taux de compression que l’on atteint avec cette technique dépendent à la fois du pas

angulaire choisi pour la construction des matrices de diffraction et du nombre de coefficients

choisis pour la projection sur la base des harmoniques sphériques.

Le tableau 3.1 fournit la taille des fichiers de coefficients représentant l’intégralité d’une

matrice de diffraction en fonction du pas angulaire choisi pour les directions d’incidence.

nombre de coefficients
16 49 121 sans compression

pas angulaire
10◦ 0.38 1.12 2.74 63
5◦ 1.47 4.32 10.54 930

Tableau 3.1 : Taille (en Mo) des fichiers de coefficients représentant une matrice de diffraction
en fonction du nombre de coefficients et du pas angulaire choisis.

Concernant la taille réelle d’une matrice de diffraction (partie réelle, partie imaginaire et

polarisations prises en compte), elle est d’environ 930 Mo si le pas angulaire choisi pour les

directions d’incidence et de départ est de 5◦, et de 63 Mo pour le cas d’un pas angulaire de 10◦.

Ainsi, pour ces deux pas angulaires, le tableau 3.2 fournit les taux de compressions obtenus en

fonction du nombre de coefficients.

nombre de coefficients
16 49 121

pas angulaire 10◦ 99.4 98.2 95.66
5◦ 99.84 99.54 98.88

Tableau 3.2 : Taux (%) de compression en fonction du nombre de coefficients et du pas angulaire
choisis.

3.2.2.4 Conclusion

L’utilisation d’une décomposition en harmoniques sphériques suppose que les signaux

soient suffisament “lisses”. Ainsi, cette technique peut s’avérer peu performante pour l’étude

de la diffraction par des objets de formes complexes qui peuvent avoir un comportement élec-

tromagnétique générant des signaux présentant des variations rapides (en particulier dans les
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zones d’ombres). Nous avons en particulier remarqué que la reconstruction du champ diffracté

en zone d’ombre nécessite un nombre de coefficients important, de même que la reconstruction

au niveau des pôles (θo = 0◦ et θo = 180◦). Par ailleurs, cette technique, bien qu’elle permette

d’atteindre des taux de compression importants et une erreur moyenne faible lors de la re-

construction, a pour inconvénient majeur de ne pas pouvoir traiter globalement la matrice de

diffraction (chaque direction d’incidence est traitée séparément).

Nous nous sommes donc intéressés à l’utilisation des ondelettes sphériques, qui ont l’avan-

tage d’être une technique multi-résolution. De plus, cette technique permet de traiter des ma-

trices de diffraction entières, en effectuant simultanément une multirésolution sur les directions

d’incidence et de départ.

3.2.3 La Transformée en Ondelettes Discrètes (TOD)

3.2.3.1 Représentation en ondelettes : multirésolution

L’analyse multirésolution sert à produire par filtrages et décimations successifs une série

de signaux correspondant à une résolution de plus en plus faible, c’est-à-dire à des fréquences

de plus en plus basses. Une telle analyse consiste à décomposer le signal sur une gamme très

étendue d’échelles, opération que l’on peut comparer à une cartographie à différentes échelles.

3.2.3.1.1 Méthodes

La méthode de Schröder [53] :

La modélisation de fonctions paramétrisables sur une sphère S2 à partir des ondelettes sphé-

riques a été initialement appliquée à la représentation de Fonctions de Distributions de Réflec-

tance Bidirectionnelle (FDRB), fonctions de l’hémisphère H2 par Schröder [53].

En fait Schröder [53] étend les ondelettes unidimensionnelles aux ondelettes sphériques

dans le but de représenter efficacement des fonctions définies sur la sphère S2 ou sur l’hémi-

sphère H2.

S2 est discrétisée en utilisant une construction géodésique [54]. Partant d’un octahèdre com-

plet, ou d’un demi-octahèdre pour H2, un processus de subdivision récursif découpe chaque

triangle en quatre sous-triangles ou triangles fils jusqu’à un niveau de précision voulu (figure

3.5).
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Figure 3.5 : Subdivision du demi-octahèdre aux niveaux 0,1,2.

Une fonction définie sur S2 est approchée par une fonction constante par morceaux sur

les triangles du niveau de précision requis. A titre d’information, le nombre de triangles

correspondant aux niveaux de subdivision de l’hémisphère n = 0,1,2,3,4 est respectivement

nhT = 4,16,64,256,1024 car nhT = 22n+2. Dans le cas de la sphère complète, il suffit de

multiplier ces chiffres par deux (nsT = 22n+3).

La méthode de Claustres [55] :

Claustres a développé une bibliothèque de compression de données (la DWTL) [55] basée

sur les ondelettes sphériques discrètes et la paramétrisation de la sphère proposée par Schröder.

C’est l’outil que nous avons utilisé pour la compression de nos matrices de diffraction. Un

exemple de projection et de reconstruction d’un signal numérique est présenté dans l’annexe C.

L’apport principal de Claustres réside dans l’extension de la représentation de fonctions de

S2 à celle de fonctions de S2 × S2. Cela lui permet de représenter entièrement les FDRB pour

un jeu d’angles d’incidence et de réflexion. Claustres s’est appuyé sur une représentation basée

sur la projection de la FDRB sur une base d’ondelettes à quatre dimensions. Les bases d’onde-

lettes multidimensionnelles sont construites à partir des bases d’ondelettes unidimensionnelles

en utilisant le produit tensoriel et une décomposition dite non-standard [56].

Le modèle développé par Claustres est très puissant et s’applique à n’importe quel type de

fonction à valeurs dans S2×S2. Il est donc parfaitement adapté à la modélisation de nos matrices

de diffraction et à leur compression. De plus, l’aspect multi-résolution permet une reconstruc-

tion du signal à différents niveaux de façon rapide. D’autre part, la librairie “DWTL” permet

de reconstruire le signal par interpolation. Les interpolations disponibles sont nombreuses et

permettent d’évaluer la fonction à représenter aux endroits des échantillons manquants. Pour

notre étude, nous n’avons pas testé l’influence de l’interpolation et avons choisi l’interpolation

barycentrique pour la reconstruction des valeurs de la matrice compressée. Cette interpolation

consiste à calculer la valeur de la fonction de diffraction pour une direction donnée en fonction
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du poids de chacun des sommets du triangle d’intérêt. Ce poids est en fait dans notre cas la

valeur de la fonction de diffraction aux sommets. Celle-ci s’obtient simplement en effectuant

une moyenne de la valeur de la fonction de diffraction pour tous les triangles adjacents à un

sommet.

Nous devons préciser à ce stade que la “DWTL” a été développée pour stocker et compresser

des valeurs réelles. En effet, initialement, cette librairie a été conçue pour stocker des FDRB

pour lesquelles l’information importante était l’intensité lumineuse (valeurs réelles). En ce qui

nous concerne, nous devons stocker des valeurs de coefficients de diffraction complexes. Par

conséquent, nous avons dû utiliser deux structures de stockage de valeurs réelles (une pour la

partie réelle, une pour la partie imaginaire). Ainsi, pour caractériser une structure, nous avons

besoin de projeter la partie réelle et la partie imaginaire pour deux polarisations incidentes et

deux polarisations de départ (parallèle et perpendiculaire). Cela représentera donc huit fichiers.

3.2.3.1.2 Niveau de subdivision

Pour représenter nos matrices de diffraction, la première étape consiste à discrétiser la sphère

S2 en fonction du nombre d’échantillons de la matrice à compresser. L’idéal, pour la subdivision

tétrahèdrale utilisée, est d’avoir un échantillon par angle solide, c’est à dire un échantillon par

triangle. Pour des fonctions à valeurs dans S2×S2, la discrétisation se faisant pour les directions

d’incidence et pour les directions de départ de façon décorrélée, le nombre de triangles à un

niveau n est nT = 24n+6. Le niveau n est obtenu par la relation n =
ln(nbech)

ln(2)
−6

4 .

Si l’on souhaite respecter au mieux la condition d’un échantillon par angle solide, le ta-

bleau 3.3 donne le niveau n de subdivision de la sphère à utiliser en fonction du pas angulaire

d’échantillonage choisi en émission et observation.

pas angulaire (θi,φi) = 1◦ (θi,φi) = 1◦ (θi,φi) = 5◦

(θo,φo) = 1◦ (θo,φo) = 5◦ (θo,φo) = 5◦

nbech 4.19e9 1.67e8 6.72e6

niveau n ≈ 6 ≈ 5 ≈ 4

Tableau 3.3 : choix du niveau de subdivision de la sphère en fonction du pas angulaire

Les matrices de diffraction calculées par FDTD sont obtenues avec un échantillonnage des

angles d’incidence (θi,φi) et des angles d’observation (θi,φi) de 5◦. Ce pas angulaire est choisi

dans un souci de bon compromis entre la précision et le temps de calcul. En effet, bien que
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les objets que nous modélisons puissent être de forme complexe, nous pouvons supposer que

le comportement électromagnétique moyen d’une structure telle que l’on peut rencontrer en

environnement indoor est déterminé de manière correcte avec un tel pas angulaire. En effet,

même si la matrice de diffraction comporte des variations localement rapides, l’allure générale

reste relativement “lisse”.

Ainsi, nos matrices de diffraction seront constituées de 6718464 échantillons ce qui cor-

respond à un niveau de subdivision de la sphère n = 4. Nous allons vérifier l’importance du

choix du niveau de subdivision de la sphère en prenant l’exemple de la matrice de diffraction

d’un cube métallique de taille λ
3 pour une fréquence d’étude égale à 2 GHz. Le cube est illu-

miné par une onde plane de direction (θi = 90◦,φi = 45◦) et le pas angulaire choisi en angles

d’observation est de 5◦.

La figure 3.6 représente le module de la matrice de diffraction reconstruite pour un niveau

de subdivision choisi n = 3 puis n = 4 pour la sphère.

(a) matrice de diffraction reconstruite
avec le niveau 3

(b) matrice de diffraction reconstruite
avec le niveau 4

Figure 3.6 : Décomposition au niveau 3 et 4 du module du champ diffracté normalisé par un
cube métallique de taille λ

3 à 2 GHz pour un angle d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦).

On se rend bien compte que le signal est sous-échantillonné au niveau 3 au vu des paliers

que l’on trouve sur la matrice de diffraction reconstruite. Le problème est que le niveau choisi

est insuffisant pour pouvoir reconstituer le signal initial de façon correcte. La reconstruction

est meilleure au niveau 4. On observe mieux ce phénomène sur la figure 3.7 où l’on compare

les signaux pour un couple d’angles d’observation donné, dans les plans θ et φ, en fonction du

niveau de subdivision choisi pour la discrétisation de la sphère.
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(a) module : plan θo = 90◦
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(b) phase : plan θo = 90◦
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(c) module : plan φo = 90◦
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(d) phase : plan φo = 90◦

Figure 3.7 : comparaison des signaux initiaux et reconstruits dans les plans θo = 90◦ et φo =
90◦, en fonction du niveau de subdivision choisi.

On constate l’influence du niveau de subdivision de la sphère puisque les courbes recons-

truites pour un niveau 4 sont plus en accord avec la matrice de diffraction initiale. Par ailleurs,

pour un niveau de subdivision de la sphère égal à 4, on obtient une erreur moyenne d’environ

1.1 sur le module et de 0.8◦ sur la phase.

Ainsi, pour la suite, nous considèrerons les paramètres suivants :

– échantillonage angulaire de 5◦ en émission et observation

– niveau de subdivision n = 4

3.2.3.2 Compression / Reconstruction

Analyse en ondelette du signal multidimensionnel :

Une fois connus le nombre d’échantillons à stocker et défini le niveau de subdivision adé-

quat de la sphère, les divers échantillons sont insérés sur la sphère en vue d’une décomposition

sur la base en ondelettes appropriée. Les creux dans la sphère sont comblés par interpolation et

on applique ensuite la transformée en ondelettes discrètes aux deux structures de stockage.
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Compression :

La phase de compression passe par la définition d’un seuil. Ce seuil va permettre d’éliminer

les coefficients d’ondelettes faibles et correspondant à des informations non nécessaires à la re-

construction du signal. C’est ce seuil qui va permettre la compression plus ou moins importante

des matrices de diffraction.

Il s’agit d’un seuil relatif c’est à dire que la valeur du seuil est fonction de la dynamique du

signal multidimensionnel à stocker. Plus le nombre de coefficients d’ondelettes en dessous du

seuil est important, plus la compression sera efficace. Nous allons l’étudier dans le paragraphe

3.2.3.3.

Synthèse ou reconstruction :

La reconstruction du signal peut se faire sur le signal compressé ou décompressé. Notre

intérêt est évidement de travailler à partir du signal compressé. Effectivement, dans une confi-

guration donnée, nous allons préférentiellement choisir de récupérer une valeur ponctuelle à

partir du signal compressé que de décompresser et synthétiser le signal dans son intégralité. La

valeur d’un échantillon est recalculée par un schéma d’interpolation à partir de la connaissance

des valeurs sur les triangles voisins du niveau de résolution le plus fin en remontant successive-

ment vers le niveau le plus grossier.

3.2.3.3 Taux de compression

Le seuil relatif défini pour la phase de compression va permettre de trouver un compromis

entre le taux de compression et l’erreur d’estimation du signal reconstruit.

A l’inverse de la projection sur la base des harmoniques sphériques, la Transformée en On-

delettes Discrète va permettre d’atteindre des taux de compression variables. En effet, la librairie

DWTL utilisée ne permet pas de fixer directement un taux de compression. Elle permet unique-

ment de définir un seuillage relatif des coefficients d’ondelettes. Ainsi, un seuillage de 50%

des coefficients va avoir différentes conséquences en fonction de la dynamique des coefficients

d’ondelette ayant servi à la projection des matrices de diffraction. Par exemple, un plus grand

nombre de coefficients sera souvent éliminé pour les projections des parties réelles que pour les

parties imaginaires, parce que les parties imaginaires contiennent plus de variations rapides.
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A titre d’exemple, le tableau 3.4 fournit des exemples de taux de compression et d’erreur

moyenne relative introduite, pour le cas de la matrice de diffraction du cube de côté λ
3 . L’erreur

moyenne relative est définie par la relation suivante :

E =
1
n

n

∑
k=0

| fk − f
′
k

fk
|

où n, fk et f
′
k représentent respectivement le nombre d’échantillons projetés, les échantillons

initiaux et reconstruits.

Ces taux de compression et ces erreurs sont évalués en fonction de la valeur du seuil, pour

les parties réelles et imaginaires de la matrice de diffraction.

seuil 50% 10% 5%

taux de compression
Re Im Re Im Re Im

98.53 98.53 97.19 95.35 96.3 91.12

erreur moyenne relative Re Im Re Im Re Im
4.6 6.8 2.5 4.1 0.6 1.6

Tableau 3.4 : Taux (%) de compression et erreur moyenne relative sur les parties réelles et
imaginaires en fonction du seuillage des coefficients d’ondelettes.

On s’aperçoit effectivement que pour un seuillage des coefficients dont la valeur est infé-

rieure à 5% de la valeur du coefficient le plus grand, la partie imaginaire de la matrice est moins

compressée que la partie réelle. Par contre, l’erreur moyenne relative reste faible (1,6%).

Ainsi, le taux de compression que l’on obtient n’est pas totalement maîtrisable. De façon

générale, on peut tout de même signaler qu’un seuil relatif de 10 % entraîne un taux de com-

pression supérieur ou égal à 90% et une erreur relative moyenne inférieure à 5%.

3.2.4 Conclusion

Si on fait une comparaison des méthodes de Transformation en Ondelettes Discrètes et de

projection sur la base des Harmoniques Sphériques, pour le cas de la matrice de diffraction du

cube métallique de côté λ
3 à 2 GHz, on observe des erreurs moyennes sur le module et la phase

des signaux reconstruits dont les valeurs sont retransmises dans le tableau 3.5, pour les plans

θo = 90◦ et φo = 90◦.

On s’aperçoit que pour les paramètres choisis pour le calcul des matrices de diffraction,

les deux techniques de compression fournissent des résultats performants en terme de taux de
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HS (121 coefficients) DWT (niveau 4)
taux de compression

moyen (%) > 95 > 90

erreur plan θo = 90◦ plan φo = 90◦ plan θo = 90◦ plan φo = 90◦

module (%) 1.05 2.35 0.2 1.12
phase (◦) 0.68 0.85 0.09 0.77

Tableau 3.5 : Tableau d’erreurs relatives moyennes d’estimation du module et de la phase du
signal reconstruit

compression et d’erreur lors de la reconstruction. Cependant, la technique de compression par

ondelettes discrètes est plus attrayante grâce à son aspect multirésolution et aussi la facilité de

reconstruction d’un échantillon à partir de la matrice compressée. Nous avons donc choisi la

méthode de compression par Transformée en Ondelettes Discrètes.

Voyons à présent comment intégrer et utiliser ces matrices compressées dans un logiciel

de modélisation de la propagation 3D basé sur un tracé de rayons. Nous allons aborder plus

précisément l’aspect mise en oeuvre du modèle.
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3.3 Mise en oeuvre du modèle

3.3.1 Introduction

Cette partie consiste en la mise en oeuvre informatique du modèle hybride Tracé de rayons

/ matrices de diffraction présenté dans le chapitre 2. Cette implémentation repose sur le concept

de plugin que nous détaillons dans le paragraphe 3.3.3 et s’appuie sur l’utilisation du logiciel

CRT (Communication Ray Tracing) qui a servi de base à l’élaboration de ce plugin. De fa-

çon plus précise, le modèle hybride est implémenté dans le logiciel CRT en tant que greffon

de calcul (plugin) c’est à dire qu’on utilise librement les fonctions de CRT en y ajoutant les

fonctionnalités propres du modèle hybride développé. D’un point de vue de l’utilisateur, le plu-

gin “hybridation” sera vue comme une option du logiciel CRT, selon que l’on souhaite ou non

modéliser l’environnement de propagation par cette méthode. Ainsi, le paragraphe 3.3.2 pré-

sente le synoptique du logiciel CRT ainsi que ses fonctionnalités. Le paragraphe 3.3.3 consiste

en la description du greffon de calcul (plugin) “hybridation” correspondant à l’hybridation des

techniques de Tracé de rayons avec les matrices de diffraction calculées par FDTD.

3.3.2 Logiciel de simulation de canal : CRT

CRT (Communication Ray Tracer) est un logiciel de simulation de la propagation des ondes

dans des environnements outdoor et indoor, développé au laboratoire SIC de l’Université de

Poitiers [57]. Ce dernier s’appuie sur l’association d’une technique de tracé de rayons 3D pour

la recherche de trajets et d’une méthode asymptotique en fréquence. Cette méthode repose sur

la théorie de l’Optique Géométrique et la Théorie Uniforme de la Diffraction.

Pour une liaison émetteur-récepteur choisie, le simulateur peut déterminer et caractériser

l’ensemble des trajets existants. Nous avons ainsi accès aux informations relatives à chacun des

trajets (atténuation, phase, polarisation et position des points d’interactions électromagnétiques

subies par l’onde avec son environnement). De ce fait, nous pouvons obtenir une réponse im-

pulsionnelle synthétique (ensemble des trajets empruntés par l’onde) pour un point de réception

choisi, ou encore l’évolution de celle-ci pour un parcours de mesure. Cet outil permet de tra-

vailler aussi bien dans des contextes indoor qu’outdoor. La figure 3.8 illustre le principe de ce

simulateur et la figure 3.10 en montre l’IHM 1.

1Interface Homme-Machine
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1. Visible
2. Réfléchis
3. Diffractés
4. transmissions
5. Et leurs combinaisons

1. Optique géométrique
2. Théorie Uniforme de la diffraction

PROPAGATION

2. Propriétés électriques des matériaux
3.  Positions − Emetteur, Récepteur

6. Nombre max. d’interactions : réflexion,
    diffraction, réfraction.

5. Fréquence porteuse
4.  Antenne : Polarisation et directivité

1. Données géographiques SORTIES :

ENTREES :
Calcul de rayons :

TRACE DE RAYONS 3D

1. Visualisation 2D/3D des rayons
2. Puissance reçue
3. Couverture radio
4. Réponse Impulsionnelle

5. DOA
         synthétique et filtrée

Figure 3.8 : Synoptique du simulateur de canal

3.3.2.1 Les entrées

Plus précisément, les entrées du simulateur de canal sont :

– les données géographiques "outdoor" ou "indoor" issues respectivement de l’IGN2 ou

d’un modeleur d’environnement indoor : à titre d’exemple, la figure 3.9 donne un exemple

de fichier contenant les informations nécessaires à la création d’environnements indoor ;

– les paramètres électriques des matériaux (conductivité σ, permittivité ε) ;

– le choix de la position des émetteurs et récepteurs dans l’environnement 3D ;

– le choix du nombre d’interactions électromagnétiques (réflexion, transmission, diffrac-

tion) que l’on veut considérer.

end

instobj objet_1

scale 2.0 5.0 2.5

end

/* création d’un objet polygone */

/* dilatation de l’objet */

defprops Beton

epsilon 9

sigma 0.1

end

defobj objet_1

arc 0.8 0.8 0.8 /*couleur pour visualisation */

/* permittivité */

/* conductivité */

/* définition d’un objet polygone */

polygone

4

0.0 0.0 1.0

1.0 1.0 1.0

1.0 1.0 0.0

0.0 0.0 0.0 

instprops Beton

/* nombre de sommets */

/* liste de sommets */

/* propriétés */

end

Figure 3.9 : Exemple de données pour la définition d’environnements indoor

2Institut Géographique National
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3.3.2.2 Les sorties

Le simulateur de canal délivre en sortie différents résultats, fournissant à la fois des carac-

téristiques bande étroite et bande large sur le canal de propagation.

analyse bande étroite :

Le logiciel CRT permet par exemple d’observer l’évolution de la puissance reçue sur un

parcours donné, en fonction d’un environnement et d’un nombre donné d’interactions. La puis-

sance reçue est obtenue en sommant dans le plan complexe les contributions de chaque trajet

obtenu dans une configuration Emetteur-Récepteur-nombre d’interactions. Cela permet entre

autres d’observer les évanouissements rapides du signal correspondant aux zones d’ombres des

objets rencontrés sur le parcours. Sur le même principe, le logiciel permet d’obtenir des zones

de couverture pour un environnement donné.

analyse en bande large :

Pour une étude large bande du canal de propagation, le logiciel CRT permet le calcul de la

réponse impulsionnelle du canal, associée aux rayons arrivant sur le récepteur. Ainsi, en filtrant

cette réponse impulsionnelle sur la bande de fréquence d’analyse, on obtient des paramètres

large bande tels que l’étalement des retards ou encore les bandes de corrélation à 90% et 50%,

traduisant la sélectivité en fréquence du canal.

Différentes études ont été effectuées pour valider les performances du logiciel CRT pour

l’analyse bande étroite et bande large du canal de propagation en milieu outdoor et indoor [58]

[57].

Nous retrouvons la plupart de ces entrées - sorties accessibles directement sur l’interface

principale de la figure 3.10.

Les icônes en haut à droite permettent l’accès aux principales fonctions : ouverture, enregis-

trement, lancement du calcul, affichage des options et des réponses impulsionnelles. Sur le côté

gauche, la fenêtre notée 1 permet de placer sur la scène l’émetteur et le récepteur. La fenêtre

notée 2 permet de régler le nombre maximum d’interactions utilisées pour la simulation. Enfin,

la fenêtre notée 3 détaille la trajectoire de chaque trajet radioélectrique une fois le calcul de

simulation effectué.
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Figure 3.10 : Interface du simulateur de canal

3.3.2.3 Optimisations et évolution du code de Tracé de rayons

Il est important de souligner l’importance du nombre d’interactions utilisé pour la simula-

tion. En effet, ce nombre doit être choisi en tenant compte d’un compromis entre la précision

et le temps de calcul. Or, ce temps de calcul est intimement associé au tracé de rayons, i.e. au

nombre d’interactions et en particulier au nombre de diffractions. Sur ce point, le simulateur est

actuellement dans une phase d’optimisation : différentes techniques d’accélération ont été pro-

posées ou sont encore en cours, basées sur des optimisations de type physique, géométrique ou

purement algorithmique. Le but est de réduire significativement le nombre de faces et d’arêtes

qui entre dans le calcul de simulation de la propagation et par conséquent le temps de calcul.

Pour cela, la technique de tracé de rayon intègre un pré-calcul de graphes de visibilité [59] [60].

Les différentes évolutions du logiciel CRT (optimisations, modélisations particulières de

l’environnement de propagation) ont amené à développer certaines options en fonction de l’ap-

plication voulue. Afin d’éviter de recompiler l’ensemble du noyau de CRT, ces fonctionnalités

ont été introduites sous forme de plugins.
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3.3.3 Module de calcul “hybridation”

Les plugins sont des modules de calcul greffés sur un logiciel principal (en l’occurence

CRT), destinés à effectuer une ou plusieurs fonctions particulières. La dénomination de plugin

est simplement issue du fait que ces modules peuvent être compilés indépendament de l’appli-

cation principale (ils sont connectés au logiciel principal). D’un point de vue pratique, chaque

module de calcul est compilé en librairie dynamique. Ainsi, lors du lancement de l’application,

l’utilisateur va sélectionner le plugin qu’il souhaite et ce dernier sera chargé dynamiquement.

D’un point de vue programmation, les plugins sont constitués de pointeurs sur des fonctions

(en langage C) ou sur des classes (C orienté objet et C++) si bien que le plugin n’a pas besoin

de connaitre les fonctions du noyau mais dialogue avec ce dernier par les pointeurs.

En ce qui nous concerne, le module de calcul que l’on souhaite greffer à CRT doit permettre

la prise en compte d’objets diffractants (définis par leur matrice calculée par FDTD) dans une

simulation par Tracé de rayons effectuée par CRT.

Après avoir rappelé le principe de la méthode hybride présentée dans le chapitre 2, la dé-

finition d’une nouvelle classe d’objets “Hobjet” comprenant les objets traités par FDTD est

présentée dans le paragraphe 3.3.3.2. Cette classe d’objets vient s’ajouter aux définitions clas-

siques des objets traités par Tracé de rayons. Finalement, le paragraphe 3.3.3.3 décrit les étapes

de prise en compte d’un “Hobjet” dans une simulation à Tracé de rayons.

3.3.3.1 Synoptique du module de calcul

Le module de calcul contient ses entrées et ses sorties. Si on considère le schéma présenté

figure 3.11, on constate que, pour un objet donné et défini par sa matrice de diffraction, notre

module de calcul doit pouvoir interpréter les informations des trajets arrivant sur l’objet (direc-

tion, amplitude, phase, polarisation ...) et donner les trajets diffractés par l’objet pour chacun

des trajets entrants. Ces trajets doivent tenir compte d’un certain nombre de paramètres issus

du logiciel CRT comme par exemple la position du couple émetteur - récepteur ou encore le

nombre d’interactions électromagnétiques à considérer.

Pour résumer, on peut considérer que, pour chaque objet issu d’un calcul FDTD et donc

représenté par sa matrice de diffraction, le module de calcul respecte le synoptique de la figure

3.12.

Les deux points fondamentaux intervenant dans la conception de ce module de calcul sont :
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Onde plane incidente

Figure 3.11 : Principe de la méthode hybride

PSfrag replacements - matrice de diffraction
+ repère local
+ orientation

- trajets incidents
+ amplitude, phase
+ polarisation, fréquence

ENTRÉES SORTIES

- trajets diffractés
+ nouvelles caractéristiques

PARAMÈTRES
- nombre d’interactions
- position émetteur-récepteur

Figure 3.12 : Synoptique du module de calcul “hybridation”

– l’incorporation d’objets de type “Hobjet” dans l’environnement de propagation ;

– le traitement des trajets potentiels créés par l’ajout de ces objets, en fonction des para-

mètres cités dans le synoptique de la figure 3.12.

Nous allons à présent développer ces deux points.

3.3.3.2 Introduction des objets de type “Hobjet” dans l’environnement

Dans CRT, les objets diffractants (dièdres) d’une scène constituent une classe d’objets. Ces

objets sont ordinairement définis avec l’environnement de propagation décrit au paragraphe
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3.3.2.1. L’idée est de créer une nouvelle classe d’objets diffractants modélisés par leur matrice

de diffraction. Cette classe s’appelle la classe “HBox”.

Les objets de cette classe sont des “Hobjets”. Chacun de ces objets a été étudié dans une

orientation particulière. Ainsi, dans le plugin hybridation, un repère local va être associé à

chaque “HObjet”, ce repère étant celui ayant servi à la définition de l’orientation de l’objet pour

le calcul de sa matrice de diffraction (figure 3.13). La position de chaque objet dans le repère

global de la scène sera donc liée à leur repère local par des matrices de rotation en coordonnées

homogènes.

PSfrag replacements

O f

x f

y f

z f

repère fixe

Ol
xl

yl

zl

repère local

boite englobante

Figure 3.13 : Orientation d’un Hobjet dans le repère fixe de CRT

Dans CRT, ces nouveaux objets sont assimilés à un point de diffraction, représenté par le

centre de phase de l’objet. On construit une boîte englobante à l’objet et si un rayon vient inter-

cepter cette boîte, on récupère la valeur du coefficient de diffraction dans la direction voulue. La

valeur du coefficient est issu de la matrice de diffraction représentant l’objet. Cette valeur doit

évidement tenir compte des caractéristiques du rayon incident et notamment de sa fréquence et

de sa polarisation.

Ainsi, lorsque l’utilisateur veut introduire un objet de type “Hobjet” dans un environnement,

il doit écrire un fichier d’entrée contenant les caractéristiques suivantes :
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nom_objet /* cet identifiant permet au module de créer un lien vers

les 8 matrices de diffraction de l’objet ‘‘nom_objet’’ */

xb yb zb /* coordonnées du point inférieur gauche et */

xt yt zt /* supérieur droit de la boîte englobante */

xtr ytr ztr /* centre de la boîte englobante pour positionner

l’objet dans le repère global */

rx ry rz /* angles de rotation pour définir l’orientation de l’objet */

La classe d’objets “Hbox” crée quant à elle les différentes informations utiles à la gestion

des interactions des rayons interceptant un tel objet. Ces informations sont les suivantes :

– chargement des matrices compressées de l’objet à l’aide de l’identifiant nom_objet ;

– création de la boîte englobante de l’objet pour définir quels rayons vont interagir avec

l’objet ;

– création des matrices de passage du repère global de la scène au repère local de l’objet

(déduites de l’orientation et de la position de l’objet dans l’environnement) : cela permet

de transformer les caractéristiques des rayons incidents dans le repère associé à l’objet et

inversement de transformer celles des rayons diffractés par l’objet dans le repère global

de la scène ;

3.3.3.3 Traitement de l’interaction onde - Hobjet

Dans un environnement donné, un objet de type “HObjet” va pouvoir soit créer de

nouveaux trajets de l’onde, soit en supprimer, selon sa position dans la scène mais aussi le

nombre d’interactions paramétré par l’utilisateur. Nous allons décrire les différentes étapes

nécessaires pour simuler une propagation en liaison point à point dans un environnement

particulier contenant un objet de type “Hobjet”. Ces descriptions sont complétées par un

exemple de simulation de la propagation d’une onde électromagnétique dans un environnement

indoor contenant un “Hobjet” et aucun objet diffractant de type “dièdre” (le but étant de voir

quels trajets sont créés par l’introduction d’un “Hobjet”). Dans cet environnement, nous avons

choisi de paramétrer une réflexion et une diffraction.
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Première étape :

On effectue une première simulation Emetteur-Récepteur en prenant en compte les éven-

tuels objets “classiques” définis dans le fichier de description de l’environnement, ainsi que les

caractéristiques de l’environnement. Cette simulation détermine tous les trajets que CRT calcule

classiquement sans utiliser le module “hybridation”. La figure 3.14 montre les trajets créés.

Figure 3.14 : Trajets Emetteur - Récepteur sans objet

Les étapes 2 et 3 sont des étapes permettant de calculer des portions de trajets (de l’émetteur

au centre de l’objet d’une part, puis du centre de l’objet au récepteur d’autre part) de façon à

pouvoir construire les trajets finaux générés par cet objet (but de la quatrième étape).

Deuxième étape :

On effectue une seconde simulation Emetteur-Centre objet : le centre de l’objet de type

“HObjet” est un récepteur isotrope fictif (une antenne réceptrice isotrope est créée pour recevoir

de façon identique toutes les polarisations, quelle que soit la direction d’arrivée du trajet). En

effet, cette simulation permet d’obtenir les différents trajets atteignant l’objet qui ne doivent en

aucun cas perdre leurs caractéristiques (amplitude, phase, polarisation ...). Sur la figure 3.15, le

nouveau récepteur correspond au centre du “Hobjet” de la scène indoor, et les différents trajets

y arrivant sont représentés.
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Figure 3.15 : Trajets Emetteur - Centre objet

Troisième étape :

Une troisième simulation Centre objet-Récepteur est effectuée : cette fois-ci, le centre de

l’objet est considéré comme émetteur pouvant générer une onde à polarisation quelconque.

On va donc effectuer deux calculs électromagnétiques pour cette configuration : un premier

en polarisation perpendiculaire, puis un second en polarisation parallèle, de façon à considérer

l’aspect dépolarisant des structures.

Au final, les trajets calculés lors de cette troisième étape sont géométriquement justes mais

leurs caractéristiques seront modifiées dans la quatrième étape (étape de sélection des trajets va-

lides en fonction des paramètres de la simulation) en fonction des caractéristiques des portions

de trajets (déterminées à l’étape 2) dont ils sont issus.

La figure 3.16 illustre cette simulation. Le nouvel émetteur E correspond au centre du “Hob-

jet”.

Quatrième étape :

Les trajets des simulations 2 et 3 sont stockés et combinés de façon à avoir les bons trajets

créés dans l’environnement de propagation, en fonction des objets présents (objets diffractants

“classiques” et objets de type “HObjet”) ainsi que du nombre d’interactions paramétré : leurs

caractéristiques (amplitude, phase, polarisation) sont d’abord modifiées au centre de l’objet puis

réajustées au niveau du récepteur réel.
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Figure 3.16 : Trajets Centre objet - Récepteur

La figure 3.17 représente les différents trajets de l’onde en fonction de l’environnement et du

nombre d’interactions choisi. Ainsi, le trajet blanc a été généré par le “Hobjet” puisqu’il vient

diffracter sur cet objet avant de se réfléchir sur une paroi de l’environnement puis atteindre le

récepteur.

Figure 3.17 : Ensemble des trajets



112 Chapitre 3 : Mise en oeuvre de la méthode hybride

Au final, la simulation effectuée comporte 17 trajets possibles pour l’onde émise, dont 12

sont dus à l’existence du “Hobjet” dans la scène. En théorie, en fonction du nombre d’inter-

actions paramétré (une réflexion et une diffraction) et de l’environnement, 19 trajets pouvaient

être empruntés par l’onde.

3.3.4 Conclusion

La classe “HBox” créée constitue l’interface entre le traitement du comportement électro-

magnétique d’objets complexes et / ou de petite taille devant la longueur d’onde et le code de

tracé de rayons. On peut ainsi simuler le comportement électromagnétique d’une pièce compor-

tant des objets diffractants classiques (modélisables par méthode asymptotique) et des objets

diffractants de type “HObjets”.

3.4 Conclusion

Nous avons vu dans ce chapitre les différentes méthodes de compression utilisées en ima-

gerie notamment. Nous avons en particulier confronté les performances de la décomposition

de fonctions sur la base des harmoniques sphériques à l’utilisation d’ondelettes sphériques

discrètes. La première technique présente l’avantage d’être simple à implémenter mais elle

n’est pas adaptée au niveau des pôles (θo = 0◦ et θo = 180◦). De plus, cette technique n’est

pas multi-résolution et présente donc l’inconvénient de compresser les matrices de diffaction

de la même façon pour toutes les directions d’observation (θo,φo). Ainsi, la technique retenue

a été celle basée sur les ondelettes sphériques discrètes de par ses atouts de compression des

signaux multidimensionnels et ayant des variations importantes (zones d’ombres). Nous avons

pu montrer ses performances pour l’application à la compression de matrices de diffraction.

De plus, cette technique permet de compresser l’ensemble de la matrice de diffraction (com-

pression pour les directions d’incidence et de départ), si bien que huit fichiers de coefficients

suffisent à caractériser complètement une structure (deux fichiers - parties réelle et imaginaire -

par polarisation incidente et de départ).

Nous avons ensuite présenté le concept de l’hybridation, d’un point de vue physique et

informatique (notion de plugin). Nous avons montré qu’un objet modélisé par sa matrice de
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diffraction peut être considéré comme un coefficient de diffraction généralisé. Ainsi, dans

le code de tracé de rayons 3D, si un rayon vient intercepter la boîte englobante de l’objet

diffractant, ce trajet va repartir dans une direction donnée (θo,φo), atténué par la valeur du

coefficient de diffraction correspondante dans cette direction. La polarisation du rayon résultant

dépend de la polarisation incidente et de la dépolarisation introduite par la structure diffractante.

Dans le chapitre 4, nous allons présenter une étude paramétrique 2D-3D visant à définir le

domaine de validité du modèle proposé dans ce chapitre, notamment les distances de champ

lointain, conditions d’applicabilité de la méthode hybride. De plus, nous confronterons notre

modèle à la méthode rigoureuse FDTD, ainsi qu’à la technique de tracé de rayons.
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4.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous allons étudier le domaine de validité de la méthode hybride présentée

dans le chapitre 3. Nous avons vu que la méthode repose sur des hypothèses de champ lointain,

aussi bien en émission qu’en réception. Ainsi, il va être nécessaire de déterminer des règles pour

déterminer le domaine de validité de la méthode en fonction des dimensions, de la nature, de

la forme des objets testés. Nous chercherons en particulier à vérifier la formule théorique de la

zone de champ lointain définie pour la diffraction par les ouvertures rayonnantes par L > 2D2

λ

où D est la longueur caractéristique de l’ouverture et λ la longueur d’onde. Une étude théorique

(paragraphe 4.2), basée sur le rayonnement de dipôles en fréquence, montre d’abord comment

établir un ordre de grandeur de la distance de champ lointain, en 2D et 3D, en fonction des di-

mensions des objets diffractants. Ensuite, en s’appuyant sur cette étude, une étude paramétrique

2D (paragraphe 4.3) a été effectuée pour évaluer le domaine de validité de la méthode hybride,

en fonction de divers paramètres :

– nature de l’onde émise : fréquence, polarisation,

– caractéristiques des objets traités : taille, forme, propriétés électromagnétiques.

Finalement, nous présentons une étude paramétrique 3D (paragraphe 4.4) confrontant les

performances de la méthode hybride à la FDTD et aussi aux techniques de Tracé de Rayons

(logiciel CRT de Poitiers). Un domaine d’utilisation de la méthode hybride en fonction de ces

mêmes paramètres sera alors défini. Plus précisément, nous tenterons de définir des règles d’uti-

lisation de la méthode hybride préférentiellement à la méthode du Tracé de Rayons (CRT).

4.2 Zone de champ lointain

L’objectif de cette partie est de déterminer comment évoluent les zones de champ lointain du

rayonnement électromagnétique d’un ou de plusieurs dipôles élémentaires (réseau). Cette étude

théorique, effectuée dans l’espace 3D et 2D, vise à obtenir des courbes théoriques donnant la

distance de champ lointain en émission et réception, en fonction de paramètres tels que la taille

des dipôles, la fréquence, ou encore la géométrie du réseau. Le but final est de pouvoir s’appuyer

sur de telles courbes dans l’analyse du domaine de validité de la méthode hybride effectuée dans

l’étude paramétrique 2D et 3D (paragraphes 4.3 et 4.4).
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4.2.1 Formulation fréquentielle générale du rayonnement d’un dipôle élé-

mentaire

Considérons un dipôle élémentaire de longueur dl orienté selon un vecteur~v (figure 4.1).

z

x

yO

M

P’

P

dlPSfrag replacements

θ

φ

~u

Figure 4.1 : Représentation d’un dipôle élémentaire de longueur dl

Le potentiel vecteur ~A(P, f0) généré par le dipôle dans une direction ~u au point P de coor-

données (x,y,z) et à la fréquence f0 s’écrit :

~A(P, fO) = µ0I0dlG(r, f0)~v (4.1)

où :

– I0 est l’amplitude du courant généré à la fréquence f0,

– r est la distance d’observation : r =
√

x2 + y2 + z2,

– G(r, f0) est la fonction de Green, différente selon le type de propagation considéré (2D

ou 3D).

4.2.1.1 Expression du champ électromagnétique rayonné en 3D

Dans l’espace 3D, la fonction de Green s’écrit :

G3D =
e− jkr

4πr
(4.2)

où k est le vecteur d’onde et r la distance d’observation.

Ainsi, les expressions des champ ~H3D et ~E3D sont les suivantes :
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~H3D =
jkdlI0

4πr
e− jkr

{

1+
1

jkr

}

~v∧~u (4.3)

~E3D = − jkη0dlI0

4πr
e− jkr

{

~u∧ (~v∧~u)+

[

1
jkr

+
1

( jkr)2

]

(~v−3(~u ·~v)~u)

}

(4.4)

En champ lointain (kr >> 1), les termes décroissant en 1
r2 et 1

r3 sont éliminés (négligeables)

et on obtient les expressions :

~H3Dloin =
jkdlI0

4πr
e− jkr~v∧~u (4.5)

~E3Dloin = − jkη0dlI0

4πr
e− jkr~u∧ (~v∧~u) (4.6)

4.2.1.2 Expression du champ électromagnétique rayonné en 2D

Dans l’espace 2D, la fonction de Green s’écrit :

G2D =
1
4 j

H2
0 (kr) (4.7)

où H2
0 (kr) est la fonction de Hankel de deuxième espèce d’ordre 0.

En 2D, la dimension selon z est considérée infinie. Le courant généré par le dipôle (de direc-

tion orthogonale au plan d’étude) ne dépend plus de la longueur du dipôle dl et les expressions

des champs ~H et ~E doivent alors être dénormalisés par dl, la longueur du dipôle élémentaire.

Ainsi, on obtient les expressions des champ ~H2D et ~E2D suivantes :

~H2D =
jkI0

4
H2

1 (kr)~v∧~u (4.8)

~E2D = − jkη0I0

4

{

− jH2
0 (kr)~u∧ (~v∧~u)+

2
jkr

H2
1 (kr)(~u ·~v)~u

}

(4.9)

En champ lointain, en utilisant le comportement asymptotique des fonctions de Hankel et

en négligeant les termes en 1
r
√

r , on obtient les expressions du champ lointain 2D :
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~H2Dloin =
jkI0

4

√

2πr
jk

e− jkr

πr
~v∧~u (4.10)

~E2Dloin = − jkη0I0

4

√

2πr
jk

e− jkr

πr
~u∧ (~v∧~u) (4.11)

On retrouve bien les relations entre le champ électromagnétique 3D et 2D en zone de champ

lointain :

~H2Dloin =
1
dl

√

2πr
jk

~H3Dloin (4.12)

~E2Dloin =
1
dl

√

2πr
jk

~E3Dloin (4.13)

Le calcul théorique ayant permis de trouver les expressions générales des champs élec-

tromagnétiques rayonnés par un dipôle élémentaire, en 3D et surtout en 2D, est détaillé dans

l’annexe D. Une validation FDTD des expressions 2D (ces expressions n’étant pas répandues

dans la littérature) y est également présentée.

4.2.2 Distance de la zone de champ lointain

4.2.2.1 Introduction

Dans cette partie, nous cherchons à déterminer les distances de champ lointain, pour des

problèmes d’émission et de réception, en fonction des dimensions des objets étudiés. Dès lors,

il convient de préciser ces deux notions de distance de champ lointain à l’émission et à la

réception. Le principe général est présenté figure 4.2.

Pour les problèmes de champ lointain à l’émission, l’idée est de se baser sur des critères de

champ lointain connus en 3D : ces derniers ont été initialement établis par rapport au champ

rayonné par une parabole. Les deux critères connus portent respectivement sur la distance d’ob-

servation par rapport à la longueur d’onde (kr >> 1 soit r >> λ
2π ) et sur l’écart de phase entre

les chemins 1 et 2 de la figure 4.3 (∆φ <= 22.5◦).
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Figure 4.2 : Schéma de calcul des distances de champ lointain à l’émission et à la réception
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Figure 4.3 : Schéma de calcul de la distance de Frauhnöffer

Selon Fraünhoffer, si on considère un objet fictif de dimension maximale D, la distance de

champ lointain liée au critère de phase ∆φ <= 22.5◦ est dF = 2D2

λ . En d’autres termes, c’est la

distance pour laquelle l’écart dr entre les chemins 1 et 2 est tel que la différence de phase est

inférieure à 22.5◦. Au dela de cette distance, le champ propagé décroit en 1
r .

Sur la figure 4.3, on constate que la distance r1 est liée à D le diamètre de la parabole et r la

distance dans l’axe par :

r1 =

√

r2 +

(

D
2

)2

(4.14)
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La condition ∆φ <= 22.5◦ se traduit, pour le champ électromagnétique 3D par :

k(r1− r) ≤ π
8

r2
1 ≤ r2 +

rλ
8

+

(

λ
16

)2

r2 +

(

D
2

)2

≤ r2 +
rλ
8

r ≥ 2D2

λ

Pour évaluer l’évolution de la distance de champ lointain à l’émission en fonction de la

dimension des objets traités, nous utiliserons une source dipolaire que nous ferons rayonner

(paragraphe 4.2.2.2). Nous déduirons la distance de champ lointain du calcul du champ élec-

tromagnétique reçu aux points P1 et P2 (représentant le centre et l’extrémité de la dimension

maximale D de l’objet étudié).

Pour les problèmes de champ lointain en réception, nous calculerons les champs exact et

lointain rayonnés en un point P (figure 4.2) par un réseau de sources dipolaires (paragraphe

4.2.2.3). En d’autres termes, la structure étudiée sera modélisée par un ensemble de sources

dipolaires. On considérera que l’on se trouve en zone de champ lointain lorsque l’erreur absolue

entre les champs lointain et exact est inférieure à 5% (−30 dB).

Le but final est de déterminer si on peut considérer le critère dF = 2D2

λ comme critère de

référence, en 2D comme en 3D lorsque l’on parle de zone de champ lointain.

4.2.2.2 Détermination de la zone de champ lointain à l’émission

Selon le principe de la figure 4.3, on calcule le champ rayonné par un dipôle élémentaire en

présence d’un obstacle fictif dont la plus grande dimension est D. On calcule en fait le champ

rayonné aux points P1 et P2 de la figure 4.3. On détermine alors la distance de champ lointain,

c’est à dire la distance à partir de laquelle l’onde peut être considérée plane (∆φ < 22.5◦ et

kr >> 1). Le principe est de calculer les champs exacts et lointains rayonnés et d’observer

l’écart de phase.
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La figure 4.4 montre les résultats obtenus pour la détermination de la distance de champ

lointain à l’émission (dans l’axe de rayonnement Oy), en 2D et en 3D, en fonction de la dimen-

sion D la plus grande de l’objet diffractant. Cette distance de champ lointain est exprimée en

fraction de la distance de Fraünhofer dF = 2D2

λ .

0  0,5 1 1,5 2 2,5 3
0

0.1

0.2

0.3

0.4

0.5

0.6

0.7

0.8

0.9

1

dimension D (en fraction de λ) de l’objet diffractant

di
st

an
ce

 d
e 

ch
am

p 
lo

in
ta

in
 e

n 
fra

ct
io

n 
de

 2
D

²/λ
dcl = 2D²/λ
dcl 2D
dcl 3D

Figure 4.4 : Evolution de la distance de champ lointain à l’émission en fonction de la dimension
maximale de l’objet diffractant

On constate que cette distance de champ lointain tend vers la distance de Fraünhofer dF =

2D2

λ légèrement plus lentement pour le cas d’une propagation 2D que pour une propagation 3D.

On peut remarquer que si D ≥ λ, alors la distance de champ lointain est quasiment égale à dF .

Ainsi, pour des objets de dimension maximale inférieure à 3λ
2 , la distance de Fraunhoffer

en tant que critère de champ lointain est trop importante. Cependant, dans un contexte de pro-

pagation indoor et pour des systèmes de transmission Wifi, les objets types rencontrés seront

souvent de dimension supérieure à 2λ. Par exemple, un écran d’ordinateur 30∗30∗30 cm3 aura

pour dimension maximale D = 5λ à 5 GHz et D ∼ 2.5λ à 2.4 GHz, un bureau de dimension

maximale 120 cm représente respectivement ∼ 10λ et 20λ à 2.4 et 5 GHz. Ainsi, pour être sûr

d’avoir des conditions de propagation en champ lointain à l’émission, il faut placer la source à

une distance d >= dF .

4.2.2.3 Détermination de la zone de champ lointain en réception

De façon à modéliser l’effet de la diffraction par un objet de dimension maximale D, l’idée

a été d’utiliser la formulation fréquentielle de rayonnement d’un dipôle élémentaire et de la

généraliser au cas de réseaux de dipôles élémentaires.
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Une étude a donc été effectuée pour déterminer la distance de champ lointain en réception,

en considérant que l’on modélise le rayonnement d’un objet de dimension maximale D par un

réseau de deux dipôles élémentaires écartés de D. Le réseau de dipôles est positionné dans le

plan x0z, et pour une direction de rayonnement selon l’axe 0y ; les sources sont orientées selon

l’axe z comme le montre la figure 4.5.
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Figure 4.5 : Schéma de calcul du champ rayonné dans l’axe 0y par un réseau de deux dipôles
dans le plan x0z

Dans un premier temps, nous avons réalisé une étude à trois fréquences d’intérêt (2, 2.4 et 5

GHz) pour déterminer l’influence de la fréquence sur la distance de champ lointain. Cette étude

a révélé que si on exprime la distance de champ lointain en fraction de la longueur d’onde, les

courbes obtenues en 2D et en 3D sont identiques à chaque fréquence.

De façon analogue à l’évaluation de la distance de champ lointain à l’émission, il est inté-

ressant d’exprimer l’évolution des distances de champ lointain 2D et 3D en fonction du critère

de Fraunhoffer dF = 2D2

λ . Ainsi, sur la figure 4.6, on remarque alors que la distance de champ

lointain 2D tend légèrement plus rapidement vers le critère dF .

Pour des objets de dimension D >= 3λ, la distance de champ lointain dans l’axe est égale

au critère de Fraunhoffer. Pour des objets de dimension D ∈
[

3λ
2 ,3λ

]

, elle est comprise entre

0.9 dF et dF . Pour des objets de l’ordre de la longueur d’onde, elle est de l’ordre de 0.5 dF .

Enfin, pour des objets de dimension inférieure à λ, elle tend vers D2

2λ .

Une étude supplémentaire, portant sur l’influence de la direction d’observation a montré

que, quelle que soit la dimension maximale D de l’objet, la distance de champ lointain dclaxe

déterminée dans l’axe peut être appliquée à l’ensemble des points d’observation que l’on aurait

placé sur une sphère de rayon dclaxe. En effet, l’erreur moyenne sur le module des composantes

de champ Eθ et Hφ entre l’expression en champ exact et la formulation en champ lointain reste
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Figure 4.6 : Evolution de la distance de champ lointain à la réception en fonction de la dimen-
sion maximale de l’objet diffractant

inférieure à 5% quelle que soit la direction d’observation.

De façon à pouvoir interpréter les résultats de l’étude paramétrique 2D-3D en fonction de

ces critères analytiques, une étude préalable, réalisée à la fréquence de 2 GHz, a été effectuée

pour l’étude de la diffraction d’une onde TM successivement par une plaque métallique de

longueur variable ( λ
3 ,λ

2 et λ), puis par une structure métallique de forme rectangulaire.

4.2.3 Comparaison avec la méthode hybride sur quelques cas simples en

2D

L’objectif de ce paragraphe est de montrer que les résultats obtenus lorsque l’on simule

la propagation d’une onde électromagnétique par la méthode hybride sont comparables à ceux

obtenus par l’étude du rayonnement électromagnétique de dipôles en fréquence. Les simulations

effectuées portent sur une propagation dans l’espace 2D (plan xOy).

Plus précisément, nous allons montrer que le domaine de validité de la méthode hybride

(c’est à dire la zone de champ lointain) peut être comparé à l’étude analytique portant sur la

distance de la zone de champ lointain théorique (étude effectuée dans le paragraphe 4.2.2). Le

but final est de pouvoir s’appuyer sur la détermination analytique de la zone de champ lointain.

Nous visualiserons la composante de champ Eθ dans la direction spéculaire, conformément

au schéma de la figure 4.7.
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Figure 4.7 : Principe du calcul de la composante de champ Eθ

4.2.3.1 Cas d’une plaque métallique de dimension variable

De façon à vérifier la validité de la détermination de la distance de champ lointain par

la méthode de rayonnement fréquentiel d’un dipôle, la diffraction d’une onde par une plaque

métallique de dimension variable ( λ
3 ,λ

2 ,λ) a été étudiée. Il s’agit d’une onde TM émise à la

fréquence de 2 GHz et se propageant dans la direction 0y (figure 4.7).

La figure 4.8 représente le module de la composante de champ Eθ récupéré sur une ligne

perpendiculaire à la plaque (cas de la plaque de longueur λ dans la configuration de la figure

4.7). Ce champ électromagnétique a été calculé analytiquement par la méthode du rayonnement

fréquentiel (en champ exact et en champ lointain), ainsi que par les méthodes FDTD et hybride

(champ lointain en ondes planes).
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Figure 4.8 : Module de la composante Eθ calculé par la formulation exacte et en champ lointain,
en fonction de la distance d’observation
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taille erreur relative | Eθ | erreur absolue ϕ(Eθ)
λ
3 15% 5◦
λ
2 10% 4◦

λ 2% 4◦

Tableau 4.1 : Tableau d’erreurs entre la méthode rigoureuse et la méthode hybride (ondes
planes) à la distance de champ lointain déterminée analytiquement

On constate que la modélisation d’une plaque métallique de taille D par un réseau de dipôles

constitué de deux sources dipolaires espacées de D est pertinente en zone de champ lointain. En

effet, les courbes de la figure 4.8 se superposent à partir d’une distance d’environ 0.8λ, ce qui

correspond à la distance de champ lointain obtenue sur la figure 4.6 pour un objet de dimension

D = λ.

Le tableau 4.1 regroupe les écarts sur le module et la phase obtenus pour les tailles de

plaques λ
3 ,λ

2 ,λ à la distance de champ lointain déterminée analytiquement (qui vaut respective-

ment λ
18 , ∼ λ

7 et ∼ 0.8λ).

Même si les erreurs absolues sur le module de la composante de champ Eθ semblent plus

importantes pour le cas des plaques de taille λ
3 et λ

2 , il s’avère que le champ diffracté par celles-ci

est plus faible : l’erreur absolue augmente mais l’écart relatif reste faible.

4.2.3.2 Cas d’une structure métallique rectangulaire

En partant du même principe, le cas d’une structure métallique rectangulaire a été étudié

en 2D et l’onde émise (à 2 GHz) a une incidence perpendiculaire à la structure. Cette structure

métallique a pour dimensions L = λ et l = λ
3 . Pour les simulations, on considère deux cas :

– L’onde arrive sur le plus petit côté de la structure

– L’onde arrive sur le plus grand côté

De façon à estimer la distance de champ lointain 2D dans ces deux cas (pour une propagation

dans l’axe 0y), deux calculs analytiques ont été effectués en considérant un réseau dipolaire

constitué de quatre sources dipolaires (figure 4.9). Ces sources ont été espacées dans un premier

temps de L dans une direction et l dans l’autre puis inversement.

Dans les deux cas, la distance de champ lointain 2D analytique (dans l’axe) a été déter-

minée : cette distance est dCL = 0.03 m soit ∼ λ
5 à 2 GHz quand le plan de propagation est

perpendiculaire au plus petit côté du réseau et dCL = 0.12 m soit ∼ λ dans l’autre cas.
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Figure 4.9 : Schéma de calcul du champ rayonné dans l’axe 0y par un réseau de quatre dipôles
dans le plan x0z

On retrouve ainsi quasiment les distances de champ lointain déterminées pour le cas d’un

réseau constitué de deux dipôles espacés de D = λ
3 puis D = λ (figure 4.6).
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Figure 4.10 : Module de la composante Eθ simulé par la formulation exacte (FDTD) et par la
méthode hybride (champ lointain), en fonction de la distance d’observation

Les figures 4.10(a) et 4.10(b) montrent le module de Eθ simulé par la méthode FDTD

et la méthode hybride, dans les deux configurations. On s’aperçoit bien que les distances de

champ lointain estimées par l’étude analytique (∼ λ
5 = 0.03 m dans le cas de la figure 4.10(a)

et ∼ λ = 0.12 m dans le cas de la figure 4.10(b)) semblent être vérifiées. Si on compare les

erreurs, en module et phase, dues à l’approximation de champ lointain dans les deux cas, on re-
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côté illuminé erreur relative | Eθ | erreur absolue ϕ(Eθ)
λ
3 8% 3.2◦

λ 11% 0.2◦

Tableau 4.2 : Tableau d’erreurs entre la méthode rigoureuse et la méthode hybride (ondes
planes) à la distance de champ lointain déterminée analytiquement

marque qu’aux distances de champ lointain déterminées analytiquement on obtient les erreurs

regroupées dans le tableau 4.2.

4.2.4 Conclusion

Cette étude analytique sur l’assimilation des objets diffractants à un réseau de sources dipo-

laires permet de montrer que la distance de champ lointain est liée à la dimension maximale de

l’objet vue par l’onde incidente.

Ainsi, cette étude permet d’avoir une bonne approximation de la distance de champ lointain

en fonction des dimensions des objets traités. On utilisera les résultats de cette étude lors de

l’interprétation des résultats de l’étude paramétrique 2D-3D (paragraphes 4.3 et 4.4).

4.3 Etude paramétrique 2D

4.3.1 Introduction

Dans cette partie, nous allons montrer que le domaine de validité de la méthode hybride

est lié à des conditions de propagation en champ lointain. Nous souhaitons plus précisément

établir une ou des règles de validité de la méthode en fonction de paramètres tels que la position

des sources, des points d’observation, la taille, la forme et le matériau des objets étudiés. Les

observations qui en découleront seront comparées aux courbes de distance de champ lointain

présentées dans le paragraphe 4.2.2.3. Les simulations sont effectuées à la fréquence de 2 GHz

et les résultats présentés sont des cartes d’erreur entre la méthode de référence FDTD et la

méthode hybride. Les erreurs calculées sont respectivement l’erreur relative pour le module et

l’erreur absolue pour la phase :
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Err|E| = 100 · || EFDTD | − | EHYB ||
| EFDTD | (4.15)

Errϕ(E) = | ϕ(EFDTD)−ϕ(EHYB) | (4.16)

Nous allons dans un premier temps (paragraphe 4.3.2) tester l’influence de la position de la

source (pour les problèmes de zone de champ lointain à l’émission) et des points d’observation

(pour les problèmes de zone de champ lointain à la réception) sur la pertinence des résultats

fournis par la méthode hybride comparée à la FDTD. Nous verrons ensuite (paragraphe 4.3.3)

l’influence de l’encombrement des objets.

4.3.2 Influence de la position de la source et des points d’observation

La structure étudiée est un carré métallique de côté λ
3 = 5 cm. Les figures 4.11, 4.12, 4.13 re-

présentent l’évolution de l’erreur de modélisation introduite par la méthode hybride par rapport

à la méthode FDTD, en fonction de l’angle, de la distance d’observation et aussi de la position

de la source par rapport au centre de phase de la structure. La direction d’incidence des sources

est θi = 90◦ et leurs positions sont respectivement 2λ, 6λ, 10λ.

(a) erreur sur le module (b) erreur sur la phase

Figure 4.11 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par une structure carrée métallique de taille
5 cm (λ

3 ) : dsource = 2λ.
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(a) erreur sur le module (b) erreur sur la phase

Figure 4.12 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par une structure carrée métallique de taille
5 cm (λ

3 ) : dsource = 6λ.

(a) erreur sur le module (b) erreur sur la phase

Figure 4.13 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par une structure carrée métallique de taille
5 cm (λ

3 ) : dsource = 10λ.

On peut constater que l’erreur de modélisation liée à la méthode hybride diminue avec la

distance d’observation. En réalité, les termes de champ proche étant négligés (termes en 1
r
√

r )

dans la méthode hybride, l’erreur intervient dans la zone de champ proche de la structure à

l’étude. Par ailleurs, les écarts les plus importants apparaissent en zone d’ombre de la struc-

ture (autour de φo = 90◦), car dans cette zone n’apparaissent que des composantes de champ
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diffracté de faibles valeurs (à cet endroit l’erreur relative augmente). Au niveau de l’erreur de

phase, on constate encore une erreur plus importante dans la zone d’ombre de l’objet. A cet

endroit, la phase des composantes de champ diffracté varie très vite et les termes de champ

proche (pris en compte par la FDTD) peuvent générer des interférences que la méthode hy-

bride néglige. Par ailleurs, on constate deux pics en zone de champ proche. Une explication

probable est l’utilisation d’un unique centre de phase pour le calcul de la matrice de diffraction

en champ lointain : en effet, ce centre de phase étant au centre de la structure, la contribution

des quatre coins diffractants (ici pour le cas de la structure carrée) est remplacée par une seule

contribution dans la méthode hybride, pouvant introduire des erreurs de phase par rapport à un

calcul rigoureux FDTD (qui tient compte des champs diffractés par tous les coins). Cela prend

de l’importance en zone d’ombre où les champs sont uniquement des champs diffractés.

En ce qui concerne la phase, l’évolution de la courbe d’erreur n’est pas significative. En

réalité, nous avons vu dans le chapitre 1 que la méthode FDTD introduit une erreur sur la

phase augmentant avec la distance parcourue par l’onde. Ainsi pour un maillage du volume de

calcul en λ
30 , l’erreur sur la phase est d’environ 10◦ pour une distance de 20λ. Par conséquent,

l’erreur commise sur la phase est plutôt liée à la dispersion numérique inhérente à la méthode

FDTD qu’à l’utilisation de la méthode hybride. Par la suite, nous ne présenterons plus les

erreurs sur la phase puisqu’elles ne sont pas représentatives de la validité de la méthode hybride.

Si l’on souhaite mieux observer l’influence de la position de la source sur le domaine de

validité de la méthode des ondes planes, il est intéressant de superposer les courbes d’erreurs

obtenues dans une direction d’observation donnée pour différentes positions de sources. La

figure 4.15 représente les courbes d’erreur en module entre la méthode FDTD et la méthode

hybride en fonction de la distance d’observation (dans la direction θo = 90◦, c’est à dire en

zone d’ombre (figure 4.14)), pour différentes positions de source (2λ, 4λ, 6λ, 8λ de l’objet

diffractant).

Dans tous les cas, on constate que l’erreur sur le module reste faible et diminue à la fois

en fonction de la distance d’observation et de la position de la source. Pour toutes les positions

de source, l’erreur de modélisation en module est proche de 0 (inférieure à 1%) à partir d’une

distance d’observation d’environ 2λ pour la structure à l’étude. La distance de champ lointain
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Figure 4.14 : Schéma de calcul du champ en zone d’ombre pour différentes positions de la source
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Figure 4.15 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par un cube métallique de taille λ
3 pour un

angle d’incidence (θi = 90◦,φi = 90◦) et différentes positions de source.

analytique pour une structure qui aurait une dimension maximale de λ
3 est d’environ λ

5 donc les

faibles écarts observés sont logiques.

Ce domaine de validité est donc lié à des conditions de propagation de champ lointain. Par

ailleurs, ces distances limites entre champ proche et champ lointain en émission et observation

dépendent de la taille, de la forme et de la nature des structures à l’étude. Nous allons étudier

ces différents paramètres dans les paragraphes 4.3.3, 4.3.4 et 4.3.5.

4.3.3 Influence des dimensions d’une structure carrée

4.3.3.1 Méthodologie

Pour les différentes structures étudiées, des simulations de propagation 2D ont été réalisées à

la fréquence de 2 GHz. Les champs sont observés sur des cercles de rayons variables multiples

de λ. Leur centre est le centre de phase de la structure, supposé être le centre de la surface
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de Huygens servant au calcul du champ lointain. La figure 4.16 décrit la méthodologie des

simulations.
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Figure 4.16 : Méthodologie des simulations

Nous allons à présent montrer l’influence de la taille des objets sur la validité de la méthode

hybride, en prenant l’exemple d’une structure métallique carrée de trois tailles différentes ( λ
3 ,

λ, 3λ
2 ). L’onde émise est une onde TM (ψ = 0◦) se propageant dans un plan xOy (θi = 90◦) à la

fréquence de 2 GHz. La source est située à une distance de 20λ du centre de la structure étudiée.

4.3.3.2 Influence de l’angle d’incidence φi

Selon le principe présenté figure 4.16, nous observons les champs électromagnétiques

rayonnés autour de la structure métallique carrée en fonction de l’angle et de la distance d’obser-

vation, pour deux directions d’incidence : φi = 90◦ (incidence normale) et φi = 45◦ (incidence

oblique).

La figure 4.17 représente les erreurs sur le module du champ électromagnétique calculé par

la méthode hybride par rapport à la méthode FDTD, pour un angle d’incidence φi = 90◦. Ces

cartographies d’erreur dépendent de la distance d’observation et de l’angle d’observation.

On peut remarquer l’influence de la taille de la structure sur le domaine de validité de la

méthode hybride : en effet, on s’aperçoit que l’erreur maximale, observée en zone d’ombre

(autour de φo = 90◦), augmente avec la taille de la structure.

Si on considère une incidence oblique φi = 45◦ (figure 4.18), on remarque que les erreurs

introduites par la méthode hybride sont semblables à celles du cas d’une onde d’incidence

normale à la structure.
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(a) structure carrée de taille λ
3 (b) structure carrée de taille λ

(c) structure carrée de taille 3λ
2

Figure 4.17 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par un cube métallique de taille variable :
angle d’incidence (θi = 90◦,φi = 90◦) et dsource = 20λ.

Cependant, quelle que soit la taille de la structure carrée, les niveaux d’erreurs sont légère-

ment supérieurs car on se trouve dans une configuration où la diffraction est plus pénalisante

et où la dimension maximale de l’objet vue par l’onde est plus grande que pour l’incidence

normale.

Nous allons à présent extraire des informations des résultats précédents de façon à établir

des conclusions sur le domaine de validité de la méthode hybride d’un point de vue spatial et

angulaire.
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(a) structure carrée de taille λ
3 (b) structure carrée de taille λ

(c) structure carrée de taille 3λ
2

Figure 4.18 : Diffraction d’une onde EM à 2 GHz par un cube métallique de taille variable :
angle d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦) et dsource = 20λ.

4.3.3.3 Influence des dimensions de la structure carrée en fonction de la distance d’ob-

servation

Pour mieux se rendre compte de l’influence de la taille des structures sur la validité de la

méthode hybride, il s’avère intéressant de sélectionner des angles d’observations particuliers,

notamment les zones d’ombre. La figure 4.19 représente les courbes d’erreur (en module) liées

à la méthode hybride en fonction de la taille de la structure à l’étude (structure carrée de taille
λ
3 , λ et 3λ

2 , incidences normale (figure 4.19(a)) et oblique (figure 4.19(b))).
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Figure 4.19 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion de la taille de la structure étudiée et de la distance d’observation : cas d’une
onde TM d’incidence normale (4.19(a)) et d’incidence oblique (4.19(b) à la fré-
quence 2 GHz.

On constate par exemple que pour la structure carrée de dimension 3λ
2 , l’erreur sur le module

se rapproche de 0 à partir d’une distance d’observation de 4λ soit 0.6 m à la fréquence de 2 GHz.

Ce résultat est en accord avec la distance de champ lointain déterminée analytiquement en 2D

(0.675 m à 2 GHz). De manière générale, on peut constater tout de même que cette erreur

s’uniformise avec la distance d’observation et tend vers 0.

Finalement, dans les deux cas (incidence normale et oblique), on atteint une erreur maximale

sur le module inférieure à 0.1% à partir d’une distance d’observation conforme à la distance de

champ lointain 2D (dCL2D) déterminée analytiquement par la figure 4.6 du paragraphe 4.2.2.3.

En effet, les valeurs de la distance de champ lointain estimées par les simulations sont :

– dCL ∼ 0 pour le carré de taille λ
3 (dCL2D ∼ 0.05λ) ;

– dCL ∼ λ pour le carré de taille λ (dCL2D ∼ 0.8λ) ;

– dCL ∼ 3λ pour le carré de taille 3λ
2 (dCL2D ∼ 4λ) ;

4.3.3.4 Influence des dimensions de la structure carrée en fonction des directions d’ob-

servation

La figure 4.20 présente les erreurs obtenues (pour une incidence oblique uniquement) en

fonction des angles d’observation pour deux distances d’observation (2λ et 10λ).
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Figure 4.20 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion de la taille de la structure à l’étude et de l’angle d’observation : cas une onde
TM d’incidence oblique à la fréquence 2 GHz, à la distance d’observation de 2λ
(4.20(a)) et 10λ (4.20(b)).

On constate à nouveau que les erreurs sont d’autant plus importantes que la structure est

grande. D’autre part, l’erreur commise est plus importante en zone d’ombre où les champs

reçus sont des composantes de champ diffracté uniquement et à forte variation. Il est à noter que

pour la distance d’observation de 10λ, les erreurs tendent vers 0 et sont quasiment uniformes

quel que soit l’angle d’observation. En réalité, si la distance d’observation est supérieure à la

distance de champ lointain déterminée analytiquement (paragraphe 4.2), la méthode hybride est

alors valide. Dans ce cas, quelle que soit la structure considérée, la distance de champ lointain

analytique maximale est obtenue pour la structure carrée de taille 3λ
2 et est égale à ∼ 4λ d’après

la figure 4.6. Ainsi, l’erreur observée à la distance d’observation de 10λ est logiquement faible.

4.3.4 Influence de la forme des objets

A présent, nous cherchons à connaître l’influence de la forme des objets traités sur les do-

maines de validité de la méthode hybride. Les objets sont des structures métalliques de forme

carrée, cylindrique, U et L. Le plus grand côté de la structure est égale à la longueur d’onde

si bien que chaque type de structure conserve le même encombrement global. La figure 4.21

représente les structures utilisées dans les simulations suivantes.

Pour tous les résultats présentés dans ce paragraphe, l’onde émise est une onde TM (ψ = 0◦)

se propageant dans un plan xOy (θi = 90◦) à la fréquence de 2 GHz. La source est située à une

distance de 20λ du centre de la structure étudiée.
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Figure 4.21 : Structures métalliques de plus grand côté λ à 2 GHz

4.3.4.1 Influence du type de structure en fonction de la distance d’observation

Pour mettre en évidence l’influence de la forme de l’objet, nous choisissons deux angles

d’incidence : l’incidence normale (φi = 90◦) et l’incidence oblique (φi = 315◦). On choisit 315◦

car sous cette incidence, l’onde ne voit pas la même forme entre le U et le L (figure 4.22).

PSfrag replacements

φi = 90◦

φi = 315◦

λ
λ
3

λ
3

2λ
3

(a) structure L

PSfrag replacements

φi = 90◦

φi = 315◦

λ

λ
3

λ
3

2λ
3

(b) structure U

Figure 4.22 : Angles d’illumination des structures étudiées

Les courbes d’erreurs (figure 4.23) sont observées dans la zone d’ombre et représentent

l’erreur en module introduite par la méthode hybride par rapport à la FDTD, en fonction du

type d’objet à l’étude et de la distance d’observation.

Les structures en forme de L et de U introduisent les mêmes erreurs de modélisation pour

le cas de l’incidence normale mais on note des différences pour le cas de l’incidence oblique :

l’onde ne voit pas la même forme.

On constate aussi que pour l’incidence oblique (figure 4.23(b)) les erreurs sont plus impor-

tantes pour les structures L et U lorsque la distance d’observation est inférieure à 2λ : on se

situe en fait en champ proche et les formes de ces deux structures étant plus complexes, on peut

supposer que l’hypothèse d’un unique centre de phase est moins bonne que pour le carré ou le
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Figure 4.23 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion du type de structure à l’étude et de la distance d’observation : cas d’une onde
TM d’incidence normale (4.23(a)) et oblique (4.23(b)) à la fréquence 2 GHz.

cylindre. La modélisation de la diffraction d’une onde électromagnétique par un cylindre par la

méthode hybride est correcte par rapport à la FDTD : le choix d’un unique centre de phase pour

cette structure s’avère correct.

En conclusion, on peut dire qu’à partir d’une distance d’observation de 2λ, la méthode

hybride converge bien vers la méthode rigoureuse FDTD, quelle que soit la structure à l’étude

et l’angle d’incidence. Cette distance est supérieure à la distance de champ lointain théorique

pour des structures dont la dimension maximale est λ (la distance de champ lointain théorique

pour une structure dont la plus grande dimension est λ est située à ∼ 0.8λ d’après la courbe de la

figure 4.6). Il faut préciser que les deux structures pour lesquelles la méthode hybride converge

le moins vite vers la FDTD sont le L et le U, dont les formes sont plus complexes. Ainsi, même

si l’erreur introduite, pour ces deux structures, reste inférieure à 1%, la forme des structures

peut influer sur la zone de champ lointain et donc le domaine de validité de la méthode hybride.

4.3.4.2 Influence du type de structure en fonction de la direction d’observation

La figure 4.24 présente les erreurs obtenues en fonction des angles d’observation pour deux

distances d’observation (2λ et 10λ). L’angle d’incidence choisi est 315◦.

De nouveau, on constate que la diffraction par les deux structures L et U est moins bien

modélisée par la méthode hybride que la diffraction par le carré et le cylindre, en particulier en

zone d’ombre de la structure (ici autour de φo = 315◦). Cette différence se voit notamment à

la distance d’observation dobs = 2λ, distance à laquelle l’erreur en zone d’ombre est de 3.4%
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Figure 4.24 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion du type de structure à l’étude et de l’angle d’observation pour une onde TM
d’incidence oblique (315◦) à la fréquence 2 GHz et à deux distances d’observation
d1 = 2λ (4.24(a)) et d2 = 10λ (4.24(b)).

pour le L et le U, alors qu’elle est de 1% pour le carré et proche de 0 pour le cylindre. Ce

constat vient confirmer que dans certaines directions d’observation, le domaine de validité de la

méthode hybride dépend de la forme des objets.

A la distance d’observation dobs = 10λ, l’erreur est inférieure à 0.5% quelle que soit la

direction d’observation et le type de structure considérées car les conditions de champ lointain

sont respectées.

4.3.4.3 Influence de l’encombrement global des structures

De façon à approfondir les constats effectués sur l’influence de la forme des structures étu-

diées, des simulations ont été effectuées sur des structures d’encombrement similaire (facteur

d’échelle respecté : λ
3 , λ et 3λ

2 ).

Le tableau 4.3 répertorie les distances, en nombre de longueurs d’onde, à partir desquelles la

méthode hybride fournit une bonne représentation du champ diffracté par les structures étudiées,

c’est à dire la distance à partir de laquelle l’erreur maximale sur le module est inférieur à 1%.

La distance de champ lointain analytique est issue de la courbe 2D de la figure 4.6 du

paragraphe 4.2.2.3.

Les simulations conduisant à ces résultats sont effectuées pour une source placée à 20λ du

centre de phase de la structure à l’étude et générant une onde TM à la fréquence de 2 GHz

dans la direction φi = 45◦ de façon à se placer dans le cas a priori le plus défavorable. L’angle
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structure taille λ
3 λ 3λ

2
dCL analytique ∼ λ

15 m ∼ 0.8λ m ∼ 4λ m
carrée 0 λ ∼ 4λ

L λ
3 2λ ∼ 4λ

U λ
3 2λ ∼ 4λ

cylindre 0 λ ∼ 3λ
Tableau 4.3 : distance en longueurs d’onde à partir de laquelle la méthode hybride est valide,

en fonction de la taille et du type de structure (à la fréquence de 2 GHz)

d’observation choisi est l’angle pour lequel on se situe dans la zone d’ombre de l’objet puisque

l’on a pu constater que les écarts les plus importants sont dans cette zone.

Les zones de validité obtenues sont assez proches des distances de champ lointain déter-

minées analytiquement, quel que soit le type de structure puisque ces structures ont un en-

combrement global quasiment équivalent (le plus grand côté de chaque structure étant égal).

Cependant, on peut remarquer que la forme de l’objet à l’étude influe sur cette zone d’utili-

sation de la méthode hybride : en effet, pour le cas d’un encombrement global de λ
3 et λ, le

domaine de validité de la méthode hybride pour la modélisation de la diffraction d’une onde par

des structures en forme de L et de U est plus restreint qu’attendu (dCL > dCL analytique). Cepen-

dant, quelle que soit le type de structure, le domaine de validité de la méthode hybride pour le

dernier cas (encombrement de λ
3 ) est en accord avec la distance de champ lointain analytique.

Il est intéressant à présent de regarder l’influence du matériau des objets sur l’interaction

onde-structure modélisée par la méthode hybride.

4.3.5 Influence du matériau des objets

On considère trois structures carrées de côté λ et de matériau différent. Les propriétés di-

électriques choisies pour les matériaux sont les suivantes :

– une structure métallique,

– une structure en diélectrique parfait telle que du bois : conductivité σe = 0 et permittivité

εr = 5,

– une structure diélectrique de conductivité σe = 0.031 et de même permittivité que la

précédente.
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La figure 4.26 présente les courbes d’erreur pour le cas d’une onde TM émise en incidence

oblique (45◦) et pour une observation en zone d’ombre, d’une part, puis en zone spéculaire

d’autre part (figure 4.25).
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Figure 4.25 : Angles d’illumination des structures étudiées
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Figure 4.26 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion du matériau des structures à l’étude et de la distance d’observation : cas d’une
onde TM d’incidence oblique (45◦) à la fréquence 2 GHz.

On constate effectivement que les erreurs commises sur la prise en compte de ces objets

sont plus importantes quand les propriétés des matériaux des structures sont moins absorbantes.

Il y a effectivement plus de champ diffracté par la structure métallique, de sorte que la méthode

hybride introduit plus d’erreurs en zone de champ proche. Cependant, à la fréquence de 2 GHz,

ces erreurs restent faibles et tendent vers 0 à partir de 2λ. On peut noter que la conductivité de

la structure diélectrique non parfaite est assez faible et n’a que peu d’influence sur les résultats

obtenus (les écarts avec la structure diélectrique parfaite étant situés en zone de champ proche).
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(a) φi = 45◦ et dobs = 2λ
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Figure 4.27 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion du matériau des structures à l’étude et de l’angle d’observation pour une onde
TM d’incidence oblique (45◦) à la fréquence 2 GHz.

La figure 4.27 montre l’erreur commise en fonction de l’angle d’observation. On observe

un peu mieux (pour la distance d’observation d = 2λ) l’effet du matériau en ce qui concerne les

deux structures diélectriques : l’erreur commise est plus importante en zone d’ombre (autour de

45◦) pour le diélectrique que pour le diélectrique parfait. L’erreur est également plus importante

pour les deux zones de réflexion (autour de 150◦ et 300◦). Pour une distance d’observation plus

importante (10λ), la méthode hybride est valide quelle que soit le matériau des structures.

4.3.6 Conclusion

Nous avons pu constater l’influence de différents paramètres tels que la nature du matériau

constituant les objets étudiés, leur forme ou encore leur taille sur la propagation d’une onde

électromagnétique dans un espace 2D. De plus, nous avons pu interpréter les résultats obtenus

en fonction des distances de champ lointain déterminées analytiquement dans l’étude théorique

du rayonnement électromagnétique de dipôles. Nous avons montré que :

– Les distances de champ lointain, pour le cas des structures métalliques, sont conformes

à l’étude théorique effectuée en fonction de la dimension maximale de l’objet vue par

l’onde ;

– A encombrement égal, la forme des objets influe sur la distance de champ lointain : l’onde

émise diffracte plus lorsque la forme est moins régulière car il y a plus d’interférences ;

– Plus le matériau est absorbant, plus la distance de champ lointain est rapprochée.
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Le domaine de validité de la méthode hybride a été évalué en 2D mais l’objectif final est

de déterminer le domaine de validité en 3D. Ainsi, une étude paramétrique 3D est nécessaire :

elle doit à la fois permettre d’établir des règles d’application de la méthode hybride et aussi de

définir l’influence d’objets de petite taille et / ou de forme complexe en environnement indoor.

On montrera en particulier que la zone de validité de la méthode hybride est plus large car les

distances de champ lointain sont plus petites puisque le champ décroit en 1
r au lieu de 1√

r .

4.4 Etude paramétrique 3D

4.4.1 Introduction

Nous avons pu constater en 2D que l’application de la méthode des ondes planes à l’étude

de la diffraction par des objets complexes et/ou de petites dimensions devant la longueur d’onde

λ dépend d’un certain nombre de paramètres tels que la nature, la forme ou la taille des objets

considérés. L’étude paramétrique 2D nous a permis d’apprécier les domaines de validité de la

méthode à savoir les zones de champ lointain en fonction des paramètres cités. Nous allons à

présent étudier le domaine de validité de la méthode en 3D sur des exemples simples.

Les simulations sont effectuées aux fréquences de fonctionnement des systèmes de télé-

communications Wifi, soit 2.4 GHz et 5 GHz. Les résultats présentés sont des cartes d’erreur

entre la méthode FDTD (source isotrope de courant) et la méthode hybride. Les champs sont

récupérés dans le plan θo = 90◦, sur des cercles de centre le centre de phase de ces structures,

pour différentes distances d’observation. La figure 4.28 rappelle ce principe, et notamment la

définition des angles d’incidence et d’observation.

4.4.2 Comparaison des méthodes FDTD, tracé de rayons et hybride

Pour étudier la validité de la méthode hybride comparée à la méthode du tracé de rayons,

une étude a été effectuée sur des structures cubiques.

Nous présenterons ici les résultats obtenus à la fréquence de 5 GHz. Nous avons observé

jusqu’à une quinzaine de longueurs d’onde (un rayon maximal de 1m autour de la structure) et

pour des angles d’observation variables (pas angulaire de 5◦).

Les coefficients de diffraction de chaque structure sont issus des matrices compressées.
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Figure 4.28 : Méthodologie des simulations

La figure 4.29 montre les champs obtenus pour une distance d’observation de 1λ autour de

la structure.
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Figure 4.29 : Diffraction d’une onde EM à 5 GHz par un cube métallique de taille 5 cm : angle
d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦), dsource = 20λ et dobs = λ.

On constate que la méthode hybride fournit des résultats très éloignés de la FDTD car les

conditions de champ lointain ne sont pas respectées. En revanche, pour la figure 4.30 où les

champs sont observés à 5λ autour de la structure, la méthode hybride fournit des résultats plus

conformes à la méthode FDTD que les résultats obtenus par tracé de rayons, notamment en

zone d’ombre (ici pour φo = 45◦).

Cependant, il demeure un faible écart de niveau moyen entre les courbes obtenues par la

méthode hybride et la FDTD : une explication peut être trouvée dans la méthode de calcul du
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Figure 4.30 : Diffraction d’une onde EM à 5 GHz par un cube métallique de taille 5 cm (∼ λ) :
angle d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦), dsource = 20λ et dobs = 5λ.

champ incident au point source. En effet, le champ au point source utilisé pour la normalisation

pour la FDTD est calculé comme expliqué en annexe B. Pour le cas d’une onde émise par une

source de courant parfaite dans un volume 3D, le courant généré par cette source, et servant

à la normalisation des résultats, ne correspond plus simplement à la valeur du courant dans la

cellule élémentaire du point source (comme c’était le cas en 2D lorsque le dipôle est considéré

comme un dipôle infini). Ainsi, le meilleur compromis dans le choix du champ incident utilisé

pour la méthode rigoureuse consiste à sommer les courants reçus sur les cellules voisines (au

dessus et au dessous) du point source selon l’axe des z. L’approximation utilisée stipulant que

l’on récupère le courant au point source de cette façon explique l’écart moyen observé sur les

niveaux de champ. Cette erreur n’est pas liée à la méthode hybride mais simplement au calcul

du champ au point source de la méthode FDTD.

De plus, on peut observer une atténuation des variations du champ électrique. Cette atténua-

tion, que l’on n’avait pas en 2D, peut être liée à la compression des matrices de diffraction qui

provoque un lissage de la courbe.

Cependant, on constate bien que la méthode hybride devient plus performante que le tracé

de rayons en particulier en zone d’ombre où les rayons rampants ne sont pas pris en compte par

la méthode du Tracé de rayons que nous avons utilisée.

La figure 4.31 représente l’évolution de l’erreur de modélisation par la méthode hybride en

fonction de l’angle d’observation et de la distance d’observation.
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Figure 4.31 : Diffraction d’une onde EM à 5 GHz par un cube métallique de taille λ : angle
d’incidence (θi = 90◦,φi = 45◦) et dsource = 20λ.

La courbe obtenue tend à confirmer la validité de la méthode en zone de champ lointain

mais laisse apparaître des zones pour lesquelles la validité est obtenue “plus loin”. L’erreur

de modélisation liée à la méthode hybride diminue avec la distance d’observation. En réalité,

les termes de champ proche étant négligés (termes en 1
r2 ) dans la méthode des ondes planes,

l’erreur intervient dans la zone de champ proche de la structure étudiée. De façon analogue

aux observations effectuées en 2D, les écarts les plus importants apparaissent de nouveau

en zone d’ombre de la structure, car dans cette zone n’apparaissent que des composantes de

champ diffracté avec des variations généralement rapides. Par ailleurs, ces distances limites

entre champ proche et champ lointain en émission et observation dépendent de la taille, de la

forme et de la nature des structures à l’étude. Nous allons voir ces différents paramètres dans le

paragraphe 4.4.3.

Pour se rendre compte globalement de l’apport de la méthode hybride par rapport à la mé-

thode de tracé de rayons, un exemple de zone de couverture est montré figure 4.32 à la fréquence

de 5 GHz.

Ces résultats confirment les conclusions précédentes, à savoir une meilleure modélisation

du comportement électromagnétique de la structure à l’étude en particulier en zone d’ombre.

Des résultats analogues ont été obtenus pour d’autres structures et d’autres fréquences. Les

paragraphes suivants montrent l’influence de tels paramètres sur le domaine de validité de la
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a : Tracé de rayons classique b : Hybridation TUD / DFDT c : référence DFDT

Figure 4.32 : simulation d’une propagation à 5 GHz en présence d’un cube métallique de côté
5 cm (∼ λ)

méthode hybride par rapport à la méthode FDTD. Ces résultats seront présentés par des carto-

graphies d’erreur.

4.4.3 Influence de la taille, des matériaux des objets et de la fréquence

La méthodologie des simulations effectuées est celle de la figure 4.16 présentée dans le

paragraphe 4.3.

Nous allons à présent montrer l’influence de la taille, du matériau des objets ainsi que de la

fréquence (2.4 GHz et 5 GHz) sur la validité de la méthode hybride, en prenant l’exemple de

structures cubiques d’arête 5 cm, 12 cm et de matériau métallique et diélectrique.

La figure 4.33 représente les erreurs sur le module du champ électromagnétique calculé par

la méthode hybride par rapport à la méthode de référence FDTD. Ces cartographies d’erreur

dépendent de la distance d’observation et de l’angle d’observation.

Le choix d’une onde incidente à 45◦ se justifie par les observations faites lors de l’étude

paramétrique 2D, montrant que l’incidence oblique entraîne le maximum d’erreur de modélisa-

tion pour les structures cubiques. On va ainsi déterminer le domaine de validité de la méthode

des ondes planes pour le cas le plus défavorable.

Reprenons tout d’abord le cas de la diffraction d’une onde TM par un cube métallique

d’arête 5 cm.

On constate que l’erreur de modélisation introduite par la méthode hybride tend vers 0

(figure 4.33) à partir d’une distance d’observation d’environ λ avec des zones d’observation

pour lesquelles l’erreur est la plus importante.

Voyons à présent le cas d’un cube métallique d’arête 12 cm (figure 4.34).
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(a) structure cubique à 2.4 GHz : taille λ
2 (b) structure cubique à 5 GHz : taille ∼ λ

Figure 4.33 : Diffraction d’une onde EM par un cube métallique de 5 cm : angle d’incidence
(θi = 90◦,φi = 45◦) et dsource = 20λ.

(a) structure cubique à 2.4 GHz : taille ∼ λ (b) structure cubique à 5 GHz : taille ∼ 2λ

Figure 4.34 : Diffraction d’une onde EM par un cube métallique de 12 cm : angle d’incidence
(θi = 90◦,φi = 45◦) et dsource = 20λ.

Pour cette structure, on constate que l’erreur de modélisation est plus importante. L’erreur

maximale est d’environ 3% contre 1.5% à 2.4 GHz et 18% contre 4.5% à 5 GHz.

Si l’on considère une structure cubique de taille 5 cm mais constituée d’un matériau diélec-

trique (caractéristiques diélectriques εr = 5, σr = 0.0031), les résultats obtenus sont compa-

rables au cas du cube métallique de 5cm (figure 4.35).
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(a) structure cubique à 2.4 GHz : taille λ
2 (b) structure cubique à 5 GHz : taille ∼ λ

Figure 4.35 : Diffraction d’une onde EM par un cube diélectrique de 5 cm : angle d’incidence
(θi = 90◦,φi = 45◦) et dsource = 20λ.

Cependant, ces cartographies d’erreur de module de champ permettent d’apprécier le do-

maine de validité de la méthode hybride par rapport à une structure donnée, mais pas de com-

parer directement les performances du modèle en fonction de paramètres tels que la taille, la

nature du matériau ou encore la fréquence.

Nous allons à présent extraire des résultats précédents des informations sur la distance d’ob-

servation et les angles d’observation, de façon à établir des conclusions sur la validité de la

méthode hybride d’un point de vue spatial et angulaire.

Pour mieux se rendre compte de l’influence de la taille des structures sur la validité de la

méthode hybride, il s’avère intéressant de sélectionner des angles d’observations particuliers,

notamment les zones d’ombre. La figure 4.36 représente les courbes d’erreur en module liées

à la méthode hybride en fonction de la taille et du matériau de la structure étudiée, de l’angle

d’observation et de la féquence (structure cubique).

On constate que la validité du modèle est différente selon l’angle d’observation. Effective-

ment, les erreurs sont plus importantes en zone d’ombre (φo = 45◦) qu’en zone de visibilité

(direction spéculaire φo = 225◦).

A présent, nous pouvons nous intéresser à l’influence de l’utilisation de la méthode hybride

sur la modélisation de la propagation des ondes, non pas au niveau de la distance d’observation,
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(a) φobs = 45◦ et f = 2.4GHz
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(b) φobs = 45◦ et f = 5GHz
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(c) φobs = 225◦ et f = 2.4GHz
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(d) φobs = 225◦ et f = 5GHz

Figure 4.36 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion de la taille de la structure étudiée, du matériau et de la distance d’observa-
tion : cas d’une onde TM d’incidence oblique (45◦).

mais plutôt en fonction des angles d’observation. La figure 4.37 présente les erreurs obtenues

en fonction des angles d’observation pour deux distances d’observation (3λ et 7λ par rapport à

la fréquence de 2.4 GHz).

On constate que les erreurs sont d’autant plus importantes que la structure est grande.

D’autre part, la validité de la méthode est plus liée à l’encombrement de la structure qu’à la

fréquence d’étude. On pourrait penser qu’avec l’augmentation de la fréquence, les champs s’at-

ténuant plus vite, on obtient des conditions de champ lointain plus rapidement. Pour autant, il

s’avère que les erreurs sont plus importantes pour la fréquence de 5 GHz. En réalité, la structure

à l’étude est de dimension constante mais présente une longueur caractéristique différente aux

deux fréquences d’étude.
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(a) dobs = 3λ et f = 2.4GHz
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(b) dobs = 3λ et f = 5GHz
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(c) dobs = 7λ et f = 2.4GHz
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(d) dobs = 7λ et f = 5GHz

Figure 4.37 : Erreur de modélisation liée à la méthode hybride par rapport à la FDTD en fonc-
tion de la taille de la structure étudiée et de l’angle d’observation : cas d’une onde
TM d’incidence oblique (45◦).

Nous avons vu dans le paragraphe 4.2 que la distance du champ lointain est liée à D (la

dimension la plus grande de l’objet considéré) par la courbe de la figure 4.6. Ainsi, les zones

de champ lointain théoriques pour les structures à l’étude aux fréquences de 2.4 GHz et 5 GHz

sont répertoriées dans le tableau 4.4 et comparées aux distances de champ lointain estimées (ce

sont les distances pour lesquelles l’erreur introduite par la méthode hybride sur le module du

champ est inférieure à 1%).

On s’aperçoit effectivement qu’avec l’augmentation de la fréquence, les conditions de

champ lointain sont obtenues pour des distances d’observation plus grande. Par ailleurs, on

peut se rendre compte que la formule théorique donne simplement un ordre de grandeur des

distances de champ lointain en fonction de la taille de la structure et de la fréquence. L’ordre
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structure f (GHz) longueur caractéristique D zone CL théorique zone CL estimée
cube 5 cm 2.4 ∼ λ

2 ∼ λ
9 soit ∼ 1.3 cm

cube 5cm 5 ∼ λ ∼ 0.8λ soit ∼ 5 cm ∼ λ = 6 cm
cube 12 cm 2.4 ∼ λ ∼ 0.8λ soit ∼ 10 cm ∼ λ = 12.5 cm
cube 12 cm 5 2λ ∼ 8λ soit 48 cm ∼ 7λ = 42 cm

Tableau 4.4 : distance en longueurs d’onde à partir de laquelle les conditions de champ lointain
sont respectées, en fonction de la taille de la structure

de grandeur est respecté mais les conditions de champ lointain ne sont pas forcément toujours

obtenues conformément à cette formule, comme l’a montré Laybros [45], pour le cas du rayon-

nement de petits dipôles (dimension inférieure à λ).

4.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons établi une formulation analytique en fréquence du rayon-

nement électromagnétique d’un dipôle en 2D et en 3D. Cette formulation nous a permis de

déterminer une distance de champ lointain analytique, en fonction de la dimension maximale

de l’objet vue par l’onde. Nous avons en particulier montré que le critère de Fraunhoffer

(d = 2D2

λ ) n’est pas toujours valide. C’est un critère majorant la distance de champ lointain

mais cette dernière est parfois plus faible, notamment pour des structures de taille inférieure ou

égale à λ.

Au moyen d’une étude paramétrique 2D puis 3D, nous avons examiné les domaines de vali-

dité de la méthode hybride. Nous avons en particulier vérifié que la distance de champ lointain

et donc le domaine de validité de la méthode hybride dépend, en 2D comme en 3D, de plusieurs

paramètres. Les conclusions principales de cette étude paramétrique sont les suivantes :

– restriction du domaine de validité de la méthode hybride lorsque la dimension maximale

de l’objet étudié augmente (la distance de champ lointain augmente) ;

– influence de la forme des objets (en 2D), sur la distance de champ lointain : à encombre-

ment égal, le domaine de validité de la méthode hybride est plus restreint pour le cas de

structures de formes plus complexes ;

– augmentation du domaine de validité de la méthode hybride lorsque le matériau de l’objet

étudié est plus absorbant (la distance de champ lointain est plus proche) ;
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– étant donné une structure de dimension maximale D, le domaine de validité de la mé-

thode hybride est lié à la fréquence : même si l’atténuation des champs augmente avec la

fréquence, l’onde émise voit un objet dont la dimension D augmente avec la fréquence,

si bien que la distance de champ lointain s’éloigne.

Nous avons aussi pu valider l’utilisation de la méthode hybride, préférentiellement au tracé

de rayons, pour la modélisation du comportement électromagnétiques d’objets de petite taille

devant la longueur d’onde ou de forme complexe.

Nous allons à présent (chapitre 5) confronter les résultats des simulations effectuées dans

des environnements indoor réalistes à des mesures effectuées au laboratoire XLIM de Limoges.

Puis nous étudierons l’influence d’objets tels qu’un bureau, un ordinateur portable, une chaise

... sur la modélisation de la propagation des ondes en milieu indoor, ainsi que sur la qualité de

la transmission (chapitre 6).
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5.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous cherchons, d’une part, à évaluer la validité de la méthode hybride

développée et présentée dans le chapitre 3 et, d’autre part, à confronter, dans des configurations

réalistes, les performances de la méthode hybride à celles du code de tracé de rayons 3D et à

des mesures.

La validité de la méthode des ondes planes pour la détermination des matrices de diffraction

est évaluée grâce à des mesures réalisées en chambre anéchoïde (cf paragraphe 5.3).

Dans le but de commencer à valider le modèle hybride proposé au chapitre 3, des mesures

ont été réalisées dans un environnement indoor particulier, dont nous connaissons les caractéris-

tiques, et donc aisément reproductible en simulation : une chambre réverbérante (cf paragraphe

5.4).

Les mesures effectuées ont toutes été réalisées à l’aide d’Analyseurs de Réseaux Vectoriels

(ARV) et avec des antennes cornets pyramidales ridgées. A ce stade, il convient de présenter

le matériel et les structures diffractantes utilisés, et de rappeler les grandeurs mesurées par les

ARV, de façon à pouvoir comparer les grandeurs mesurées et simulées.

5.2 Matériel et objets utilisés

5.2.1 L’analyseur de réseau vectoriel

Les ARV permettent de mesurer des grandeurs complexes. La figure 5.1 montre les ARV

utilisés pour nos mesures.

L’ARV utilisé pour les mesures en chambre anéchoïde (5.1(a)) est un analyseur Wilson 360

pouvant effectuer des mesures dans la bande 0.01 à 40 GHz. L’ARV utilisé pour les mesures

en chambre réverbérante (5.1(b)) est un analyseur Rhodes et Schwartz utilisable dans la bande

0.01-20 GHz.

Les grandeurs que nous souhaitons mesurer sont des champs électriques complexes aux

fréquences de 2.4 GHz et 5 GHz, pour se placer dans un contexte de systèmes Wifi. Ainsi,

nous devons mesurer les paramètres [S] du quadripôle constitué des antennes et du milieu de

propagation. Par conséquent, nous avons calibré en “full to port” ces analyseurs de réseaux.
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(a) (b)

Figure 5.1 : Analyseurs de réseaux vectoriels utilisés pour les mesures en chambre anéchoïde
(a) et en chambre réverbérante (b)

5.2.2 Les antennes cornets

Nous utilisons des antennes cornets pyramidales ridgées car ces dernières permettent d’ef-

fectuer des mesures sur de larges bandes de fréquence sans désadaptation. Celles que nous

avons utilisées sont particulièrement bien adaptées dans la bande 1-12 GHz, donc contenant

nos fréquences d’intérêt.

La figure 5.2 présente l’antenne cornet utilisée comme antenne réceptrice. L’antenne émet-

trice est semblable, exceptée la section du petit guide d’onde qui est légèrement inférieure.

(a)

14 cm

24.5 cm

9 cm

7.5 cm

(b)

Figure 5.2 : Antenne cornet pyramidale utilisée pour les mesures en réception : (a) photo de
l’antenne cornet pyramidale ; (b) dimensions de la section du guide et du cornet
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Les caractéristiques de gain des antennes utilisées sont rappelées figure 5.3.
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Figure 5.3 : Caractéristiques de gain des antennes utilisées pour les mesures en fonction de la
fréquence : (a) antenne émettrice ; (b) antenne réceptrice

A présent, de façon à pouvoir comparer les grandeurs mesurées par les ARV, il convient de

faire le lien entre les résultats de mesure et le champ électrique diffracté par une structure.

5.2.3 Grandeurs mesurées

Le champ électrique reçu par l’antenne réceptrice | E(θ,φ) | s’exprime en fonction de la

puissance reçue Precue par la relation 5.1 :

| E(θ,φ) |=
√

η0Precue

Sr
(5.1)

avec Sr la surface équivalente de captation de l’antenne de réception égale à Sr = λ2

4πGr.

Le gain de l’antenne réceptrice est par défaut le gain dans l’axe, à savoir généralement le

gain maximal fourni par les constructeurs. Nous verrons par la suite que le protocole expéri-

mental de certaines mesures ne permet pas d’utiliser directement la valeur du gain dans l’axe

et qu’il est important de pouvoir relier le calcul du gain de l’antenne réceptrice en fonction de

l’angle φ d’orientation du cornet avec le gain dans l’axe.
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Ainsi, ce gain est déterminé par la relation 5.2 [61] :

Gr(φ) =
Precue(φ)

Pf ournie

(

4πd(φ)

λ

)2 1
Ge(axe)

(5.2)

5.2.4 Objets étudiés

Les objets que nous avons étudiés expérimentalement, en chambre anéchoïde et en chambre

réverbérante, sont un ordinateur portable, une chaise, un bureau et un cube métallique de di-

mensions respectives 25 cm ∗ 25 cm ∗ 25 cm, 50 cm ∗ 50 cm ∗ 90 cm, 100 cm ∗ 75 cm ∗ 75 cm et

12 cm∗12 cm∗12 cm. Ces structures sont présentées sur la figure 5.4.

(a) cube métallique de 12 cm (b) ordinateur portable

(c) chaise (d) bureau

Figure 5.4 : Illustrations des structures utilisées

La figure 5.5 présente le module du coefficient de diffraction en polarisation VV pour cha-

cune des structures, pour une onde TM émise dans une direction d’incidence (θi = 90◦,φi = 90◦)

à la fréquence de 2.4 GHz. Nous présentons cette partie de la matrice de diffraction car cela cor-

respond au plan d’incidence choisi pour les mesures en chambre anéchoïde (paragraphe 5.3).
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Globalement, on peut noter que les matrices de diffraction présentent au moins deux lobes

dans les directions correspondant aux directions incidente (zone d’ombre) et spéculaire. En ef-

fet, on observe des pics dans le module du coefficient de diffraction pour des couples d’angles

autour de (θo = 90◦,φo = 90◦) et (θo = 90◦,φo = 270◦). On constate que l’amplitude du coef-

ficient diffracté augmente avec les dimensions des structures traitées, ce qui est logique. Par

ailleurs, plus la structure étudiée est complexe, plus le module du coefficient de diffraction

présente des variations rapides.

(a) cube métallique de 12 cm (b) ordinateur portable

(c) chaise (d) bureau

Figure 5.5 : Module du coefficient de diffraction VV pour chaque structure : onde TM d’inci-
dence (θi = 90◦,φi = 90◦) à 2.4 GHz
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5.3 Etude de la validité de la matrice de diffraction par la

mesure

5.3.1 Introduction

Dans cette partie, nous allons chercher à valider, par la mesure, le concept de matrice de

diffraction (aux fréquences de 2.4 et 5 GHz). Comme nous allons le voir dans le paragraphe

5.3.2, la configuration des mesures en chambre anéchoïde nous a permis de mesurer uniquement

les matrices de diffraction du cube et de l’ordinateur portable : la raison majeure est que la zone

de champ lointain pour les structures chaise et bureau est trop grande aux fréquences choisies

par rapport aux distances de mesure disponibles.

La chambre anéchoïde est une chambre qui permet de simuler une propagation en espace

libre sans perturbations parasites. Elle sert donc principalement à caractériser des diagrammes

de rayonnement d’antennes ou encore la diffraction des ondes par des structures données. La

figure 5.6 présente la chambre anéchoïde du laboratoire XLIM.

Figure 5.6 : Présentation de la chambre anéchoïde

Dans cette chambre anéchoïde, les absorbants présentent une bonne absorption dans la

bande [900 MHz - 40 GHz]. Ainsi, cette chambre est adaptée à la mesure de nos matrices

de diffraction puisque les fréquences d’étude sont 2.4 GHz et 5 GHz.
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5.3.2 Protocole expérimental

Les mesures effectuées en chambre anéchoïde respectent le schéma suivant : l’objet à l’étude

est placé sur un support en plexiglas à une hauteur de 1,5m. Cette hauteur est choisie car l’an-

tenne cornet émettrice est située sur un support en PVC fixe d’une hauteur de 1,5m. Le protocole

des mesures est présenté sur la figure 5.7.

objet

h=1.5 m

absorbants

D=2 m

PSfrag replacements

φ

Ge

Gr

Gr

Figure 5.7 : Protocole des mesures effectuées dans la chambre anéchoïde

La figure 5.8 permet d’obtenir la distance séparant les antennes en fonction de la position

de l’antenne réceptrice, c’est à dire en fonction de l’angle azimutal φ.

d

antenne R

antenne E

PSfrag replacements
φ θ = 2φ

d1

d2

D
2

Figure 5.8 : Calcul de la distance entre les antennes en fonction de φ
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Cette distance d entre les antennes est liée à φ et vaut, après quelques calculs :

d(φ) = D | cosφ | (5.3)

Ainsi, le gain de l’antenne réceptrice s’écrit :

Gr(φ) =
Precue(φ)

Pf ournie

(

4πD | cosφ |
λ

)2 1
Ge(axe)

(5.4)

Connaissant le gain de l’antenne réceptrice, on peut alors en déduire le module du champ

électrique reçu par la relation 5.1. De plus, la calibration en “full-to-port” permet de définir deux

plans de référence représentés par les deux antennes émettrice et réceptrice : le déphasage me-

suré par l’ARV correspond donc au déphasage de la liaison en espace libre entre les antennes.

Ce déphasage est alors directement utilisable pour la reconstruction du champ électrique com-

plexe reçu.

Finalement , le champ électrique complexe reçu s’écrit :

Er(φ) =| E | e j π
180 ϕ(S21) =

4πη0

λ2Gr(φ)

√

Pf ournie10
|S21|dB

20 e j π
180 ϕ(S21) (5.5)

où le paramètre S21 est le coefficient de transmission servant au calcul du champ reçu.

Ainsi, le coefficient de diffraction C(φ) (normalisé à 1 mètre) extrait des valeurs mesurées

s’écrit :

C(φ) =
Er(φ) |ob jet −Er(φ) |vide

Er(φ) |centre
vide

(5.6)

où Er(φ) |ob jet et Er(φ) |vide représentent respectivement les champs mesurés avec et sans

objet et Er(φ) |centre
vide désigne le champ incident mesuré au centre de l’objet.

En mesure, les coefficients de diffraction sont déduits des champs relevés en présence et en

l’absence d’objet pour les deux polarisations des antennes émettrice et réceptrice, et pour diffé-

rents angles de réception. Les mesures ont été effectuées dans un plan θ = 90◦ pour différents



5.3 Etude de la validité de la matrice de diffraction par la mesure 167

angles azimutaux φ (figure 5.9), de façon à reconstruire une partie de la matrice de diffraction

pour chaque objet, pour une onde incidente φi = 90◦. Ces mesures peuvent ainsi être compa-

rées aux coefficients de diffraction simulés, extraits des matrices présentées figure 5.5 dans le

paragraphe 5.2.4.

objet

h=1.5 m

absorbants

D=2 m

PSfrag replacements

φ

Ge

Gr

Gr

plan θo = 90◦

Figure 5.9 : Protocole des mesures effectuées dans la chambre anéchoïde

Problèmes de champ lointain liés aux conditions de mesures :

Les conditions de mesures, et plus particulièrement les distances dont nous disposions,

ne nous ont pas permis d’évaluer la validité de la méthode de construction de la matrice de

diffraction sur l’ensemble des structures présentées figure 5.4. En effet, la distance disponible

entre l’antenne émettrice et l’antenne réceptrice est de 2 mètres (figure 5.7). Comme nous

l’avons vu dans le chapitre 4, nous devons respecter des conditions de champ lointain à

l’émission et à la réception. Ainsi, les mesures effectuées pour le cas du cube métallique de 12

cm respectent les conditions de champ lointain aux deux fréquences (2.4 et 5 GHz) : en effet,

à la longueur d’onde minimale (6 cm), la dimension maximale du cube est de 2λ et la zone de

champ lointain est alors à dcl = 2D2

λ = 8λ = 48 cm. En revanche, pour le cas de l’ordinateur

portable, de dimension maximale 25 cm, la distance de champ lointain est dcl = 1 m à 2.4

GHz mais elle est d’environ 2 m à 5 GHz. Ainsi, les conditions de champ lointain ne sont

pas respectées à la fréquence de 5 GHz pour le cas de l’ordinateur portable. Par conséquent,

les conditions de champ lointain sont d’autant moins respectées pour les structures chaise et
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bureau, dont les dimensions sont plus grandes.

Ainsi, nous proposons par la suite d’évaluer la validité de la méthode de construction de la

matrice de diffraction sur 2 structures : le cube métallique de côté 12 cm et l’ordinateur portable.

5.3.3 Etude d’un cas simple : le cube métallique

Nous présentons (figures 5.10 et 5.11) les résultats obtenus pour le module du coefficient de

diffraction, mesuré et simulé dans chacune des polarisations VV et HH, aux fréquences de 2.4

et 5 GHz.

0 50 100 150 200 250 300 350
−35

−30

−25

−20

−15

−10

angle d’observation φ
o
 (°)

m
od

ul
e 

du
 c

oe
ffi

ci
en

t d
e 

di
ffr

ac
tio

n 
en

 d
B

VV mesuré
VV simulé

(a) Polarisation VV

0 50 100 150 200 250 300 350
−45

−40

−35

−30

−25

−20

−15

−10

angle d’observation φ
o
 (°)

m
od

ul
e 

du
 c

oe
ffi

ci
en

t d
e 

di
ffr

ac
tio

n 
en

 d
B

HH mesuré
HH simulé
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Figure 5.10 : Module du coefficient de diffraction d’un cube métallique de côté 12 cm mesuré et
simulé à 2.4 GHz, en fonction de la polarisation
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Figure 5.11 : Module du coefficient de diffraction d’un cube métallique de côté 12 cm mesuré et
simulé à 5 GHz, en fonction de la polarisation
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Les mesures ont été réalisées pour des angles d’observation allant de 30◦ à 330◦ par pas de

30◦. Globalement, on peut observer que les courbes issues des mesures (courbes rouges) suivent

les mêmes variations que celles issues de la simulation (courbes bleues).

On note néanmoins des écarts localement importants entre les courbes simulées et mesurées.

Ces erreurs peuvent éventuellement s’expliquer par le faible nombre de points de mesures qui

peut entraîner localement une perte d’information sur l’évolution du coefficient de diffraction.

Concernant l’évolution des coefficients de diffraction en fonction de la fréquence, on peut

constater deux phénomènes principaux :

– Les modules des coefficients de diffraction simulés et mesurés sont plus élevés à 5 GHz

(figure 5.11) qu’à 2.4 GHz (figure 5.10) ;

– Les variations des modules des coefficients de diffraction sont plus rapides à 5 GHz.

Ces observations s’expliquent par la dimension, en nombre de longueurs d’onde que le cube

de 12 cm représente à chaque fréquence. En effet, à 5 GHz, l’onde arrivant sur le cube voit une

dimension maximale de 2λ (contre environ λ à 2.4 GHz) si bien qu’elle va diffracter de manière

plus importante. Pour les mêmes raisons, en diffractant sur la structure, l’onde va entraîner de

plus nombreuses interférences à 5 GHz : cela se traduit par une variation plus rapide du champ

diffracté.

Les résultats obtenus permettent de valider la technique de construction des matrices de

diffractions sur le cube métallique de côté 12 cm aux deux fréquences 2.4 GHz et 5 GHz. De

plus, ces résultats confirment que les conditions de champ lointain sont respectées aux distances

où ont été effectuées les mesures.

5.3.4 Validation sur un cas plus complexe : un ordinateur portable

L’objectif de ce paragraphe est d’évaluer la validité de la technique de construction de la

matrice de diffraction sur un cas plus complexe, à savoir l’ordinataur portable présenté figure

5.4.

Dans un premier temps, nous présontons (figure 5.12) les courbes mesurées et simulées du

module du coefficient de diffraction de l’ordinateur portable à 2.4 GHz dans les polarisations

VV et HH.
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(b) Polarisation HH

Figure 5.12 : Module du coefficient de diffraction d’un ordinateur portable mesuré et simulé à
2.4 GHz, en fonction de la polarisation

On constate à nouveau que les courbes issues des mesures suivent les mêmes variations que

celles issues de la simulation. Cependant, on observe certains écarts en zone d’ombre (270◦)

pour la polarisation VV. Ces écarts peuvent être expliqués de deux façons :

– Les conditions de champ lointain ne sont pas respectées en mesure : en effet, la zone

de champ lointain théorique est légèrement supérieure à 1 mètre alors que l’écart entre

les antennes et la structure à l’étude est de 1 mètre ; ainsi, la valeur du coefficient de

diffraction mesuré dans cette zone est peut-être supérieure au coefficient de diffraction

simulé car il subsiste encore des termes de champ proche, négligés en simulation ;

– La nature des matériaux des objets étudiés peut aussi être responsable de ces écarts :

en effet, les propriétés des matériaux, notamment pour l’ordinateur portable, ne sont pas

parfaitement connues. Ainsi il peut y avoir une différence entre les coefficients de diffrac-

tions mesurés, qui tiennent compte des véritables propriétés diélectriques des matériaux,

et les coefficients de diffraction simulés, qui utilisent des matériaux dont les propriétés

diélectriques sont estimées.

Si on compare, à fréquence égale (2.4 GHz), les modules des coefficients de diffraction

de l’ordinateur portable (figure 5.12) à ceux du cube (figure 5.10), on constate des différences

d’amplitude de ces coefficients. Ces différences s’opèrent à deux niveaux :

– Le maximum du module du coefficient de diffraction est plus élevé pour le cas de l’ordina-

teur portable : le niveau de puissance reçu à 1 mètre dépend, entre autres, de la dimension

de la structure vue par l’onde incidente. Ainsi, à 2.4 GHz, le maximum du module du co-
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efficient de diffraction est −5 dB pour l’ordinateur portable contre −15 dB pour le cube

métallique de côté 12 cm car les dimensions de l’ordinateur portable sont plus grandes ;

– Les modules des coefficients de diffraction de l’ordinateur portable sont plus élevés que

ceux du cube métallique de côté 12 cm, comme le laissaient présager les matrices de

diffraction simulées présentées figure 5.5 : en effet, ils varient en moyenne entre −15 dB

et −20 dB en polarisation VV contre une variation entre −20 dB et −25 dB pour le cube.

La figure 5.13 montre la comparaison des coefficients de diffraction simulés et mesurés à 5

GHz en polarisation VV.
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Figure 5.13 : Module du coefficient de diffraction d’un ordinateur portable mesuré et simulé à 5
GHz en polarisation VV

De nouveau, on constate que l’amplitude maximale du coefficient de diffraction est plus

importante : environ 12 dB. Vis à vis de l’onde incidente, l’ordinateur portable a une dimension

maximale plus importante à 5 GHz qu’à 2.4 GHz. Ainsi, le niveau de puissance reçue, c’est

à dire l’amplitude de l’onde diffractée par l’ordinateur portable est plus grande à 5 GHz qu’à

2.4 GHz. Cependant, on peut émettre une réserve quant à ce maximum de 12 dB. En effet, on

constate que le module du coefficient de diffraction issu des mesures est en moyenne supérieur

de 10 dB à celui issu de la simulation. Ainsi, les courbes présentées figure 5.13 mettent en

avant les remarques effectuées sur les conditions de champ lointain : les conditions de mesures

ne respectent plus la condition de champ lointain car l’objet est à une distance de 1 mètre de

l’antenne alors que la distance de champ lointain est de 2 mètres à 5 GHz.

Cependant, l’allure du module du coefficient de diffraction reste la même. Par conséquent,

si les conditions de champ lointain avaient été respectées pour les mesures pour l’ordinateur



172 Chapitre 5 : Confrontation Simulations / Mesures

portable à 5 GHz, on peut émettre l’hypothèse que la comparaison des simulations aux mesures

aurait conduit à un bon accord.

5.3.5 Conclusion

Les mesures en chambre anéchoïde nous ont donc permis de valider le concept de matrice

de diffraction dans deux cas :

– Le cube métallique de côté 12 cm ;

– L’ordinateur portable de la figure 5.4, à la fréquence de 2.4 GHz.

En revanche, les matrices de diffraction de la chaise et du bureau n’ont pas pu être validées,

en raison des distances de champ lointain trop importantes par rapport aux distances dont nous

disposions en mesure. Etant limité pour le protocole expérimental des mesures, une deuxième

solution pour valider la méthode hybride est de la tester dans des environnements indoor en

étudiant la propagation d’une onde électromagnétique aux fréquences de 2.4 GHz et 5 GHz. Le

milieu considéré a été la chambre réverbérante (CRBM) du laboratoire XLIM.

5.4 Etude de la validité de la méthode hybride en environne-

ment indoor simple

Dans cette partie, nous allons étudier la validité de la méthode hybride dans un environ-

nement indoor particulier : une chambre réverbérante. Cet environnement n’est certes pas très

réaliste, mais il présente l’avantage d’être aisément modélisable en simulation (uniquement du

métal). Des applications plus réalistes seront présentées dans le chapitre 6.

L’objectif global de cette partie est de confronter les méthodes hybride et tracé de rayons

pour l’estimation du champ reçu, et de comparer leurs performances par rapport aux mesures.

Plus précisément, nous cherchons à savoir dans quels cas l’utilisation de la méthode hybride

s’avère plus pertinente que le tracé de rayons pour modéliser le comportement du canal de

propagation.

Ainsi, nous comparerons des zones de couvertures obtenues dans cet environnement par

les méthodes hybride et tracé de rayons pour des configurations particulières décrites dans le

paragraphe 5.4.2. Puis, de façon à évaluer quelle méthode fournit la meilleure représentation du

comportement électromagnétique de l’environnement de propagation, nous confronterons, pour
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le cas de liaisons point à point, les résultats de chaque méthode à des mesures : les configurations

des mesures réalisées sont décrites dans le paragraphe 5.4.2.

5.4.1 Présentation de la chambre réverbérante à brassage de modes

(CRBM)

5.4.1.1 Utilisation classique

La chambre réverbérante est une cage de Faraday qui permet d’isoler une portion d’es-

pace contre l’influence des champs électriques extérieurs. Cette chambre, contrairement à la

chambre anéchoïde, renvoie les ondes électromagnétiques. Dans les chambres réverbérantes à

brassage de modes, les plans de couplages électromagnétiques sont produits par une multitude

d’ondes électromagnétiques issues de l’antenne d’émission et réfléchies par les parois. C’est

une enceinte protégée des nuisances électromagnétiques extérieures. C’est aussi une cage dans

laquelle ne peut subsister que des ondes stationnaires imposées par les conditions aux limites

des parois métalliques de la chambre.

5.4.1.2 Utilisation pour notre application

Pour notre application, la chambre réverbérante a été utilisée en démontant les brasseurs

car nous ne cherchons pas à générer un champ homogène dans la chambre mais à y propager

une onde électromagnétique. Ainsi, il n’y a pas d’établissement de modes. De plus, nous avons

maintenu une porte ouverte : cela permet de limiter le nombre de réflexions. Par conséquent, en

simulation, nous n’aurons pas besoin de paramétrer un trop grand nombre d’interactions. Une

étude paramétrique a montré qu’un paramétrage de 3 réflexions sur les parois de la chambre

est suffisant pour estimer le champ électrique reçu. Ainsi, pour les simulations effectuées et

présentées dans le paragraphe 5.4.3, nous conserverons un nombre de réflexions égal à 3. De

plus, nous ne considérerons qu’une diffraction sur l’objet.

5.4.2 Protocole expérimental

Nous avons effectué des mesures dans différentes configurations. Les objets utilisés sont

ceux présentés au paragraphe 5.2.4.
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L’analyse de la réponse fréquentielle est effectuée dans la bande 1−6 GHz sur laquelle les

antennes sont bien adaptées. La figure 5.14 représente l’environnement de propagation dans

lequel nous avons effectué les mesures.

Figure 5.14 : Photo d’une partie de l’environnement de propagation utilisé pour les mesures :
la chambre réverbérante du laboratoire XLIM

Nous avons testé 3 configurations, présentées sur la figure 5.15 :

2.46 m

3.6 m

PSfrag replacements

E1

R1

E2 R2

E3

R3

structure

Figure 5.15 : Configurations des mesures effectuées dans la CRBM

– configuration 1 :

L’émetteur E1 est placé en incidence oblique à environ 45◦ de la structure et le récepteur

R1 est en zone d’ombre de l’objet. Les antennes sont situées à la même hauteur de 0.5

m. C’est le cas de l’incidence oblique : nous avons choisi cette configuration car il est

apparu lors de l’étude paramétrique 2D-3D du chapitre 4 que l’onde diffracte plus sur



5.4 Etude de la validité de la méthode hybride en environnement indoor simple 175

les structures dans ce cas et que le domaine de validité de la méthode hybride est le plus

restreint. Par ailleurs, on récupère le champ en zone d’ombre.

– configuration 2 :

L’émetteur E2 est placé à 90◦ de la structure et le récepteur R2 est en zone d’ombre de

l’objet. Les antennes sont à la même hauteur de 0.5 m. Nous avons choisi cette configu-

ration pour avoir une incidence normale : dans ce cas, l’influence du champ diffracté est

moins importante, alors que celle du champ réfléchi est plus grande.

– configuration 3 :

L’émetteur E3 est placé à environ 45◦ de la structure et le récepteur R3 à environ 135◦. Les

antennes sont situées à la même hauteur que dans la configuration 2. Cette dernière confi-

guration permet de mesurer un champ lorsque le récepteur n’est pas en zone d’ombre :

toutes les composantes du champ interviennent alors.

Les mesures ont été effectuées sur peu de points de réception. L’évaluation de la validité de

la méthode hybride par rapport aux mesures sera alors complétée par l’étude de zones de cou-

vertures, calculées par les méthodes hybride et tracé de rayons, pour un émetteur placé comme

dans les configurations 1 et 3. Ces zones de couverture permettront d’avoir une idée des varia-

tions globales du champ autour des points de réception choisis pour les mesures. Pour chaque

zone de couverture présentée dans le paragraphe 5.4.3, les zones de réception sélectionnées

pour l’analyse des variations du champ seront respectivement entourées en bleu et en vert selon

la configuration considérée (1 ou 3). Ainsi, les mesures réalisées dans les configurations 1 et 3

seront comparées au champ électrique reçu dans une zone englobant le point de mesure choisi.

Ces comparaisons permettront une analyse critique des performances de chacune des méthodes

de simulation utilisées par rapport aux mesures.

5.4.3 Confrontation simulations / mesures

Pour les mesures réalisées et les différentes simulations effectuées avec les méthodes hy-

bride et Tracé de Rayons, nous considérons l’influence d’un seul objet à la fois. Nous rappelons

que le paramétrage utilisé est de 3 réflexions et 1 diffraction. Pour la méthode hybride, l’objet

est représenté par sa matrice de diffraction alors que pour le Tracé de Rayons l’objet est défini

dans l’environnement de propagation. Nous ne nous intéressons qu’aux polarisations parallèles

à l’émission et à la réception.
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5.4.3.1 Cas d’un cube métallique

Nous considérons ici la propagation d’une onde électromagnétique dans la chambre réver-

bérante contenant un cube métallique positionné sur un support en plexiglas. La figure 5.16

présente la couverture de champ obtenue à la fréquence de 2.4 GHz par les deux méthodes de

simulation, à savoir le Tracé de Rayons (figure 5.16(a)) et la méthode hybride (figure 5.16(b)).

Ces zones de couverture ont été calculées en paramétrant 3 réflexions et 1 diffraction.

(a) Tracé de Rayons (b) Méthode hybride

Figure 5.16 : Zone de couverture, à 2.4 GHz, de la CRBM contenant un cube métallique de côté
12 cm et pour un émetteur placé selon la configuration 1

De façon à analyser les résultats des mesures dans les configurations 1 et 3, deux remarques

principales peuvent être faites sur ces zones de couverture :

– Autour du point de mesure de la configuration 3, le champ apparaît assez homogène pour

chaque méthode et comporte des variations entre -40 dB et -45 dB. La raison majeure est

que le trajet direct est prépondérant,

– Autour du point de mesure de la configuration 1, les deux méthodes fournissent des résul-

tats bien différents. Notamment, la méthode hybride conduit à une estimation du champ

qui va varier fortement autour du point de mesure, entre -40 et -65 dB alors que le Tracé

de Rayons prévoit une évolution plus homogène du champ électrique puisqu’il varie entre

-40 et -50 dB.

Dans le paragraphe 4.4.2 du chapitre 4, nous avions montré que la méthode hybride fournis-

sait une meilleure représentation du champ diffracté par une structure cubique, particulièrement

en zone d’ombre. Ainsi, dans le but de déterminer quelle méthode est la plus adaptée à la re-

présentation du champ dans cet environnement comportant un cube métallique, nous allons
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confronter les deux méthodes de simulation aux mesures, dans les 3 configurations présentées

au paragraphe 5.4.2.

Dans les tableaux 5.1, 5.2 et 5.3, nous comparons les résultats obtenus par les méthodes

hybride et Tracé de Rayons avec les mesures pour les deux fréquences d’étude (2.4 et 5 GHz).

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -41.67 -50.57 -39.84
ϕ(E)◦ 13.04 105.36 12.03

5 | E |dB -64.14 -56.28 -62.6
ϕ(E)◦ -91.41 99.46 -91.67

Tableau 5.1 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 1

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -40.41 -47.07 -43.30
ϕ(E)◦ -89.40 143.24 -91.67

5 | E |dB -61.37 -54.52 -59.03
ϕ(E)◦ 96.74 -130.06 97.97

Tableau 5.2 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 2

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -44.30 -46.31 -43.08
ϕ(E)◦ -120.11 160.43 -121.46

5 | E |dB -50.93 -53.28 -47.89
ϕ(E)◦ 142.25 124.9 135.21

Tableau 5.3 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 3

Rappelons que les configurations 1 et 2 représentent des cas en non visibilité.

On constate que les résultats simulés par Tracé de Rayons fournissent des résultats assez

éloignés des mesures. En fait, la prise en compte d’une seule diffraction dans la scène enlève

certains trajets de l’onde, en particulier en zone d’ombre. En outre, les rayons rampants arrivant

en zone d’ombre ne sont pas modélisés par cette méthode.
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En revanche, la méthode hybride fournit de bons résultats en atténuation et phase. En effet,

à 2.4 GHz, dans les configurations 1 et 2, les mesures fournissent respectivement un champ

électrique reçu (| E |dB= −41.67, ϕ(E) = 13.04◦) et (| E |dB= −40.41, ϕ(E) = −89.40◦) ; la

méthode hybride, quant à elle, fournit un champ électrique reçu (| E |dB= −39.84, ϕ(E) =

12.03◦) et (| E |dB= −43.30, ϕ(E) = −91.67◦) dans ces deux mêmes configurations. Toutefois,

dans la configuration 1, nous avons vu (figure 5.16(b)) que les variations du champ électrique

reçu sont rapides autour du point de mesure. Nous devons donc émettre une réserve quant à la

pertinence des résultats obtenus : en effet, alors que les zones de couverture présentées figure

5.17 sont obtenues pour des points de réception espacés de 1 cm, la position du point de mesure

est difficilement déterminable au centimètre près. Ainsi, comme le champ estimé par la zone de

couverture varie rapidement en zone d’ombre, il se peut qu’un décalage de l’antenne réceptrice

entraîne une valeur de champ mesurée très différente. Pour pouvoir évaluer correctement la

pertinence de chacune des méthodes de simulation, il faudrait faire un moyennage sur plusieurs

points de mesures.

La configuration 3 est un cas où le trajet direct existe. On ne se place donc plus en zone

d’ombre de l’objet. Dans ce cas, on peut noter que le tracé de rayons fournit des résultats

corrects en atténuation, de la même façon que la méthode hybride : le trajet direct étant

prédominant dans cette configuration, les problèmes liés à la diffraction par l’objet, traitée

différement par les deux méthodes, sont moins importants. Les zones de couvertures présentées

figure 5.16 laissaient présager de tels résultats. En revanche, l’estimation de la phase reste

assez lointaine par la technique du tracé de rayons, alors que la phase calculée par la méthode

hybride est proche de la phase mesurée.

En résumé, la technique du tracé de rayons n’est pas adaptée pour l’étude de la diffraction

par un cube métallique de côté 12 cm. Cette dimension représente environ une longueur

d’onde à 2.4 GHz et deux longueurs d’onde à 5 GHz. Même si l’objet est de forme simple,

ses dimensions avoisinant les longueurs d’onde ne permettent pas de modéliser la diffraction

d’une onde électromagnétique par la technique du tracé de rayons. La méthode hybride fournit

de bons résultats, tant dans l’estimation de l’atténuation du champ que dans l’estimation de la

phase. En raison de l’encombrement de la structure et de sa géométrie symétrique, le concept

d’un unique centre de phase pour le calcul du champ lointain s’avère correct, contrairement à
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ce que nous verrons pour les autres structures étudiées dans le paragraphe 5.4.3.2.

Nous allons voir, sur des structures plus complexes, quelles sont les performances de cha-

cune des méthodes pour la prédiction du champ électrique diffracté par ces structures.

5.4.3.2 Cas d’objets plus complexes

On considère toujours une onde électromagnétique se propageant dans la CRBM, dans les

configurations 1, 2 et 3 présentées au paragraphe 5.4.2. Les structures dont nous souhaitons

modéliser l’influence sont à présent des structures plus représentatives de ce que l’on peut ren-

contrer en environnement indoor.

5.4.3.2.1 L’ordinateur portable

La figure 5.17 présente le calcul de la zone de couverture à 2.4 GHz de la CRBM contenant

un ordinateur portable, simulée par Tracé de Rayons (figure 5.17(a)) et par la méthode hybride

(figure 5.17(b)).

(a) Tracé de Rayons (b) Méthode hybride

Figure 5.17 : Zone de couverture, à 2.4 GHz, de la CRBM contenant un ordinateur portable et
pour un émetteur placé selon la configuration 1

On peut constater que les cartographies de champ obtenues par chacune des méthodes sont

très différentes, en particulier en zone d’ombre de la structure étudiée. En effet, autour du point

de mesure situé en zone d’ombre (configuration 1), les niveaux de champs calculés par Tracé de

Rayons varient environ de -35 dB à -55 dB, alors que la méthode hybride fournit une variation

de l’atténuation du champ électrique allant d’environ -45 dB à -65 dB. Ainsi, l’écart moyen sur

l’atténuation du champ dans cette zone est d’environ 10 dB entre les deux méthodes.
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De la même façon que pour le cas du cube métallique, on peut noter qu’autour du point

de mesure situé en visibilité directe (configuration 3), les cartographies de champ sont assez

homogènes. Cependant, on constate un écart moyen entre les deux méthodes égal à 5 dB puisque

les atténuations calculées par les méthodes Tracé de Rayons et hybride varient respectivement

de -35 dB à - 45 dB et de -40 dB à -50 dB.

Ainsi, dans le but d’évaluer la méthode qui fournit la meilleure représentation électroma-

nétique de cet environnement, nous avons confronté chaque méthode à des mesures réalisées

dans les configurations présentées au paragraphe 5.4.2 et pour chaque fréquence d’étude (2.4 et

5 GHz).

Les tableaux 5.4, 5.5 et 5.6 montrent les champs reçus mesurés et simulés par les méthodes

hybride et Tracé de rayons dans chacune de ces configurations.

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -50.12 -36.11 -46.24
ϕ(E)◦ -47.26 152.97 -39.95

5 | E |dB -62.58 -58.77 -60.51
ϕ(E)◦ -25.69 100.84 -37.04

Tableau 5.4 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 1

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -48.2 -45.48 -45.91
ϕ(E)◦ -173.77 166.16 -165.9

5 | E |dB -58.16 -46.71 -56.23
ϕ(E)◦ 86.66 -121.47 75.88

Tableau 5.5 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 2

Nous pouvons remarquer, encore une fois, que la méthode hybride fournit des résultats plus

proches des mesures que le tracé de rayons, quelle que soit la configuration émetteur-récepteur

choisie. Toutefois, la technique de tracé de rayons tend à estimer de façon plus proche le module

du champ électrique reçu que pour le cas du cube métallique de côté 12 cm. Concernant la

méthode hybride, on constate des écarts légèrement plus importants avec les mesures, tant sur

le module que sur la phase du champ électrique reçu. On a vu dans le chapitre 2 que le domaine
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f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -40.39 -46.38 - 39.36
ϕ(E)◦ 60.77 159.85 61.03

5 | E |dB -52.60 -57.34 -50.7
ϕ(E)◦ 123.70 146.67 109.19

Tableau 5.6 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 3

de validité de la méthode dépend de l’encombrement de la structure diffractante à l’étude. De

plus, ce domaine de validité varie en fonction de l’angle d’observation avec, notamment, une

zone de validité plus éloignée quand on se place en zone d’ombre de l’objet. Ainsi, le module

du champ électrique reçu, estimé par la méthode hybride, est plus éloigné des mesures dans

les configurations 1 et 2, où le point de réception est en zone d’ombre de l’objet, que dans la

configuration 3 , qui est un cas en visibilité directe.

Si l’on compare la distance d’observation par rapport au centre de phase de l’objet au critère

majorant d = 2D2

λ donnant la distance de champ lointain (où D représente la longueur caracté-

ristique de la structure diffractante), on peut constater qu’à la fréquence de 5 GHz par exemple,

cette distance d serait environ égale à 3 m (le côté le plus grand de l’ordinateur étant D ∼ 0.3m).

Ainsi, on peut penser que les conditions de champ lointain ne sont pas totalement respectées,

ce qui expliquerait en partie ces écarts.

On peut constater aussi des écarts plus importants sur la phase estimée. La méthode hybride

introduit une erreur relative sur la phase du champ électrique reçu variant entre 8◦ et 15◦. On

peut émettre l’hypothèse que le choix d’un unique centre de phase pris au centre de la structure

n’est pas adapté. Plus précisément, le choix d’un unique centre de phase implique une erreur

sur la phase dès lors que la forme de la structure devient plus complexe ou bien dès que les

dimensions sont plus grandes.

En résumé, pour les configurations de mesures testées, la méthode hybride fournit des va-

leurs de champ estimées en meilleur accord avec les champs mesurés. On peut alors conclure

que la zone de couverture calculée par méthode hybride donne une meilleure représentation du

comportement électromagnétique de la CRBM en présence d’un ordinateur portable. Toutefois,

il est bon de rappeler, comme nous l’avons vu pour le cas du cube métallique, que la zone de

couverture estimée indique que le champ varie rapidement en zone d’ombre. Ainsi, il se peut
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que pour un point de mesure légèrement décalé, le modèle hybride soit en plus ou moin bon

accord avec les champs mesurés.

5.4.3.2.2 La chaise

La figure 5.18 présente le calcul de la zone de couverture à 2.4 GHz de la CRBM contenant

une chaise, simulée par Tracé de Rayons (figure 5.18(a)) et par la méthode hybride (figure

5.18(b)). L’émetteur est toujours placé conformément aux configurations 1 et 3 présentées au

paragraphe 5.4.2.

(a) Tracé de Rayons (b) Méthode hybride

Figure 5.18 : Zone de couverture, à 2.4 GHz, de la CRBM contenant une chaise et pour un
émetteur placé selon la configuration 1

Le calcul de la zone de couverture de la CRBM en présence d’une chaise est encore différent

selon la méthode utilisée. Cependant, dans la zone de visibilité directe (configuration 3), les

niveaux de champs moyens calculés par chacune des méthodes sont plus proches. Pour vérifier

l’adéquation des valeurs de champ calculées avec les valeurs mesurées, nous avons à nouveau

confronté les résultats des simulations à des mesures effectuées aux points de réception des

configurations présentées au paragraphe 5.4.2.

Dans les tableaux 5.7, 5.8 et 5.9, nous comparons donc les résultats obtenus par les mé-

thodes hybride et Tracé de Rayons avec les mesures dans chaque configuration pour les deux

fréquences d’étude (2.4 et 5 GHz).

La méthode hybride fournit des résultats plus proches des mesures que le tracé de rayons,

quelle que soit la configuration émetteur-récepteur choisie. Cette dernière s’avère toutefois plus

ou moins performante selon la configuration testée. On constate encore que le module du champ

électrique reçu est surestimé par rapport aux mesures, dans les configurations 1 et 2. L’encom-
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f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -43.08 -38.03 -40.52
ϕ(E)◦ 81.73 120.89 67.66

5 | E |dB -55.99 -48.94 -53.00
ϕ(E)◦ -103.42 112.87 -87.03

Tableau 5.7 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 1

f(GHz)
module

mesures
tracé méthode

phase de rayons hybride

2.4
| E |dB -42.91 -35.00 -40.82
ϕ(E)◦ -120.75 150.11 -104.02

5 | E |dB -47.87 -61.83 -45.63
ϕ(E)◦ 167.83 -107.71 175.89

Tableau 5.8 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 2

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -46.01 -44.16 -44.18
ϕ(E)◦ -168.65 158.13 -148.6

5 | E |dB -60.40 -61.41 -58.99
ϕ(E)◦ 127.49 -166.16 144.33

Tableau 5.9 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 3

brement de la structure chaise est légèrement plus important que l’ordinateur portable mais les

écarts sur le module restent raisonnables (environ 2 à 3 dB).

Les écarts sur la phase sont plus importants. La méthode hybride introduit une erreur relative

sur la phase du champ électrique reçu variant entre 12◦ et 20◦. Ces erreurs tendent à confirmer

leur lien avec le principe de la méthode, à savoir considérer un unique centre de phase pour le

calcul du champ lointain.

La technique du tracé de rayons s’avère assez performante pour prédire le module du champ

électrique reçu dans la configuration 3, car le trajet direct est prédominant. Comme la représen-

tation de l’atténuation du champ électrique est assez homogène dans la zone entourant le point

de mesure (figure 5.18), on peut estimer que l’évaluation de l’atténuation du champ par chacune
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des méthodes est valable pour un ensemble de points de mesures qui seraient localisés autour

du point de mesure. En revanche, l’estimation est moins bonne dans les configurations 1 et 2.

Ici c’est plutôt la structure qui est difficilement modélisable par tracé de rayons.

Finalement, pour le cas en visibilité directe, les deux méthodes fournissent des valeurs de

champ en assez bon accord avec la mesure. Cependant, la méthode hybride semble être la plus

adaptée pour évaluer le champ électrique reçu dans les configurations 1 et 2, du moins en ce qui

concerne l’atténuation.

5.4.3.2.3 Le bureau

La figure 5.19 présente le calcul de la zone de couverture à 2.4 GHz de la CRBM conte-

nant un bureau, simulée par Tracé de Rayons (figure 5.19(a)) et par la méthode hybride (figure

5.19(b)).

(a) Tracé de Rayons (b) Méthode hybride

Figure 5.19 : Zone de couverture, à 2.4 GHz, de la CRBM contenant un bureau et pour un émet-
teur placé selon la configuration 1

On constate encore que la prise en compte du bureau dans le calcul de la zone de couverture

de la CRBM donne des résultats très différents selon la méthode utilisée. En particulier, la

couverture de champ calculée par la méthode hybride présente des champs forts derrière la

structure. Pourtant, la structure étant de grande dimension, on pourrait s’attendre à un champ

faible en zone d’ombre. En réalité, les conditions de champ lointain pour lesquelles la méthode

hybride est applicable ne sont pas respectées dans l’environnement considéré. Ainsi, le champ

est probablement surestimé. La zone de couverture calculée par Tracé de Rayons apparaît en ce

sens plus logique puisque l’atténuation du champ estimée en zone d’ombre est assez faible et

vaut environ -55 dB.
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Comme pour les autres structures, nous avons confronté les résultats de simulations point à

point aux mesures réalisées dans les 3 configurations présentées au paragraphe 5.4.2.

Les tableaux 5.10, 5.11 et 5.12 regroupent les champs reçus mesurés et simulés par les mé-

thodes hybride et Tracé de rayons dans chacune de ces configurations et pour chaque fréquence

d’étude (2.4 et 5 GHz).

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -53.44 -54.08 -49.23
ϕ(E)◦ -144.61 160.42 -163.86

5 | E |dB -56.48 -64.63 -54.14
ϕ(E)◦ 138.98 143.23 118.08

Tableau 5.10 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 1

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -44.52 -48.63 -39.33
ϕ(E)◦ -118.66 141.52 -95.16

5 | E |dB -48.76 -42.88 -44.00
ϕ(E)◦ 169.17 -119.74 147.30

Tableau 5.11 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 2

f(GHz) module mesures tracé méthode
phase de rayons hybride

2.4 | E |dB -46.52 -41.2 -42.67
ϕ(E)◦ 142.36 125.47 121.46

5 | E |dB -49.92 -50.32 -45.37
ϕ(E)◦ -115.94 111.15 -91.67

Tableau 5.12 : Comparaison des champs électriques simulés par Tracé de Rayons et méthode
hybride et mesuré dans la configuration 3

L’analyse des résultats fournis par les méthodes Tracé de Rayons et hybride conduit aux

conclusions suivantes :

– La méthode du Tracé de Rayons tend à estimer l’atténuation du champ de façon plus

précise que pour les autres structures étudiées ;
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– La méthode hybride fournit des valeurs encore plus éloignées des mesures que pour les

autres structures, tant au niveau de l’atténuation que de la phase. En effet, on constate un

écart d’environ 5 dB sur l’atténuation pour la configuration 2. L’erreur se traduit encore

par une surestimation du champ reçu : la taille de la structure repousse un peu plus la

zone de validité de la méthode hybride, c’est à dire la zone de champ lointain. Les écarts

sur la phase sont encore plus importants, dépassant les 20◦ dans les configurations 1 et 2.

Quelques hypothèses peuvent être émises pour expliquer ces remarques :

– Le bureau est une structure de grande dimension devant la longueur d’onde de travail

puisqu’elle représente 8λ à 2.4 GHz et 16λ à 5 GHz. De plus elle présente une grande

surface plane, modélisable par Tracé de Rayons, dont l’influence sur l’onde incidente

est plus importante que celle des pieds du bureau, qui restent des éléments difficilement

traitables par Tracé de Rayons. Ainsi, on se retrouve dans un contexte où le Tracé de

Rayons devient plus performant car il s’agit de modéliser la diffraction par une structure

de grande dimension.

– Les raisons qui contribuent à ce que la méthode du Tracé de Rayons soit plus performante

peuvent aussi expliquer les mauvais résultats fournis par la méthode hybride. En effet, on

rencontre le problème du domaine de validité de la méthode hybride pour des grandes

structures. Dans l’environnement simulé et mesuré, les conditions de champ lointain ne

sont pas respectées. Ainsi, l’utilisation de la méthode hybride pour modéliser le compor-

tement électromagnétique de cet environnement (CRBM avec un bureau) implique une

surestimation du champ.

Finalement, la méthode hybride n’est pas adaptée pour représenter correctement la couver-

ture de champ dans la CRBM lorsque celle-ci contient le bureau présenté figure 5.4. Ce constat

doit être modéré, compte tenu des remarques que nous avons évoquées dans les paragraphes

précédents. En effet, il est important de rappeler que les conclusions tirées de cette étude ne

sont valables que pour l’environnement considéré.

5.4.3.3 Conclusion

La confrontation des simulations, effectuées par les méthodes tracé de rayons et hybride, aux

mesures nous fournissent les informations suivantes quant à la validité de chacune des méthodes

dans le milieu de propagation choisi (la CRBM) :
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– La technique du tracé de rayons n’est pas adaptée pour modéliser le comportement

électromagnétique d’objets de l’ordre de la longueur d’onde (cube métallique) ou des

structures plus complexes (chaise, bureau ...). Cependant, l’estimation du module reste

correcte pour des structures grandes devant la longueur d’onde, telles qu’un bureau,

dans le cas de visibilité directe (configuration 3). Dans cette configuration, d’une part

le trajet direct est prépondérant, d’autre part, le bureau est une structure présentant une

grande surface plane si bien qu’elle reste modélisable par Tracé de Rayons. Finalement,

les configurations pour lesquelles la technique du Tracé de Rayons fournit des résultats

corrects correspondent au domaine de validité connu des méthodes asymptotiques, à

savoir le traitement de la propagation d’une onde dans des environnements comportant

des structures de grandes tailles devant la longueur d’onde et de formes pas trop

complexes.

– La méthode hybride fournit des résultats plus en accord avec les mesures, en module

et phase, lorsque les structures étudiées ne sont pas trop grandes. Toutefois, pour les

structures les plus grandes, le module est surestimé car le champ est récupéré en zone de

champ proche ; cette limitation liée aux conditions de mesures et aux dimensions de la

chambre réverbérante : la méthode hybride, supposant des conditions de champ lointain,

est utilisable à partir d’une distance d’observation qui augmente avec la taille des

structures étudiées. L’erreur sur la phase croît avec la taille des structures diffractantes à

l’étude. Cela s’explique par le choix d’un unique centre de phase pour le calcul du champ

lointain. Ainsi, pour modéliser le comportement d’un environnement de propagation en

présence d’objets de grande taille, le choix d’un unique centre de phase ne s’avère pas

judicieux.

Finalement, il apparait une frontière dans le domaine de validité de chacune des méthodes

de simulation utilisées. D’après les résultats obtenus, la méthode hybride que nous avons déve-

loppée s’avère plus performante que le Tracé de Rayons pour l’estimation du champ reçu dans

un environnement contenant des objets de petites tailles et/ou de formes complexes, tels qu’un

cube, un ordinateur portable ou une chaise. En revanche, pour une structure telle que le bureau

utilisé, la méthode hybride fournit des résultats s’éloignant des mesures, avec un écart d’environ
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5 dB en module et supérieur à 20◦ en phase. Par ailleurs, il s’avère que c’est pour le cas de la

propagation en présence d’un bureau que la méthode du Tracé de Rayons fournit les résultats les

plus proches des mesures. La figure 5.20 illustre les domaines de validité des méthodes hybride

et Tracé de Rayons, en fonction des dimensions et de la complexité des structures étudiées dans

l’environnement de propagation choisi (CRBM).
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Figure 5.20 : Domaines de validité des méthodes hybride et Tracé de Rayons, en fonction des
dimensions des objets étudiés dans l’environnement de propagation choisi (CRBM)

Toutefois, ces domaines de validité, déterminés pour le cas d’un environnement particulier,

ne sont pas nécessairement représentatifs de l’ensemble des environnements indoor. En effet,

nous avons montré, au moyen de zones de couverture, que la variation des champs autour des

points de mesures est parfois rapide. Ainsi, il est nécessaire de réaliser une étude statistique sur

de nombreux points de mesures et dans des environnements différents pour évaluer le domaine

d’utilisation de la méthode hybride.

5.5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons pu confronter le modèle hybride développé à des mesures

réalisées au sein du laboratoire XLIM.

Ces résultats nous ont permis à la fois de valider le principe de construction de la matrice de

diffraction et de tester les performances du modèle hybride dans un environnement particulier

(la CRBM du laboratoire XLIM).
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Nous avons en particulier confirmé que la méthode hybride présente un domaine de validité

lié aux objets considérés dans l’environnement de propagation (conditions de champ lointain)

et que le choix d’un unique centre de phase peut parfois ne pas s’avérer judicieux. Cependant, la

méthode hybride apporte des résultats plus conformes aux mesures que la technique classique

de tracé de rayons qui n’est pas adaptée à la modélisation de structures diffractantes complexes

et/ou de l’ordre de la longueur d’onde.

De plus, nous avons pu constater une frontière délimitant les deux domaines de validité des

méthodes hybride et Tracé de Rayons dans l’environnement de propagation utilisé pour les me-

sures (une chambre réverbérante). Cette frontière est liée aux dimensions et à la complexité des

structures traitées. La détermination de cette frontière est aussi étroitement liée à l’environne-

ment considéré et aux structures étudiées. Ainsi, pour évaluer la pertinence du modèle hybride

propsé pour la modélisation du comportement de canaux de propagation indoor complexes, il

est nécessaire d’étudier l’évolution de son domaine de validité en fonction des environnements

de propagation considérés, ainsi que des objets étudiés.

Dans le chapitre 6, nous allons observer, par l’intermédiaire de l’analyse de réponses im-

pulsionnelles du canal de propagation, l’influence de la prise en compte d’objets sur le taux

d’erreur binaire (TEB) d’un lien radio, dans le contexte des systèmes Wifi.
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6.1 Introduction

Pour la simulation d’une chaîne de transmission numérique sans fil, des modèles normalisés

du canal de propagation sont souvent utilisés [62]. Très simples à implémenter, ils présentent

l’inconvénient de ne pas prendre en compte des conditions particulières de propagation.

Dans ce chapitre, nous proposons d’utiliser notre modèle hybride de propagation des ondes

radioélectriques (cf. chapitre 3) afin de fournir les informations représentatives du canal néces-

saires à la simulation d’une transmission sans fil dans des environnement réels complexes.

Dans un premier temps, nous proposons de tester l’influence d’objets traités par la méthode

hybride sur le comportement électromagnétique d’une scène indoor réaliste.

Ensuite, nous abordons l’influence de la prise en compte d’objets de l’environnement sur les

systèmes de communication numérique : en utilisant la dispersion des retards, paramètre large

bande important pour les transmissions numériques, nous montrons comment une modélisation

fine du canal de propagation influe sur la qualité de la transmission. Cette évaluation de la

qualité de transmission est réalisée via le calcul de Taux d’Erreurs Binaires (TEB).

Les simulations effectuées portent sur un système de transmission de type CDMA, présentée

succinctement au paragraphe 6.3.1.

6.2 Influence d’objets sur le comportement électromagné-

tique d’un environnement

Nous avons vu, dans le chapitre 5, que la prise en compte d’objets particuliers de l’envi-

ronnement modifie le comportement électromagnétique du canal de propagation en terme de

puissance reçue. Ainsi, une étude portant sur des cubes de tailles et de matériaux variables a été

réalisée aux fréquences de 2.4 et 5 GHz. Cette étude, présentée dans le paragraphe 6.2.1, vise à

déterminer quelle finesse de description des environnements de propagation est nécessaire pour

avoir une bonne représentation de la couverture de champ d’un environnement donné. Nous

proposons ensuite, dans le paragraphe 6.2.2, d’étudier l’influence de la prise en compte d’ob-

jets particuliers de l’environnement, traités par méthode hybride, sur l’évolution de la réponse

impulsionnelle du canal de propagation.
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6.2.1 Modification de la puissance reçue

Pour évaluer la modification de la puissance reçue en fonction des objets existant dans un

environnement, nous avons simulé la propagation d’une onde électromagnétique en espace libre

aux fréquences de 2.4 et 5 GHz. Les dimensions choisies pour l’environnement de type espace

libre ont été 4 m ∗ 4 m ∗ 2.5 m. Nous avons successivement pris en compte l’influence de cubes

de tailles et de matériaux différents.

Trois cas ont ainsi été étudiés :

– Un cube métallique de côté 5 cm, soit environ λ à 5 GHz et 2λ
5 à 2.4 GHz,

– Un cube diélectrique parfait de mêmes dimensions,

– Un cube métallique de côté 12 cm, soit 2λ à 5 GHz et environ λ à 2.4 GHz.

Nous avons considéré la propagation d’une onde d’incidence θi = 90◦, φi = 45◦ en prenant

successivement deux émetteurs différents, le premier à environ 2 m du centre de phase de

l’objet, le second à environ 70 cm. La figure 6.1 représente les configurations simulées.

objet

E1

4 m

4 m

E2

2 m

0.7 m

espace libre

Figure 6.1 : Configurations des simulations effectuées

Deux calculs de zones de couvertures ont été nécessaires pour évaluer l’erreur liée à la non

prise en compte de tels objets :

– Un calcul de zone de couverture sans objet, réalisé par Tracé de Rayons : dans ce cas, il

s’agit uniquement de déterminer le champ incident en tout point de la zone de réception,

– Un calcul de zone de couverture avec objet, effectué par la méthode hybride.

Pour évaluer l’influence de la prise en compte des cubes précédents dans le calcul de la zone

de couverture de l’environnement considéré, l’écart moyen relatif a été calculé. Il est défini par :
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EL1 =
1
n ∑

i

|E ′
i −Ei|
Ei

(6.1)

où Ei et E
′
i désignent les valeurs de champ des cartographies calculées avec et sans objet.

Le tableau 6.1 représente les écarts relatifs moyens obtenus pour les trois cubes étudiés.

structure f (GHz) Emetteur 1 Emetteur 2
cube diélectrique 2.4 0.37 0.63

(5 cm) 5 0.31 0.54
cube métallique 2.4 0.89 1.51

(5 cm) 5 0.49 0.84
cube métallique 2.4 4.92 8.39

(12 cm) 5 6.43 11.12

Tableau 6.1 : Ecarts relatifs (%) dûs à la non prise en compte de différents cubes dans la simu-
lation de la propagation

Trois remarques principales, dépendant des caractéristiques de la simulation et des cubes

étudiés, peuvent être faites quant aux erreurs regroupées dans le tableau 6.1 :

– A encombrement égal, la nature du matériau a une influence sur ces écarts : pour les cubes

de côté 5 cm, les erreurs sont moins importantes pour la structure en diélectrique parfait

car cette dernière diffracte moins l’onde que la structure métallique. A titre d’exemple,

l’écart à 2.4 GHz est de 0.63% pour le cube diélectrique contre 1.51% pour le cube mé-

tallique,

– L’influence de la fréquence sur ces écarts varie en fonction des dimensions des cubes. En

effet, pour les cubes de côté 5 cm, on peut noter que, quelque soit le matériau, les écarts

diminuent lorsque la fréquence augmente. A l’inverse, pour le cube métallique de côté

12 cm, l’évolution de l’écart croît avec la fréquence,

– Lorsque l’émetteur est choisi plus proche de l’objet, les écarts obtenus sont plus impor-

tants, quels que soients les dimensions et le matériau des objets.

Pour interpréter ces écarts, nous devons les relier au calcul d’un paramètre, le diamètre du

premier ellipsoïde de Fresnel défini par :

DF =

√

λ
D1D2

D1 +D2
(6.2)

avec D1 la distance émetteur - objet et D2 la distance objet - récepteur.
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Lorsque, pour une configuration émetteur - objet - récepteur donnée, le diamètre du premier

ellipsoïde de Fresnel est supérieur à la dimension maximale de l’objet, l’influence de l’objet sur

l’onde incidente est faible car 90% de l’énergie issue de l’émetteur est conservée [63].

Ce paramètre dF est minimal quand la distance d’observation D2 est minimale. Ainsi, en

supposant que la distance minimale D2 entre l’objet et un point de réception est d2 = 0.1 m,

les valeurs de ce paramètre, en fonction des caractéristiques de la simulation, sont répertoriées

dans le tableau 6.2.

f (GHz) Emetteur 1 Emetteur 2
2.4 0.109 0.104
5 0.075 0.072

Tableau 6.2 : Valeurs du diamètre du premier ellipsoïde de Fresnel (en mètres), en fonction des
caractéristiques de la simulation

Ainsi, pour les cubes de 5 cm, le diamètre du premier ellipsoïde de Fresnel reste supérieur à

la longueur caractéristique de l’objet quelle que soit la fréquence, la distance d’observation et la

position de l’émetteur : en effet, dans le cas le plus pénalisant, la valeur de dF est égale à 7.2 cm.

Par conséquent, la diffraction par ces cubes n’a pas beaucoup d’influence sur la couverture du

champ. De plus, dans ce cas, l’erreur diminue lorsque la fréquence augmente car l’onde est

atténuée plus fortement. Par exemple, l’écart obtenu, en considérant l’émetteur 2 et le cube

métallique de côté 5 cm, est de 1.51% à 2.4 GHz contre 0.84% à 5 GHz.

En revanche, le cube de 12 cm présente une longueur caractéristique supérieure à DF , aux

fréquences considérées, dans certaines configurations émetteur - objet - récepteur. Cela introduit

des perturbations de l’onde ; lorsque la fréquence augmente, ces perturbations augmentent car

le diamètre du premier ellipsoïde de Fresnel diminue. En effet, pour l’émetteur 2, on obtient un

écart relatif de 8.39% à 2.4 GHz contre 11.12% à 5 GHz.

De plus, l’influence de la position de la source par rapport à l’objet intervient aussi signifi-

cativement sur la perturbation électromagnétique engendrée par l’interaction onde-structure. En

réalité, les écarts sont plus importants lorsque l’émetteur est plus proche de l’objet car, dans ce

cas, l’onde incidente arrivant sur l’objet est moins atténuée si bien que la diffraction par l’objet a

plus d’influence. Toutefois, on peut noter que quelle que soit la position de l’émetteur, les écarts

suivent les mêmes variations en fonction du matériau et des dimensions des cubes étudiés.
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Ainsi, l’influence de cubes sur le comportement du canal radiomobile est liée à divers pa-

ramètres, notamment la fréquence, le matériau et les dimensions des objets. Plus précisément,

ce sont les caractéristiques de l’environnement de propagation simulé, à savoir position des

émetteurs, des récepteurs et des objets, qui vont permettre de connaître quels objets de l’envi-

ronnement il est nécessaire de prendre en compte pour le calcul de zones de couverture. Dans le

cas présenté ici, les cubes de côté 5 cm ont peu d’influence sur la représentation électromagné-

tique de l’environnement (écart relatif moyen maximal de 1.51%), alors que le cube métallique

de côté 12 cm entraîne des perturbations plus importantes sur l’onde incidente.

Nous allons à présent voir l’influence de la prise en compte d’objets particuliers de l’envi-

ronnement sur la réponse impulsionnelle du canal de propagation.

6.2.2 Modification de la Réponse Impulsionnelle du canal

6.2.2.1 Introduction

L’environnement utilisé pour les simulations est présenté figure 6.2 : ses dimensions sont

4 m∗4 m∗1.5 m.

Objet4m

4m

béton

E (0.5;0.5;0.5)

(2;2;0.5)

R (3.5;3.5;0.5)

Figure 6.2 : Représentation schématique de l’environnement indoor utilisé pour les simulations

Les murs et le sol sont en béton et le plafond est constitué de plâtre. Les caractéristiques

électriques du béton et du plâtre sont rappelées dans le tableau 6.3.

Les objets étudiés sont ceux utilisés dans les confrontations entre les simulations et les

mesures présentées au chapitre 5, à savoir un ordinateur portable, une chaise et un bureau.
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Béton Plâtre
εr 9 4
σ 0.1 0.038

Tableau 6.3 : Propriétés électriques du béton et du plâtre

6.2.2.2 Influence du type d’objet considéré

Nous considérons l’environnement de propagation de la figure 6.2. La figure 6.3 représente

l’évolution de la réponse impulsionnelle du canal en fonction de l’objet considéré.
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Figure 6.3 : Comparaison des réponses impulsionnelles d’une liaison point à point à la fré-
quence 2.4 GHz en fonction de l’objet considéré : (6.3(a)) : ordinateur portable ;
(6.3(b)) : chaise ; (6.3(c)) : bureau.
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On remarque que certains trajets arrivent au récepteur avec un même retard, quelle que soit

la structure considérée. Cela vient du fait que l’on assimile les objets diffractants à un point : le

centre de la structure. Ainsi, les trajets géométriques sont les mêmes dans tous les cas et leurs

retards sont identiques. En revanche, leurs amplitudes vont varier d’une structure à l’autre :

on constate en effet que dans la configuration simulée, le bureau va induire plusieurs trajets

énergétiques possibles pour l’onde. Ces trajets énergétiques sont plus nombreux et peuvent

modifier la dispersion des retards Ds de manière significative. Ainsi, dans cette configuration,

alors que la dispersion des retards est quasiment inchangée entre l’ordinateur et la chaise (2.5

ns contre 2.49 ns), elle est de 3.55 ns pour le bureau. Or, dans un contexte de communications

numériques, c’est ce paramètre qui est important. Pour interpréter ces valeurs, il est bon de

rappeler la définition de la dispersion des retards. Elle est donnée par :

Ds =

√

R +∞
−∞ (τ− τm)2Ph(t = 0,τ)dτ

R +∞
−∞ Ph(t = 0,τ)dτ

(6.3)

avec τm l’écart moyen égal à :

τm =

R +∞
−∞ τPh(t = 0,τ)dτ
R +∞
−∞ Ph(t = 0,τ)dτ

(6.4)

L’augmentation de la dispersion des retards pour le cas du bureau est principalement due

à l’augmentation du nombre de trajets et de leurs atténuations. Plus précisément, on se rend

compte, d’après la relation 6.3, que si des trajets énergétiques arrivent au récepteur avec un

retard important, ils vont modifier la dispersion des retards. Par exemple, si on regarde les trajets

les plus retardés (autour de 26 ns), les trajets créés en présence du bureau sont plus énergétiques

que ceux créés par la chaise ou l’ordinateur : en effet, pour le cas du bureau, 3 trajets ont une

atténuation autour de 80 dB alors que les trajets arrivant au récepteur autour de 26 ns pour le

cas de la chaise et de l’ordinateur portable sont plus atténués.

6.2.3 Conclusion

Dans le paragraphe 6.2.1, nous avons pu constater l’influence de la prise en compte de cubes

de tailles et de matériaux différents sur le comportement du canal de propagation. Nous avons

plus particulièrement mis en évidence que l’influence de ces objets dépend de leur taille, de

leur matériau et de la fréquence. Nous avons aussi constaté que la nécessité d’une description
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fine de l’environnement pour avoir une bonne représentation de la couverture de champ d’un

environnement donné est liée aux caractéristiques de ce dernier, et notamment à la position des

émetteurs, des objets et des points de réception.

Pour caractériser cette influence, nous avons étudié, dans le cas d’une liaison point à point, la

modification des réponses impulsionnelles du canal de propagation en fonction du type d’objet

considéré (paragraphe 6.2.2). Le paramètre large bande, extrait de ces réponses impulsionnelles,

dont nous avons étudié l’évolution est la dispersion de retards Ds, paramètre clé dans le fonc-

tionnement des systèmes de transmission numérique. Nous avons constaté que ce paramètre

augmente lorsque les structures étudiées sont de grande dimension. Par ailleurs, ce paramètre

traduit le risque d’apparition d’interférences entre symboles et donc l’augmentation probable

des erreurs de transmission.

Il convient à présent de tester si la modification des réponses impulsionnelles a une influence

significative sur la qualité d’une transmission numérique. En d’autres termes, nous devons défi-

nir l’influence de la dispersion des retards Ds sur le Taux d’Erreur Binaire (TEB) de la liaison.

Nous allons pour cela simuler une transmission numérique de type Wifi dans un environnement

de propagation tel que celui que nous avons utilisé dans ce paragraphe.

6.3 Influence d’objets sur le Taux d’Erreur Binaire

Le paramètre large bande Ds intervient directement dans la modélisation du canal radiomo-

bile. En communications numériques, le canal de propagation est généralement modélisé par

un filtre TDL (Tapped Delay Line) [64] dont les coefficients sont liés aux caractéristiques des

trajets de la réponse impulsionnelle du canal. Plus particulièrement, la dispersion des retards

Ds, associée à la connaissance du débit sur la liaison, va définir le nombre de coefficients du

filtre. Ce nombre de coefficients est égal à :

E
(

Ds

Ts

)

+1 (6.5)

où E(x) désigne la partie entière de x et Ts le temps symbole du système, égal à Ts = 1
D .

Pour le cas d’une transmission sans fil type Wifi, on a un débit maximal D = 54 Mb.s−1

(norme IEEE 802.11g) soit un temps symbole minimal Ts = 1.85 ns.
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Ainsi, nous avons testé l’influence de ce paramètre Ds en simulant une transmission numé-

rique Wifi à l’aide de la chaîne de transmission présentée dans le paragraphe 6.3.1.

6.3.1 La chaîne de transmission utilisée

La chaîne de transmission simulée est basée sur la technique d’accès CDMA (Code Division

Multiple Access) et est décrite sur la figure 6.4.

n(t)

Récepteur

Signal binaire

de l’utilisateur signal par CDMA

Etalement du Modulation

Générateur de bits
Séquence

binaire

Signal binaire

estimé
Démodulation et désétalement Canal

QPSK

PSfrag replacements

Émetteur

Figure 6.4 : Synoptique de la transmission implémentée dans une configuration mono-utilisateur

A l’émission, le signal binaire de l’utilisateur est généré par un simple générateur aléatoire

de bits. Lorsque ce signal est calculé, on réalise un étalement spectral CDMA à l’aide d’une

séquence binaire particulière. Cette dernière peut être de trois types : une séquence PN (Pseudo-

Noise), celle de Gold et celle de Walsh [65][66][67]. Elles sont toutes les trois caractérisées par

leurs fonctions d’intercorrélation et d’autocorrélation. En particulier, les séquences de Walsh

ont l’atout d’être parfaitement orthogonales.

Le signal étalé est ensuite modulé en QPSK (Quadrature Phase Shift Keying) [66] et trans-

mis en bande de base sur le canal considéré. Le bruit de liaison est caractérisé par un bruit blanc

additif gaussien qui est toujours présent dans la chaîne, noté n(t) sur la figure 6.4.

Le canal multi-trajet est modélisé par un filtre Tapped Delay Line (TDL) [64]. Ce filtre est

échantillonné au temps “chip” Tc, et permet donc de prendre en compte les différents trajets
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selon un pas multiple de Tc. Le nombre de coefficients de ce filtre est directement lié à la

dispersion des retards Ds de la réponse impulsionnelle du canal.

Le désétalement est réalisé en multipliant le signal reçu à la sortie du canal par la séquence

utilisée à l’émission. Ceci permet de retrouver uniquement le signal émis, et d’étaler tous les

bruits large bande présents sur la liaison (autrement dit les signaux des autres utilisateurs).

En fin de chaîne, un récepteur Rake [68] a été implémenté. Il est constitué d’un ensemble

de filtres adaptés qui vont permettre de “resynchroniser” les différents signaux reçus. En effet,

nous avons vu que le canal multi-trajets a pour conséquence de décaler dans le temps le signal

émis en le déformant, ceci de façon différente pour chacun des trajets. Ainsi, à la réception,

on reçoit autant de signaux différents qu’il y a de trajets. Le récepteur Rake identifie ces

signaux comme correspondant à des trajets particuliers. De plus, il les resynchronise dans

le temps en les décalant selon le retard du trajet leur correspondant, et les multiplie par le

coefficient conjugué de ce même trajet afin d’annuler les déformations que ces signaux su-

bissent lors de la propagation. Cette opération appliquée pour chaque trajet est effectuée par un

“doigt” du récepteur Rake. Il contient alors autant de doigts que de trajets à traiter. On retrouve

le signal transmis en démodulant la somme des signaux reçus à la sortie de chacun de ses doigts.

Nous allons à présent étudier l’influence de notre modélisation déterministe du canal dans

un tel système de transmission numérique.

6.3.2 Influence d’une modélisation déterministe sur la qualité des trans-

missions numériques

Pour la simulation des systèmes numériques sans fil, la modélisation du canal de propa-

gation est réalisée généralement à l’aide de réponses impulsionnelles prédéfinies [66]. Leurs

principales caractéristiques sont le nombre de trajets ainsi que leurs retards et amplitudes

respectifs. Notre objectif consiste à déterminer si une modélisation plus précise du canal a une

conséquence sur l’évaluation des performances de ces systèmes en environnement réel.

A cette fin, nous proposons une étude comparative basée sur la chaîne de transmission pré-

sentée précédemment. Cette étude, effectuée en liaison point à point, repose sur des courbes de
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TEB calculées avec un modèle statistique d’une part, et avec notre modèle déterministe présenté

au chapitre 3 d’autre part.

6.3.2.1 Modélisation statistique du canal

Il existe plusieurs types de réponses impulsionnelles standardisées utilisées en communi-

cation numérique. En particulier, il existe 2 profils de canaux indoor normalisés, notés Indoor

A et Indoor B [69]. Au même titre que le profil de canal AWGN (Canal à Bruit Blanc Additif

Gaussien), ces profils normalisés vont nous servir de référence puisqu’ils représentent un com-

portement moyen des canaux indoor que l’on peut rencontrer. Pour nos simulations, nous avons

utilisé le profil Indoor A puisqu’il correspond mieux aux retards de propagation créés par nos

scènes indoor. La réponse impulsionnelle standardisée du canal Indoor A est représentée sur la

figure 6.5.
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Figure 6.5 : Réponse impulsionnelle normalisée du canal Indoor A

Elle est composée de cinq trajets dont les retards et les amplitudes respectifs sont normés ;

elle est destinée à représenter le canal multi-trajets en environnement indoor. Afin de modéliser

la variabilité spatiale du canal radiomobile, une fluctuation suivant une loi statistique de Ray-

leigh est en général utilisée sur les amplitudes de chacun des trajets ; pour les cas de visibilité,

une loi de Rice est utilisée. Cette modélisation du canal présente l’avantage d’être très simple à

implémenter, puisqu’elle ne demande aucun calcul de propagation. Les coefficients des trajets

(amplitude, retard) du modèle choisi sont injectés dans le filtre TDL.
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6.3.2.2 Notre modélisation du canal

Nous avons vu que notre modèle de propagation déterministe permet de calculer l’ensemble

des trajets suivis par les ondes. Ainsi, il est possible de calculer les réponses impulsionnelles du

canal sur un ensemble de récepteurs en tenant compte de l’environnement.

Nous allons tester le cas de transmissions mono-utilisateur dans l’environnement de la figure

6.2, en mode point à point.

6.3.2.3 Evaluation de la qualité d’une liaison

Nous avons testé l’influence de la prise en compte d’un objet sur la qualité de la transmis-

sion. Les paramètres suivants ont été utilisés pour la transmission numérique :

– fréquence : 2.4 GHz,

– modulation : QPSK,

– message émis : 100000 bits générés aléatoirement,

– rapport signal sur bruit (SNR) variant de 0 dB à 10 dB par pas de 1 dB,

– facteur d’étalement = 11,

– débit = 54 Mbit/s.

La figure 6.6 montre les courbes de TEB obtenues pour le cas d’une liaison point à point.
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Figure 6.6 : Influence de la prise en compte d’un objet particulier sur l’évolution du TEB
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On remarque que le TEB obtenu varie en fonction de l’objet considéré. On constate que

le bureau, dont les dimensions sont plus grandes que les autres structures, et dont le matériau

est essentiellement du métal, introduit plus de perturbations. Ceci s’explique car la réponse

impulsionnelle du canal est largement modifiée, avec notamment plus de trajets énergétiques

(figure 6.3). Par conséquent, la dispersion des retards Ds augmente.

On note aussi que les courbes de TEB obtenues sont inférieures à la courbe de TEB fournie

par l’ITU. En réalité, les profils normalisés fournis par l’ITU représentent des comportements

moyens du canal de propagation dans une configuration type. Ainsi, la courbe de TEB fournie

par ce profil consiste en une valeur moyenne du TEB que l’on obtiendrait dans des environne-

ments indoor dont la dispersion des retards est proche de celle du profil normalisé Indoor A,

quelles que soient les structures (mobilier) présentes dans cet environnement. Par conséquent,

il se peut que les courbes de TEB obtenues par la modélisation déterministe (méthode hybride)

dans un autre environnement soient au dessus de la courbe de TEB fournie par l’ITU.

Ainsi, contrairement à l’influence d’une description fine de l’environnement sur l’estima-

tion de la puissance reçue, il n’y a pas de critère fixe permettant de déterminer quels sont les

objets qui ont une influence sur qualité d’un lien radio. En fait, l’évaluation de l’influence

d’objets de l’environnement de propagation sera liée à l’application que l’on souhaite effectuer.

Par exemple, la figure 6.7, qui est un zoom de la figure 6.6, illustre cette remarque : Si,

pour un rapport signal sur bruit égal à 8 dB, on souhaite obtenir un TEB maximal de 2 ∗ 10−2

sur la liaison, alors il n’est pas nécessaire d’utiliser une modélisation déterministe du canal

de propagation ; le modèle normalisé est suffisant. En revanche, si on veut un TEB maximal

inférieur à 1.8 ∗ 10−2, seule une modélisation déterministe du canal de propagation permettra

d’obtenir un tel TEB.

Des remarques supplémentaires peuvent être faites, concernant le type d’objet à prendre en

compte. Ces remarques dépendent de nouveau du TEB maximal que l’on désire sur la liaison,

pour un rapport signal sur bruit de 8 dB. Ainsi, si on souhaite un TEB maximal de 1.3∗10−2, il

est nécessaire que l’environnement de propagation ne contienne pas un bureau ; s’il contient un

bureau, le TEB introduit sur la liaison sera de 1.5∗10−2. Enfin, dans le cas de l’environnement

simulé, un TEB maximal de 10−2 sera garanti uniquement si l’environnement ne contient pas

d’objets tels qu’une chaise, un ordinateur portable ou bien un bureau.
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Figure 6.7 : Influence de la prise en compte d’un objet particulier sur le TEB à un SBR=8 dB

Il est évident que ces premiers résultats sont à compléter par une étude statistique com-

plète, portant aussi bien sur l’environnement de propagation, la qualité de transmission sou-

haitée (TEB maximal pour un rapport signal sur bruit donné) et les paramètres du système de

transmission étudié (débit, facteur d’étalement, modulation ...).

6.3.3 Conclusion

Les conclusions que l’on peut apporter concernant l’influence d’une modélisation détermi-

niste du canal de propagation sur les systèmes de communication numérique sont les suivantes :

– De façon générale, la prise en compte d’une réponse impulsionnelle déterministe im-

plique une représentation plus réelle du comportement du canal ; ainsi, l’évolution du

TEB est différente de la courbe obtenue pour le profil normalisé indoor A,

– Certains objets de l’environnement sont plus perturbants que d’autres en terme de TEB :

c’est le cas par exemple d’un bureau ou d’une chaise comparés à un ordinateur portable.

En effet, on constate que la prise en compte d’un ordinateur portable ne modifie pas

considérablement l’allure de la courbe de TEB obtenue dans le cas où on ne prend pas en

compte d’objets,

– Les résultats présentés dans le paragraphe 6.3.2 sont à compléter par des statistiques sur

un ensemble d’environnements de propagation indoor,
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– D’un point de vue de la qualité d’un lien radio, l’influence d’un objet donné est liée

aux critères de qualité que nous souhaitons obtenir sur la liaison (TEB maximal à une

valeur de SNR donnée. Ainsi, concernant les transmissions numériques, l’intérêt d’une

modélisation déterministe du canal de propagation dépendra de l’application.

6.4 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons évalué l’intérêt d’une modélisation hybride du canal de pro-

pagation indoor pour des applications réalistes, notamment des transmissions numériques sans

fil.

Nous avons tout d’abord testé l’influence de notre modélisation sur la représentation élec-

tromagnétique d’une scène donnée. Dans un premier temps, des calculs de zones de couvertures

ont été effectués dans une pièce parallélépipédique fermée avec des conditions absorbantes au-

tour, pour ne prendre en compte que l’influence de l’objet. Les zones de couverture avec et

sans objet ont été respectivement calculées par méthode hybride et par tracé de rayons stan-

dard. Ainsi, cette étude a mis en évidence l’influence de la fréquence, du type d’objet et de

la configuration émetteur-objet-récepteur sur l’écart lié à la non prise en compte d’objets de

l’environnement sur la représentation électromagnétique d’une scène.

Par conséquent, la prise en compte d’objets modélisés par leur matrice de diffraction (mé-

thode hybride) modifie les réponses impulsionnelles du canal de propagation. C’est ce que nous

avons montré dans la deuxième partie du chapitre en fournissant des réponses impulsionnelles

de canal variant avec le type d’objet considéré, le type d’environnement et la fréquence d’étude.

Ainsi, nous avons constaté que la dispersion des retards Ds, paramètre large bande extrait de

la réponse impulsionnelle du canal, dépend de la fréquence, mais surtout du type d’objet et de

l’environnement considérés.

Ce paramètre Ds, paramètre clé dans les systèmes de communication numérique, nous a

servi à évaluer le TEB d’une liaison sans fil de type Wifi. Contrairement aux profils de canaux

normalisés fournis par l’ITU qui représentent un comportement moyen du canal de propagation

dans un environnement donné, notre modélisation hybride implique une variation de la réponse

impulsionnelle du canal en fonction des objets de l’environnement considéré. Nous avons en

particulier pu constater qu’une liaison sans fil Wifi à 2.4 GHz est plus perturbée lorsque l’on
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considère des structures complexes et grandes devant la longueur d’onde (bureau, chaise). Ce-

pendant, l’influence de ces objets est à mettre en relation avec la qualité de transmission que

l’on souhaite sur une liaison donnée : en effet, nous avons vu que la prise en compte d’un objet

donné de l’environnement n’est pas toujours nécessaire. Ainsi, l’intérêt d’une modélisation dé-

terministe du canal de propagation doit être évaluée statistiquement, en fonction de l’application

voulue.





Conclusion générale et perspectives

Lors de la présentation du contexte de cette étude, nous évoquions le fait que la soif de

liberté imposée par nos sociétés modernes a provoqué une véritable révolution dans le domaine

des communications. La dernière en date est l’explosion des systèmes de téléphonie sans fil

(GSM, UMTS, Wifi ...). Les possibilités offertes par ces systèmes ont dû rapidement s’élargir

pour répondre à la forte demande des utilisateurs en termes de débit et de qualité. De nouveaux

services tels que l’envoi de messages écrits (SMS) et récemment de données multimédia (MMS,

WAP ...) se sont donc largement développés.

Véhiculer de telles informations, toujours plus volumineuses, via un canal aussi complexe

que le canal radiomobile, nécessite donc une connaissance accrue des mécanismes de propa-

gation des ondes radioélectriques. Cet impératif a favorisé le développement de modèles de

propagation.

Dans le premier chapitre de ce mémoire, nous avons vu que les premiers modèles déve-

loppés, assez grossiers et basés sur de nombreuses campagnes de mesures, ont régulièrement

évolué. Ainsi des modèles de plus en plus précis et spécifiques à l’environnement, tels que

les modèles à base de rayons, ont été élaborés en s’appuyant sur l’Optique Géométrique et la

Théorie Uniforme de la Diffraction. Ces modèles présentent l’avantage de ne pas être limités

en fréquence. En revanche, ils permettent de modéliser uniquement des objets canoniques et

grands devant la longueur d’onde. Ainsi, nous avons vu que pour des applications indoor, les
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méthodes asymptotiques ne sont pas adaptées à la prise en compte d’objets de petite taille de-

vant la longueur d’onde, de formes complexes et de matériaux anisotropes. Pour modéliser le

comportement électromagnétique de tels objets, nous avons recours à des méthodes numériques

telles que la FDTD. Basée sur la résolution des équations de Maxwell dans le domaine tempo-

rel, la FDTD est une méthode exacte qui permet de calculer parfaitement les champs rayonnés

par des objets de tailles et de formes quelconques. Cependant, c’est une méthode qui devient

vite coûteuse en temps de calcul lorsque la fréquence augmente car alors les volumes de calcul

deviennent trop importants.

Ainsi, dans un souci de prédiction de zones de couverture de façon précise et de caracté-

risation de canal sur une large bande de fréquence, nous avons proposé une hybridation des

techniques de tracé de rayons avec la FDTD. Le tracé de rayons est utilisé pour modéliser la

propagation des ondes dans les bâtiments, pièces ... qui sont des structures grandes devant la

longueur d’onde ; la FDTD est utilisée pour déterminer des matrices de diffraction des objets

de petite taille devant la longueur d’onde et/ou de forme complexe.

A cette fin, le second chapitre de ce mémoire a porté sur l’élaboration d’une technique

de caractérisation précise du comportement électromagnétique de structures complexes tout

en limitant au maximum les temps de calcul. Ainsi, nous avons montré que la méthode

d’illumination par onde plane avec une impulsion temporelle de type sino-gaussienne permet,

par un seul passage temporel, d’obtenir la matrice de diffraction en champ lointain d’une

structure donnée sur une large bande de fréquences, pour une direction d’incidence donnée.

Pour obtenir la matrice de diffraction complète d’une structure illuminée par une onde

électromagnétique à polarisation quelconque, nous avons vu qu’il suffit d’éclairer la structure

successivement en polarisation verticale et horizontale pour chaque angle d’incidence et de

faire une combinaison linéaire des matrices résultantes. Nous avons aussi mis en avant les

corrections à apporter au calcul de cette matrice en zone d’ombre, corrections liées à la position

du couple émetteur-récepteur.

Ces matrices de diffraction 3D étant très volumineuses, une technique de compression par

ondelettes sphériques discrètes a été utilisée pour réduire l’encombrement et l’espace mémoire.

Cette technique repose sur la compression destructive des zones de la matrice de diffraction
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contenant le moins d’informations nécessaires à la reconstruction du signal. Elle a été présentée

dans le chapitre 3 en mettant en avant les critères optimums de compression des matrices de

diffraction.

Dans ce chapitre, nous avons aussi montré comment prendre en compte la matrice de dif-

fraction d’une structure donnée dans un code de tracé de rayons 3D. En particulier, nous avons

présenté une méthode originale d’implémentation logicielle de la prise en compte de telles

structures en abordant le concept de plugin. Ainsi, nous nous sommes attachés à montrer que,

finalement, une structure modélisée par sa matrice de diffraction est vue comme un coefficient

de diffraction généralisé qui vient modifier l’onde électromagnétique arrivant sur la structure.

Cette méthode hybride a son domaine de validité. En effet, la technique d’illumination de

structures par onde plane repose sur des conditions de champ lointain ; ainsi, il est nécessaire

d’avoir des conditions de propagation en champ lointain dans le modèle hybride de façon à

utiliser correctement les données des matrices de diffraction.

Dans ce cadre, nous avons réalisé une étude paramétrique 2D et 3D visant à établir des

règles concernant le domaine de validité de la méthode et dont les principaux résultats ont

été présentés dans le chapitre 4. Préalablement à cette étude, une détermination analytique

des distances de champ lointain a été effectuée en étudiant le rayonnement électromagnétique

en fréquence de sources dipolaires. Ainsi, il a été montré que la distance théorique de champ

lointain, établie pour la diffraction des ouvertures rayonnantes et connue sous le critère de

Fraunhoffer (dcl = 2D2

λ où D représente la plus grande dimension de l’ouverture et λ la longueur

d’onde), n’est pas toujours le critère à prendre en compte. Ainsi, nous avons montré que

pour des structures de dimensions inférieures ou égales à λ, cette distance de champ lointain

est inférieure à 2D2

λ . Les résultats de l’étude paramétrique 2D et 3D viennent corroborer ces

conclusions sur le domaine de validité de la méthode hybride : de façon générale, la distance

théorique dcl de champ lointain donne une limite supérieure de la zone de champ lointain.

Toutefois, cette limite reste variable en fonction de l’encombrement global des structures

étudiées, mais n’est pas trop modifiée par leurs formes à encombrement égal.

De façon à tester la validité de notre modèle de propagation, deux types de mesures ont

été effectuées, dont les résultats ont été présentés dans le chapitre 5. Dans un premier temps,
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des mesures en chambre anéchoïde ont permis de valider la méthode de détermination de la

matrice de diffraction d’un objet donné. Dans un second temps, des mesures ont été effectuées

dans un environnement dont nous connaissions la géométrie et les matériaux et donc facilement

modélisable dans le code de tracé de rayons 3D pour les simulations. Ces mesures ont permis de

mettre en évidence les avantages et inconvénients des deux techniques de simulation, à savoir le

tracé de rayons et la méthode hybride. Ainsi, nous avons montré que les techniques de tracé de

rayons s’avèrent vite innefficaces lorsque la complexité de la structure étudiée augmente. Nous

avons aussi mis en avant l’influence du domaine de validité de la méthode hybride puisque,

lorsque les conditions de propagation en champ lointain ne sont pas respectées, la méthode

hybride fournit une mauvaise estimation du champ reçu. Par ailleurs, le choix d’un unique

centre de phase dans le calcul de la matrice de diffraction s’avère correct lorsque la forme de

la structure étudiée est simple, mais il apparaît insuffisant pour le cas d’une structure de forme

complexe et grande devant la longueur d’onde.

Enfin, le sixième chapitre de ce document consiste en une application du modèle de

propagation déterministe présenté au chapitre 3 à l’évaluation de la qualité de liaisons sans

fil. En particulier, nous avons testé si son utilisation présente un intérêt pour mieux évaluer la

qualité de transmissions numériques sans fil en environnements réels. Le support de cette étude

a été une transmission de type CDMA. Dans ce chapitre, nous avons testé l’influence de notre

modélisation sur la représentation électromagnétique d’une scène donnée. Par l’intermédiaire

de calculs de zones de couverture, nous avons pu voir l’influence de l’environnement, des objets

considérés et de la fréquence sur l’estimation du champ reçu et donc sur la réponse impulsion-

nelle du canal. Ensuite, nous avons testé l’impact de notre modélisation sur les transmissions

numériques par l’intermédiaire de courbes de TEB et confronté ces résultats à ceux fournis en

prenant le profil normalisé indoor A. Nous avons pu constater que l’évolution du TEB dépend

du type d’objet considéré. Nous avons aussi montré qu’une modélisation déterministe fine du

canal de propagation n’est pas toujours utile dans un contexte de simulation système. Plus

précisément, cette nécessité sera liée à la qualité de transmission que l’on souhaite sur une

liaison donnée.
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Les perspectives de ce travail sont multiples et s’orientent dans deux directions : simulation

3D du canal et simulation de systèmes sans fil.

En ce qui concerne la simulation du canal de propagation, deux approfondissements sont à

envisager. Dans un premier temps, il sera intéressant de regarder l’influence du choix d’un ou de

plusieurs centres de phase pour la détermination de la matrice de diffraction d’un objet donné.

Dans un second temps, on pourra étudier l’impact d’une prise en compte globale de plusieurs

objets complexes, c’est à dire un “chaînage d’objets” lorsque deux ou plusieurs objets sont situés

en champ proche les uns vis à vis des autres. En effet, les conditions de champ lointain inhé-

rentes à la méthode de détermination des matrices de diffraction ne sont pas toujours respectées

en environnement indoor réel, de sorte qu’il peut s’avérer nécessaire de calculer une matrice de

diffraction globale pour les objets considérés. C’est le cas par exemple pour un ordinateur posé

sur un bureau, d’une chaise et d’un bureau proches l’un de l’autre ... Par ailleurs, il sera néces-

saire de confronter le modèle hybride développé à plusieurs campagnes de mesures réalisées

dans des environnements indoor variables, de façon à déterminer quelle finesse de description

de l’environnement est nécessaire pour avoir une bonne représentation électromagnétique de la

couverture en champ d’un environnement donné.

Concernant l’application de notre simulation du canal à l’étude des systèmes numériques,

plusieurs perspectives sont à envisager. Il s’agit notament de déterminer, par une étude statis-

tique plus complète, quels sont les objets que l’on peut rencontrer en environnement indoor

susceptibles de dégrader de façon considérable la qualité de transmission des systèmes sans fil

de type Wifi. Plus précisément, une étude paramétrique, d’un point de vue système, doit être

réalisée en fonction de paramètres tels que la fréquence, le débit, ou encore le codage (CDMA,

OFDM ...), variant selon l’application, pour évaluer dans quels cas utiliser un modèle de propa-

gation déterministe de type hybride.
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A.1 Différences centrées

Il s’agit de résoudre directement les équations de Maxwell dans le domaine temporel. Ces

équations font apparaître des dérivées du premier ordre. Celles-ci seront exprimées avec une

erreur d’ordre 2 en utilisant des dérivées centrées (figure A.1).
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Figure A.1 : Calcul de la dérivée en x0

Si nous considérons une fonction f (x), la dérivée en x0 est calculée à partir d’un dévelop-

pement de Taylor de f (x) aux points d’abscisse x1 = x0 − ∆x
2 et x2 = x0 + ∆x

2 :

f (x0 +
∆x
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8
f
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(x0)−o(∆x3) (A.2)

ce qui conduit a l’expression de la dérivée de f (x) au point x0 sans connaître la valeur de

f (x0), en négligeant les termes en o(∆x3) :

f
′
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f (x0 + ∆x
2 )− f (x0 − ∆x

2 )
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A.2 Mise à jour des composantes de E et H dans une cellule

élémentaire

La discrétisation des équations de Maxwell au sens des différences centrées a été proposée

pour la première fois par Yee en 1966 [21]. Les champs magnétiques sont calculés à des instants

multiples impairs du pas temporel alors que les champs électriques sont calculés à des instants

multiples pairs du pas temporel. L’espace est divisé en cubes appelés cellules élémentaires. Les

points de calcul des composantes des champs électromagnétiques sont indiqués figure A.2.
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Figure A.2 : Schéma numérique 3D de Yee

Pour alléger les notations des équations discrètes, la convention suivante est utilisée :

F (n∆t, i∆x, j∆y,k∆z,) = F|ni, j,k (A.4)

où (i, j,k,n) ∈ N, ∆x, ∆y, ∆z sont les pas spatiaux et ∆t le pas temporel.

Les composantes de champ électrique sont calculées au point i∆x, j∆y,
(

k + 1
2

)

∆z à l’ins-

tant (n + 1)∆t en fonction des autres composantes de champ évaluées aux instants précédents
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n∆t et (n + 1
2)∆t. Les composantes de champ magnétique sont quant à elle calculées au point

(
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)
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Cela donne pour les composantes de champ électrique :
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avec C1 =
1−σu∆t

2εu

1+ σu∆t
2εu

et C2 =
∆t
εu

1+ σu∆t
2εu

où u correspond à la variable x,y ou z selon la composante

de champ calculée.

Les composantes de champ magnétique s’expriment par :
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B.1 La source ponctuelle de courant

La source de courant utilisée dans nos simulations de référence est considérée parfaite de

façon à ce que les ondes retour ne perturbent pas le champ total reçu. La source de courant est

introduite sur l’arête de la cellule élémentaire comme indiqué sur la figure B.1. En fait, elle est

positionnée exactement à l’endroit d’une composante du champ électrique.

z

x

ligne microruban

plan de masse
sources de courant

Figure B.1 : Représentation de la source de courant

Les sources de courant sont injectées dans l’équation de Maxwell-Ampère par l’intermé-

diaire de la densité de courant ~Jexc :

∇∧~H = ε
∂
∂t

~E +σ~E + ~Jexc (B.1)

Le courant Iz est relié à la densité de courant d’excitation de la cellule par la relation :

Jzexc =
Izexc

∆x∆y
(B.2)

Projetée sur l’axe des z et discrétisée, l’équation de Maxwell-Ampère s’écrit :
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 (B.3)

La conductivité σz de la cellule est liée à la charge R0 du générateur de Thévenin équivalent :
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σz =
∆z

R0∆x∆y
(B.4)

D’où l’expression discrète du champ Ez dans la cellule :
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La source de courant est parfaite (résistance parallèle nulle) donc R0 →∞. D’où l’expression

simplifiée de Ez :

En+1
z = En
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εz
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2
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 (B.6)

B.2 Les ondes planes

Supposons un volume fini Ωt dépourvu de sources mais illuminé par un champ électroma-

gnétique (Et ,Ht) et contenant une structure diffractante (figure B.2). Ce volume est entouré par

un espace infini Ωd qui est dépourvu d’obstacles et contenant un champ électromagnétique se

décomposant en un champ incident (Einc,Hinc) et un champ diffracté (Ed ,Hd) provenant de la

structure à l’étude. On peut définir une surface de Huygens entourant le volume interne Ωt , sur

laquelle on introduit des sources de courant électriques Js et magnétiques Ms qui vont illuminer

le volume interne de manière équivalente au champ électromagnétique incident venant de Ωd .

Ainsi, le champ incident se trouve confiné dans le volume fini Ωt et nul au dehors. Dès lors,

deux zones distinctes apparaissent :

– La zone de champ diffracté externe à la surface de Huygens fermée

– La zone de champ total interne à la surface de Huygens fermée

B.2.1 Utilisation des distributions pour interpréter la discontinuité des

champs générée par l’introduction des surfaces de Huygens

La discontinuité des champs, générée par l’introduction de la surface de Huygens, peut être

interprétée au sens des distributions.
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Figure B.2 : Principe d’équivalence avec une surface fermée de Huygens

Soient E (P) et H (P) les vecteurs champ électrique et magnétique respectivement, en tout

point P du volume Ωd ∪Sh∪Ωt où Sh désigne la surface de Huygens. A l’aide de la fonction de

Heavyside U (P), nous pouvons décrire la discontinuité entre les deux zones. On relie alors les

champs E (P) et H (P) aux champs Ed (P) et Hd (P) appartenant à la zone de champ diffracté

et Et (P) et Ht (P) appartenant à la zone de champ total par les relations :

E (P) = Ud (P)Ed (P)+U t (P)Et (P)

H (P) = Ud (P)Hd (P)+U t (P)Ht (P) (B.7)

avec

Ud (P) = 1 et U t (P) = 0 si M ∈ Ωd

Ud (P) = 0 et U t (P) = 1 si M ∈ Ωt (B.8)

Si on exprime le rotationnel de E (P) et de H (P) au sens des distributions, les équations de

Maxwell en espace libre deviennent :

∇∧E (P) = −µ∂tH (P)−Ms (B.9)

∇∧H (P) = ε∂tE (P)+ Js (B.10)

Les densités superficielles de courant électrique et magnétique sur les surfaces de Huygens

s’expriment quant à elles, toujours au sens des distributions par :
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Js = ns ∧H incδs (B.11)

Ms = −ns ∧E incδs (B.12)

avec ns le vecteur normal à la surface de Huygens orienté vers la zone de champ total et δs

la distribution superficielle de Dirac (figure 2.4).

De façon analogue au calcul des composantes de champ E et H, les composantes de Js,

localisées aux mêmes points que celles de E, sont décalées d’une demi-cellule par rapport aux

composantes de Ms, localisées quant à elles aux mêmes endroits que celles de H. Finalement,

une surface de Huygens plan xOy va être décomposée en deux surfaces, l’une contenant les

courants électriques et l’autre les courants magnétiques. Les deux surfaces sont décalées d’une

demi-cellule : l’une est située en zone de champ total et l’autre en zone de champ diffracté

(figure B.3). Les composantes de courant électrique sont localisées sur la surface de Huygens

en zone de champ total alors que les composantes de champ magnétique sont situées sur la

surface de Huygens en zone de champ diffracté.
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Figure B.3 : Position des courants circulant sur les surfaces de Huygens

Le calcul des champs électromagnétiques sur les surfaces de Huygens (par exemple la sur-

face plan xOy) est obtenu par projection des équations de Maxwell sur les axes (Ox) et (Oy).

Il est à noter que l’introduction du champ incident dans la FDTD se fait par l’intermédiaire de

deux surfaces de Huygens duales et des densités de courant volumique (et non surfacique car

elles n’existent pas dans l’espace discret 3D). Ainsi, il est nécessaire d’établir une correspon-

dance entre les densités surfaciques et les densités volumiques de courant.
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Ainsi, pour une surface de Huygens plan xOy, les densités volumiques de courant sont liées

aux composantes des champs incidents par :
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B.2.2 Connexion pour une solution uniforme entre zones

Si on remplace dans l’équation (B.10) les densités de courant par les composantes de champ

incident données par (B.13), on obtient par exemple pour la mise à jour de la composante Hx

dans la zone de champ diffracté :
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 (B.14)

La composante E inc
y vient compenser Et

y pour obtenir une composante Ed
y . Finalement, sans

introduire les densités de courant Js et Ms mais en considérant une décomposition F total =

Fdi f f +F incident (F correspondant à une des six composantes du champ électromagnétique), on

arrive à résoudre le problème de connexion entre la zone de champ diffracté et la zone de champ

total.

Ainsi, l’introduction du champ incident peut se faire en deux étapes. Premièrement, on

considère la composante Ex située dans la zone de champ total. Elle est calculée avec l’algo-

rithme conventionnel de la FDTD (en supposant qu’il n’y a pas de sources) par :
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Ensuite, elle est complétée par l’ajout de la composante Hy du champ incident qui compense

Hy du champ diffracté dans l’équation B.15, pour obtenir la composante du champ magnétique

Hy total :

Et
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= Et

x|ni+ 1
2 , j,kmin

+
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ε0∆z
H inc

y |n+ 1
2

i+ 1
2 , j,kmin− 1

2
(B.16)

La détermination complète des champs tangentiels pour chacune des six surfaces de Huy-

gens a été décrite par C.Guiffaut [70].

B.2.3 L’injecteur d’ondes planes

B.2.3.1 Calcul numérique du champ incident

Le champ incident est calculé numériquement par une règle 1D, au sens des différences

centrées dans un espace à une dimension (figure B.4). Les composantes de champ sur la règle

1D au sens des différences centrées s’expriment par :
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2
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2
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2
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(B.17)
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2
r− 1

2
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(B.18)

où le pas ∆t est le même que celui appliqué dans le volume de calcul 3D, et ∆r le pas spatial

selon l’axe de l’injection, dépendant des pas spatiaux 3D et de l’incidence de l’onde injectée.

Sur la figure B.4, nous voyons que pour obtenir le champ incident au point M’, projection du

point M qui correspond à une composante de champ incident sur les surfaces de Huygens, une

interpolation est nécessaire. L’interpolation choisie est une interpolation de Lagrange d’ordre 4,
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Figure B.4 : règle 1D pour le calcul du champ incident

proposée par Oguz et Gürel [71] qui permet de réduire notamment le champ résiduel diffracté

par les surfaces de Huygens.

L’évaluation du champ incident dans un volume 3D par une règle 1D est certes simple à

mettre en oeuvre mais entraîne des conflits de dispersion numérique. En effet, l’équation de

dispersion numérique 3D couplée avec une règle de calcul 1D provoque des erreurs notamment

à cause des différences de vitesse de phase de l’onde, puisque la vitesse de phase pour une

propagation axiale est plus lente que pour une incidence 3D quelconque.

Plusieurs solutions ont été proposées pour atténuer ce conflit de dispersion numérique. Ta-

flove [22] a par exemple proposé d’accélérer la vitesse de phase 1D ; cette solution dépend mal-

heureusement de la fréquence et n’est donc pas applicable sur une large bande de fréquence.

Finalement, la solution retenue et développée par C.Guiffaut [72], basée sur un procédé itératif

de Newton [73], permet d’adapter parfaitement la dispersion numérique des règles 1D et 3D

sur une large bande de fréquence et quels que soient les angles d’incidence et l’anisotropie du

maillage.

B.2.3.2 Origine du champ incident

L’origine est le premier point de contact de l’onde plane incidente avec le volume de calcul.

Elle dépend de l’incidence de l’onde plane, définie en coordonnées sphériques à partir du couple

d’angles (θi,φi). Il existe donc huit origines comme le montre la figure B.5 :
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– si 0◦≤ θ ≤ 90◦ et 0◦≤ φ ≤ 90◦ alors origine O1 (imin, jmin,kmin).

– si 0◦≤ θ ≤ 90◦ et 90◦≤ φ ≤ 180◦ alors origine O2 (imax, jmin,kmin).

– si 0◦≤ θ ≤ 90◦ et 180◦≤ φ ≤ 270◦ alors origine O3 (imax, jmax,kmin).

– si 0◦≤ θ ≤ 90◦ et 270◦≤ φ ≤ 360◦ alors origine O4 (imin, jmax,kmin).

– si 90◦≤ θ ≤ 180◦ et 0◦≤ φ ≤ 90◦ alors origine O5 (imin, jmin,kmax).

– si 90◦≤ θ ≤ 180◦ et 90◦≤ φ ≤ 180◦ alors origine O6 (imax, jmin,kmax).

– si 90◦≤ θ ≤ 180◦ et 180◦≤ φ ≤ 270◦ alors origine O7 (imax, jmax,kmax).

– si 90◦≤ θ ≤ 180◦ et 270◦≤ φ ≤ 360◦ alors origine O8 (imin, jmax,kmax).

Si on considère un point M (i, j,k) appartenant à l’une des six surfaces de Huygens (figure

B.5) et un point O(io, jo,ko) correspondant à l’une des huit origines définies au paragraphe

précédent, le retard de l’onde au point M est :

x

y

z

d

M

M ’

(imin,jmin,kmin)

PSfrag replacements

−→r inc

O1

O2

O3

O4

O5

O6 O7

O8

(imin, jmin,kmin)

imax

jmax

kmax

Figure B.5 : Injection du champ incident en un point M de la boîte de Huygens

τM =
d

Vp (θi,φi)
(B.19)

avec d la distance OM projetée sur l’axe d’injection défini par le couple d’angles (θi,φi) et le

point origine et Vp (θi,φi) la vitesse de phase numérique de l’onde dans l’espace tridimensionnel

discret.
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C.1 Analyse multirésolution sur la sphère

Schröder [53] définit une analyse multirésolution dans l’espace fonctionnel L2 (S2,d
)

et

construit la base d’ondelettes de Bio-Haar, qui n’est rien d’autre qu’une extension de la base

standard de Haar, grâce au Lifting Scheme [74]. Les fonctions d’échelle et d’ondelettes à un ni-

veau j+1 sont localement définies dans l’espace du triangle père situé au niveau j. Considérons

l’ensemble des triangles résultant de la construction de la sphère géodésique {T k
j ,k ∈ K ( j)}. Il

possède les propriétés suivantes :

– les triangles couvrent bien tout le domaine sphérique à un niveau donné ;

– chaque triangle est l’union de 4 triangles fils au niveau inférieur.

On notera S2
T l’ensemble des triangles sphériques issus de la subdivision géodésique (à tous

les niveaux).

A partir de deux fonctions (l’une calculant l’aire sphérique d’un triangle et l’autre testant

l’appartenance à un triangle), Schröder construit des fonctions d’échelles biorthogonales sur la

sphère, servant à la construction des fonctions d’ondelettes et de leurs duales. Claustres détaille

la construction de cette base d’ondelettes (la base de Bio-Haar) et des filtres associés utiles pour

la transformée [55].

Au niveau de décomposition j, les filtres passe-haut duaux hk,l
j et h̃k,l

j et passe-bas duaux

gm,l
j et g̃m,l

j utiles pour la transformée en ondelettes de Bio-Haar sont les suivants :

hk,l
j = 1

h̃k,l
j =

1
4

gm,l
j =



















−2 si l = 0

2 si l = m

0 si l 6= m

g̃m,l
j =







−1
2

1
4 si m 6= l

1
2

(

1− 1
4

)

si m = l
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C.2 Analyse d’un signal sphérique échantillonné

Détaillons à présent le processus d’analyse au niveau j + 1 en prenant l’exemple du signal

sphérique échantillonné sur un triangle Tj+1 donné figure C.1. Bien sûr, la transformée et son

inverse consistent à itérer ce processus pour chaque triangle et ce du niveau le plus fin au niveau

le plus grossier.

32
03 1

5

7

1

Figure C.1 : Signal sphérique original

Dans la phase d’analyse, le signal moyen correspondant au père (niveau j) est construit en

premier lieu grâce au filtre passe-haut h̃ ce qui consiste à calculer la moyenne des fils :

a∗j = ∑
l

h̃∗,lj al
j+1 =

1
4
·5+

1
4
·3+

1
4
·1+

1
4
·7 = 4

Ensuite, on calcule les trois coefficients d’ondelettes en utilisant le filtre passe-bas g̃ :

dm
j = ∑

l
g̃m,l

j al
j+1

ce qui donne :

m = 1 d1
j = −1

2
1
4
·5+

1
2

(

1− 1
4

)

·7− 1
2

1
4
·3− 1

2
1
4
·1 =

3
2

m = 1 d1
j = −1

2
1
4
·5− 1

2
1
4
·7+

1
2

(

1− 1
4

)

·3− 1
2

1
4
·1 = −1

2

m = 1 d1
j = −1

2
1
4
·5− 1

2
1
4
·7− 1

2
1
4
·3+

1
2

(

1− 1
4

)

·1 = −3
2

Finalement, dans le signal transformé, la valeur du père est stockée en lieu et place de celle

du fils central devenue inutile (figure C.2).
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Figure C.2 : Analyse du signal sphérique

C.3 Synthèse du signal sphérique projeté

Dans la phase de synthèse, l’utilisation conjointe du filtre passe-haut h et passe-bas g permet

de reconstruire le signal original au niveau j + 1 en appliquant la transformée inverse sur les

coefficients du niveau j :

am
j+1 = ∑

k
hk,l

j ak
j +∑

l
gm,l

j dm
j

ce qui donne :

l = 0 a0
j+1 = 1 ·4−2 · 3

2
−2 ·−1

2
−2 ·−3

2
= 5

l = 1 a0
j+1 = 1 ·4+2 · 3

2
+0 ·−1

2
+0 ·−3

2
= 7

l = 2 a0
j+1 = 1 ·4+0 · 3

2
+2 ·−1

2
+0 ·−3

2
= 3

l = 3 a0
j+1 = 1 ·4+0 · 3

2
+0 ·−1

2
+2 ·−3

2
= 1

pour obtenir finalement le signal reconstruit figure C.3.
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Figure C.3 : Synthèse du signal sphérique
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D.1 Formulation fréquentielle générale du rayonnement

d’un dipôle élémentaire

D.1.1 Potentiel vecteur retardé

Considérons un dipôle élémentaire de longueur dl orienté selon un vecteur~v (figure D.1).

z

x

yO

M

P’

P

dlPSfrag replacements

θ

φ

~u

Figure D.1 : Représentation d’un dipôle élémentaire de longueur dl

Le potentiel vecteur ~A(P, f0) généré par le dipôle dans la direction~u au point P de coordon-

nées (x,y,z) et à la fréquence f0 s’écrit :

~A(P, fO) = µ0I0dlg(r, f0)~v (D.1)

où :

– I0 est l’amplitude du courant généré à la fréquence f0,

– r est la distance d’observation : r =
√

x2 + y2 + z2,

– g(r, f0) est la fonction de Green, différente selon le type de propagation considéré (2D ou

3D).

Nous allons à présent établir une formulation générale en fréquence du rayonnement élec-

tromagnétique d’un dipôle élémentaire. Pour alléger les notations, nous noterons abusivement

~A, ~H, ~E et g les grandeurs ~A(r, f0), ~H (r, f0), ~E (r, f0) et g(r, f0) calculées au point P et à la

fréquence f0.

Le repère servant pour les calculs est centré sur l’origine du dipôle. Le vecteur de direction

de la propagation sera noté ~u et s’exprime en coordonnées cartésiennes :
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~u =
1
r











x

y

z











Par ailleurs, quelques relations vectorielles seront utilisées dans les calculs :

~∇∧ (g~v) = g
(

~∇∧~v
)

+
(

~∇g
)

~v (D.2)

~∇∧ (~v∧~u) =
(

~∇~u
)

~v−
(

~∇~v
)

~u+
(

~u ·~∇
)

~v−
(

~v ·~∇
)

~u (D.3)

Dans le système de coordonnées cartésiennes, on aura :

~∇∧~v =











∂vz
∂y − ∂vy

∂z
∂vx
∂z − ∂vz

∂x
∂vy
∂x − ∂vx

∂y











(D.4)

~∇g =











∂
∂x
∂
∂y
∂
∂z











g (D.5)

~∇~v =
∂vx

∂x
+

∂vy

∂y
+

∂vz

∂z
(D.6)

~v ·~∇ = vx
∂
∂x

+ vy
∂
∂y

+ vz
∂
∂z

(D.7)

D.1.2 Expression générale du champ magnétique ~H

Le champ magnétique ~H est lié au potentiel vecteur ~A par la relation :

~H =
1
µ0

~∇∧~A = dl I0~∇∧ (g~v) (D.8)

En utilisant la relation D.2, il vient :

~H = dlI0

{

g(~∇∧~v)+(~∇g)∧~v
}

(D.9)
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Le repère servant pour les calculs est centré sur l’origine du dipôle si bien que le vecteur

unitaire d’orientation du dipôle est un vecteur constant ne dépendant pas de (x,y,z). Ainsi, le

premier terme de l’équation D.9 est nul car ~∇∧~v =~0. Dans le second terme, la formule D.5 est

appliquée en utilisant la règle de dérivation en chaîne des fonctions ( ∂g
∂x = ∂g

∂r
∂r
∂x ). En remarquant

que ∂r
∂x = x

r = ux, on obtient finalement l’expression générale du champ magnétique ~H suivante :

~H = −dlI0
∂g
∂r

~v∧~u (D.10)

D.1.3 Expression générale du champ électrique ~E

Le champ électrique ~E est lié au champ magnétique ~H par la relation :

~E =
1

j2π f0ε0
~∇∧ ~H = − dlI0

j2π f0ε0
~∇∧

(

∂g
∂r

~v∧~u
)

(D.11)

En appliquant la relation D.2 le champ ~E se réécrit :

~E = − dlI0

j2π f0ε0

{

∂g
∂r

(~∇∧ (~v∧~u))+

(

~∇
∂g
∂r

)

∧ (~v∧~u)

}

(D.12)

Le premier terme fait appel à la relation D.3 dans laquelle les termes
(

~∇~v
)

~u et
(

~u ·~∇
)

~v

sont nuls pour des raisons analogues à celles vues pour le calcul de ~H. Il ne reste plus qu’à

exprimer
(

~∇~u
)

~v et
(

~v ·~∇
)

~u.

Après quelques calculs, il vient :

(

~∇~u
)

~v =
2
r
~v

(

~v ·~∇
)

~u =
1
r
(~v− (~u ·~v)~u)

Finalement le premier terme s’écrit :

∂g
∂r

(~∇∧ (~v∧~u)) =
∂g
∂r

{

2
r
~v− 1

r
(~v− (~u ·~v)~u)

}

=
1
r

∂g
∂r

(~v+(~u ·~v)~u)

Le second terme, pour les mêmes raisons que celles évoquées pour le calcul de ~H s’écrit :
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(

~∇
∂g
∂r

)

∧ (~v∧~u) =

(

∂
∂r

(

∂g
∂r

)

~u
)

∧ (~v∧~u) =
∂2g
∂r2~u∧ (~v∧~u)

avec ~u∧ (~v∧~u) =~v− (~u ·~v)~u. Ainsi, le champ électrique ~E s’écrit :

~E = − dlI0

j2π f0ε0

{

1
r

∂g
∂r

(~v+(~u ·~v)~u)+
∂2g
∂r2 (~v− (~u ·~v)~u)

}

ou encore

~E = − dlI0

j2π f0ε0
{A1(r)~v−A2(r)(~u ·~v)~u)} (D.13)

avec

A1(r) =
∂2g
∂r2 +

1
r

∂g
∂r

(D.14)

A2(r) =
∂2g
∂r2 − 1

r
∂g
∂r

(D.15)

D.2 Expression du champ électromagnétique rayonné en 3D

D.2.1 Fonction de Green 3D

La fonction de Green 3D s’écrit :

g =
e− jkr

4πr
(D.16)

où k est le vecteur d’onde et r la distance d’observation.

Les dérivées première et seconde par rapport à r s’expriment en fonction de g par :

∂g
∂r

= −1
r

(1+ jkr)g (D.17)

∂2g
∂r2 =

1
r2

(

2+2 jkr +( jkr)2)g (D.18)
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D.2.2 Champ électromagnétique rayonné en 3D

Les termes A1(r) et A2(r) de l’expression générale du champ ~E deviennent :

A1(r) =
1
r2

(

1+ jkr +( jkr)2)g

A2(r) =
1
r2

(

3+3 jkr +( jkr)2)g

Ainsi, on obtient les expressions des champ ~H3D et ~E3D suivantes :

~H3D =
jkdlI0

4πr
e− jkr

{

1+
1

jkr

}

~v∧~u (D.19)

~E3D = − jkη0dlI0

4πr
e− jkr

{

~u∧ (~v∧~u)+

[

1
jkr

+
1

( jkr)2

]

(~v−3(~u ·~v)~u)

}

(D.20)

D.2.3 Expressions en champ lointain

En champ lointain (kr >> 1), les termes décroissant en 1
r2 et 1

r3 sont éliminés (négligeables)

et on obtient les expressions :

~H3Dloin =
jkdlI0

4πr
e− jkr~v∧~u (D.21)

~E3Dloin = − jkη0dlI0

4πr
e− jkr~u∧ (~v∧~u) (D.22)

D.3 Expression du champ électromagnétique rayonné en 2D

D.3.1 Fonction de Green 2D

La fonction de Green 2D s’écrit :

g =
1
4 j

H2
0 (kr) (D.23)
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où H2
0 (kr) est la fonction de Hankel de deuxième espèce d’ordre 0. Cette fonction est liée

aux fonctions de Bessel d’ordre 0 de première et deuxième espèce (respectivement J0(kr) et

Y0(kr)) par la relation :

H2
0 (kr) = J0(kr)− jY0(kr) (D.24)

La fonction H2
0 (kr) est de la forme Zm(x) = AJm(x) + BYm(x) et vérifie les relations de

récurrence suivantes :

Zm+1(x) =
2m
x

Zm(x)−Zm−1(x) (D.25)

∂Zm(x)
∂x

= −m
x

Zm(x)+Zm−1(x)

=
m
x

Zm(x)−Zm+1(x) (D.26)

Ainsi, en utilisant ces relations de récurrence et la règle de dérivation en chaîne des fonctions

composées (∂ f
∂r = ∂ f

∂x
∂x
∂r ), les dérivées première et seconde par rapport à r s’expriment par :

∂g
∂r

=
jk
4

H2
1 (kr) (D.27)

∂2g
∂r2 = − jk

4r
H2

1 (kr)+
jk2

4
H2

0 (kr) (D.28)

D.3.2 Champ électromagnétique rayonné en 2D

Les termes A1(r) et A2(r) de l’expression générale du champ ~E deviennent :

A1(r) =
jk2

4
H2

0 (kr)

A2(r) = − jk
2r

H2
1 (kr)+

jk2

4
H2

0 (kr)

En 2D, la dimension selon z est considérée infinie. Le courant généré par le dipôle ne dé-

pend plus de la longueur du dipôle dl et les expressions des champs ~H et ~E doivent alors être

dénormalisées par dl.



244 Annexe 4 : Rayonnement électromagnétique en fréquence d’un dipôle

Ainsi, on obtient les expressions des champ ~H2D et ~E2D suivantes :

~H2D =
jkI0

4
H2

1 (kr)~v∧~u (D.29)

~E2D = − jkη0I0

4

{

− jH2
0 (kr)~u∧ (~v∧~u)+

2
jkr

H2
1 (kr)(~u ·~v)~u

}

(D.30)

D.3.3 Expressions en champ lointain

En champ lointain, le comportement asymptotique des fonctions de Bessel est le suivant :

Jm(x) −−−−→
kr>>1

√

2
πx

cos
(

x− π
4
(2m+1)

)

Ym(x) −−−−→
kr>>1

√

2
πx

sin
(

x− π
4
(2m+1)

)

Ainsi, le comportement asymptotique de H2
0 (kr) et H2

1 (kr) est le suivant :

H2
0 (kr) −−−−→

kr>>1
j

√

2πr
jk

e− jkr

πr
(D.31)

H2
1 (kr) −−−−→

kr>>1

√

2πr
jk

e− jkr

πr
(D.32)

En négligeant les termes en 1
r
√

r dans l’expression du champ ~E2D, on obtient les expressions

du champ lointain 2D :

~H2Dloin =
jkI0

4

√

2πr
jk

e− jkr

πr
~v∧~u (D.33)

~E2Dloin = − jkη0I0

4

√

2πr
jk

e− jkr

πr
~u∧ (~v∧~u) (D.34)

On retrouve bien les relations entre le champ électromagnétique 3D et 2D en zone de champ

lointain :
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~H2Dloin =
1
dl

√

2πr
jk

~H3Dloin (D.35)

~E2Dloin =
1
dl

√

2πr
jk

~E3Dloin (D.36)

D.4 Validation par FDTD du rayonnement électromagné-

tique en fréquence

De façon à valider la formulation générale du rayonnement électromagnétique du dipôle

élémentaire, des simulations FDTD ont été effectuées en utilisant une source de courant parfaite

assimilable à un dipôle de longueur dl = ∆z où ∆z est le pas spatial en z. Il s’agit du cas classique

de l’étude du rayonnement d’un dipôle orienté selon z.

Dans ce cas, les expressions des champs électromagnétiques 3D et 2D se simplifient. En

effet, si on exprime les vecteurs~v et ~u en coordonnées sphériques, ainsi que le produit scalaire

~u ·~v et les vecteurs~v∧~u et ~u∧ (~v∧~u), on a :

~v =











cosθ

−sinθ

0











~u =











1

0

0











~u ·~v = cosθ ~v∧~u =











0

0

sinθ











~u∧ (~v∧~u) =











cosθ

−sinθ

0











Les expressions des champs électromagnétiques rayonnés deviennent alors, en coordonnées

sphériques :

Hr3D = 0

Hθ3D = 0

Hφ3D = jkdlI0
4πr e− jkr sinθ

{

1+ 1
jkr

}

Er3D = jkη0dlI0
2πr e− jkr cosθ

{

1
jkr + 1

( jkr)2

}

Eθ3D = jkη0dlI0
4πr e− jkr sinθ

{

1+ 1
jkr + 1

( jkr)2

}

Eφ3D = 0



246 Annexe 4 : Rayonnement électromagnétique en fréquence d’un dipôle

Hr2D = 0

Hθ2D = 0

Hφ2D = jkI0
4 sinθH2

1 (kr)

Er2D = − jkη0I0
2 cosθ 1

jkr H2
1 (kr)

Eθ2D = kη0I0
4 sinθH2

0 (kr)

Eφ2D = 0

De plus, dans l’espace 2D, la propagation se fait dans un plan xOy, alors θ = π
2 . Ainsi, le

terme Er2D disparaît.

D.4.1 Validation 3D

Pour simuler la propagation d’un champ rayonné par un dipôle orienté selon z, une source de

courant a été utilisée en FDTD. Le volume de calcul est entouré de PML (couches absorbantes

retranscrivant des conditions de propagation en espace libre) et on considère une propagation

selon l’axe Oy, comme le montre la figure D.2.

x

z

y

PML

PML

PML

PML

PML

PML

points d’observationsource

O

Figure D.2 : Schéma de la simulation FDTD du champ émis par un dipôle élémentaire de lon-
gueur dl dans un volume 3D et dans la direction Oy

Les résultats sont récupérés à la fréquence de 2 GHz et normalisés par le courant généré à la

source. Ainsi, tout se passe comme si l’amplitude I0 est constante et égale à 1 sur toute la bande

de fréquence.

La figure D.3 représente respectivement le module et la phase du champ rayonné.

On constate que la formulation 3D est exacte (résultat attendu puisque ces formules de

rayonnement sont largement présentées dans la littérature). Ce qui nous intéresse, c’est de pou-

voir valider la formulation 2D.
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Figure D.3 : Champ électromagnétique rayonné par un dipôle élémentaire : comparaison mé-
thode fréquentielle et FDTD.

D.4.2 Validation 2D

Pour simuler une propagation 2D dans le plan xOy, des murs électriques sont disposés selon

deux plans xOy séparés d’une cellule. Ainsi, le champ propagé est confiné dans le plan xOy

(figure D.4). La direction de propagation est choisie, comme pour le cas 3D, selon Oy.

source

points d’observation

x

O
ydz

mur électrique xOyinf

mur électrique xOysup

PML

PML

PML

PML

z

Figure D.4 : Schéma de la simulation FDTD du champ émis par un dipôle élémentaire de lon-
gueur dl dans un volume 2D et dans la direction Oy

La figure D.5 représente respectivement le module et la phase du champ rayonné.
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Figure D.5 : Champ électromagnétique rayonné par un dipôle élémentaire : comparaison mé-
thode fréquentielle et FDTD.

La formulation fréquentielle 2D est donc elle aussi validée.
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E.1 Définition

Une antenne est un dispositif permettant de recevoir et d’émettre les ondes radioélectriques,

donc de transformer l’énergie guidée en énergie rayonnée et vice et versa. Ses principaux rôles

sont :

– permettre une adaptation correcte entre l’équipement radioélectrique et le milieu de pro-

pagation,

– assurer la transmission ou la réception de l’énergie dans des directions privilégiées,

– transmettre le plus fidèlement possible une information.

De façon générale, divers paramètres sont utilisés pour décrire les caractéristiques et les

performances des antennes. La plupart de ces caractéristiques sont définies à partir de la notion

de puissance (absorbée ou rayonnée).

E.2 Caractéristiques de rayonnement

E.2.1 Notions de plan de coupe

Pour permettre une caractérisation complète, les caractéristiques de rayonnement devraient

être généralement présentées sous la forme d’un graphique en trois dimensions paramétré en

fonction de la direction. Toutefois, pour une meilleure visualisation des diagrammes, ceux-ci

sont présentés de préférence en série de plans de coupe particuliers fournissant suffisamment

d’informations sur le rayonnement. La quantité à représenter étant vectorielle, chacune des

intensités des composantes de champ électrique est typiquement montrée en fonction de la

direction considérée. A titre d’exemple, supposons qu’une antenne soit polarisée verticalement

avec un lobe de rayonnement principal dans la direction Ox, comme montré sur la figure E.1.

Sur cette figure, le plan xOy est le plan horizontal. Deux plans de coupe sont suffisants pour

caractériser le rayonnement. Dans le plan xOy (θ = 90◦), la composante verticale Eθ du champ

électrique est tracée en fonction de l’angle d’azimut. Ce diagramme est généralement appelé

diagramme du plan H et peut se désigner par Eθ(θ = 90◦,φ). Dans le plan xOz (φ = 0◦), la

composante Eθ de champ électrique est mesurée en fonction de l’angle polaire. Ce diagramme

est classiquement appelé diagramme du plan E et peut se désigner par Eθ(θ,φ = 0◦). Ces dia-
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Figure E.1 : Plans de coupe (E et H) caractérisant le rayonnement d’une antenne à polarisation
verticale

grammes coupant le lobe principal de rayonnement en deux plans perpendiculaires entre eux,

ils fournissent suffisamment d’informations pour caractériser complètement le rayonnement.

Si l’antenne est polarisée horizontalement, avec un lobe principal de rayonnement dans la

direction Ox, les diagrammes sont évalués en fonction des angles θ et φ dans les mêmes plans

que pour l’antenne à polarisation verticale, mais où la composante de champ considérée est dé-

sormais la composante selon φ (horizontale). Les diagrammes significatifs sont alors identifiés

par Eφ(θ = 90◦,φ) et par Eφ(θ,φ = 0◦).
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Dans le cas le plus général, les antennes présentent rarement une seule polarisation de

champ.

E.2.2 Diagramme de rayonnement

Le diagramme de rayonnement d’une antenne s’obtient à partir du calcul de la densité de

puissance rayonnée à grande distance par unité d’angle solide.

A grande distance r d’une antenne supposée à l’origine du système de référence, l’onde

rayonnée est sphérique et présente localement les propriétés d’une onde plane. Dans une direc-

tion (θ,φ), la densité de puissance rayonnée par unité d’angle solide, ψ , est alors une grandeur

indépendante de r, reliée au champ électrique (en régime harmonique) par la relation :

ψ(θ,φ) =
1

2η
| ~E(r,θ,φ) |2 r2 (E.1)

avec η l’impédance d’onde dans le vide.

Ce diagramme, indépendant de la puissance d’alimentation de l’aérien, caractérise donc la

répartition dans l’espace de la puissance rayonnée à grande distance.

E.2.3 Gains

Le gain d’une antenne est une mesure importante de ses performances au sein d’un système.

Il se définit comme le rapport de l’intensité maximum de rayonnement obtenue au sommet du

lobe principal sur l’intensité de rayonnement dans la même direction qui serait produite pour

une source électromagnétique isotrope alimentée par la même puissance d’entrée.

D’une façon générale, la fonction de gain, qui décrit la variation de puissance rayonnée

en fonction de l’angle pour une antenne localisée à l’origine du référentiel, est définie par la

relation E.2.

G(θ,φ) =
ψ(θ,φ)

P
4π

(E.2)
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avec ψ(θ,φ) la densité de puissance rayonnée par unité d’angle solide dans la direction (θ,φ) et

P la puissance de référence.

La figure E.2 représente les trois puissances de référence possibles.

générateur
antenne

PSfrag replacements

Pi Pa

Pr

ψr(θ,φ)

Figure E.2 : Puissance de référence

Pi est la puissance incidente, Pa la puissance acceptée par l’antenne et Pr la puissance totale

rayonnée.

Selon le choix de la puissance de normalisation P, trois définitions du gain sont communé-

ment utilisées :

– Si P = Pr (puissance totale rayonnée), on parlera de directivité de l’antenne : cette gran-

deur mesure la capacité de l’antenne à concentrer l’énergie dans une direction donnée,

sans tenir compte d’aucunes pertes ;

– Si P = Pa (puissance acceptée par l’antenne), on parlera de gain intrinsèque de l’antenne :

cette définition de gain ne prend pas en compte les pertes par désadaptation ;

– Si P = Pi (puissance incidente), on parlera de gain réalisé : sa valeur prend en compte

l’ensemble des pertes de l’antenne, désadaptation comprise. C’est cette valeur de gain

(gain d’antenne) qui est communément utilisée dans les mesures puisque généralement

les mesures sont réalisées en tenant compte des pertes.

Ces trois définitions de gain sont liées entre elles par la relation E.3 :

Gr(θ,φ) = (1− | ρ |2)Ga(θ,φ) = e(1− | ρ |2)D(θ,φ) (E.3)

avec e l’efficacité de rayonnement de l’antenne définie par e = Pr
Pa

et | ρ |2 le coefficient de

réflexion en puissance.

Le graphe de la figure E.3 permet d’obtenir aisément les relations entre ces gains.
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Figure E.3 : Correspondance entre les paramètres de gain

E.3 Les antennes cornets pyramidales

E.3.1 Les intégrales Cosinus et Sinus de Fresnel

Les intégrales de Fresnel d’ordre 1, encore appelées Cosinus et Sinus intégrales, sont utili-

sées dans le calcul de la directivité des antennes cornets pyramidales. Elles s’expriment par :

C1 (x) =

Z x

0
cos
(π

2
τ2
)

dτ (E.4)

S1 (x) =
Z x

0
sin
(π

2
τ2
)

dτ (E.5)

Le tableau E.1 regroupe les valeurs de ces intégrales pour x ∈ [0,5.2].

E.3.2 Calcul de la directivité d’un cornet pyramidal

L’antenne cornet pyramidale est constituée d’un guide d’onde de section a1 ∗ b1 prolongé

par un cornet de section plus grande a∗b (figure E.4).

La structure du cornet va imposer une directivité dépendant de ces paramètres ainsi que de

l’angle d’ouverture de l’antenne cornet. Cette directivité peut se décomposer en la directivité de

cornet sectoral dans le plan E et celle du cornet sectoral dans le plan H. Elle s’exprime alors par

la relation suivante :



E.3 Les antennes cornets pyramidales 255

X C (X) S (X) X C (X) S (X)
0.0 0.00000 0.00000 2.7 0.39249 0.45292
0.1 0.10000 0.00052 2.8 0.46749 0.39153
0.2 0.19992 0.00419 2.9 0.56237 0.41014
0.3 0.29940 0.01412 3.0 0.60572 0.49631
0.4 0.39748 0.03336 3.1 0.56160 0.58181
0.5 0.49234 0.06473 3.2 0.46632 0.59335
0.6 0.58110 0.11054 3.3 0.40570 0.51929
0.7 0.65965 0.17214 3.4 0.43849 0.42965
0.8 0.72284 0.24934 3.5 0.53257 0.41525
0.9 0.76482 0.33978 3.6 0.58795 0.49231
1.0 0.77989 0.43826 3.7 0.54195 0.57498
1.1 0.76381 0.53650 3.8 0.44810 0.56562
1.2 0.71544 0.62340 3.9 0.42233 0.47521
1.3 0.63855 0.68633 4.0 0.49842 0.42052
1.4 0.54310 0.71353 4.1 0.57369 0.47580
1.5 0.44526 0.69751 4.2 0.54172 0.56320
1.6 0.36546 0.63889 4.3 0.44944 0.55400
1.7 0.32383 0.54920 4.4 0.43833 0.46227
1.8 0.33363 0.45094 4.5 0.52602 0.43427
1.9 0.39447 0.37335 4.6 0.56724 0.51619
2.0 0.48825 0.34342 4.7 0.49143 0.56715
2.1 0.58156 0.37427 4.8 0.43380 0.49675
2.2 0.63629 0.45570 4.9 0.50016 0.43507
2.3 0.62656 0.55315 5.0 0.56363 0.49919
2.4 0.55496 0.61969 5.1 0.49979 0.56239
2.5 0.45742 0.61918 5.2 0.43889 0.49688
2.6 0.38894 0.54999

Tableau E.1 : Table des intégrales cosinus et sinus de Fresnel

Figure E.4 : Cornet pyramidal
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Dp =
πλ2

32a1b1
DEDH (E.6)

Schelkunoff et Braun ont proposé des formulations pour calculer les directivités dans les

plans E et H, dépendant des différents paramètres des antennes cornets pyramidales. Elles sont

présentées ci-dessous.

E.3.3 Formulation de Schelkunoff

La formulation de Schelkunoff repose sur l’utilisation des intégrales de Fresnel pour le

calcul des directivités dans les plans E et H.

E.3.3.1 Directivité du cornet sectoral plan E

(a) Cornet sectoral plan E : a1 = a (b) Vue 2D du cornet plan E

Figure E.5 : Représentation d’un cornet sectoral dans le plan E.

Schelkunoff a montré que la directivité DE dans le plan E est liée aux différents paramètres

du cornet par la relation E.7 :

DE =
64a1LE

πλb

[

C2
(

b√
2λLE

)

+S2
(

b√
2λLE

)]

(E.7)

où C et S représentent respectivement le Cosinus Intégral et le Sinus Intégral de Fresnel.
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(a) Cornet sectoral plan H : b1 = b (b) Vue 2D du cornet plan H

Figure E.6 : Représentation d’un cornet sectoral dans le plan H.

E.3.3.2 Directivité du cornet sectoral plan H

De façon analogue à la directivité dans le plan E, Schelkunoff a montré que la directivité

DH dans le plan H est liée aux différents paramètres du cornet par la relation E.8 :

DH =
4πb1LH

λa

(

[C(u)−C(v)]2 +[S(u)−S(v)]2
)

(E.8)

avec u = 1√
2

(√
λLH
a + a√

λLH

)

et v = 1√
2

(√
λLH
a − a√

λLH

)

.

E.3.4 Formulation de Braun

Braun a utilisé des fonctions représentatives de la variation de la directivité en fonction des

grandeurs caractéristiques des cornets.

E.3.4.1 Directivité dans le plan E

La directivité dans le plan E est donnée par :

DE =
a1

λ
FE
√

50λ
le

(E.9)

où le paramètre FE est lié à une grandeur B = b
λ

√

50λ
le

par la courbe donnée figure E.7.

Si B < 2 alors l’approximation suivante est utilisée pour la valeur de FE : FE = 32
π B.
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Figure E.7 : Courbe donnant la valeur de FE en fonction de B

E.3.4.2 Directivité dans le plan H

De la même façon, la directivité dans le plan H est donnée par :

DH =
b1

λ
FH
√

50λ
lh

(E.10)

où le paramètre FH est lié à une grandeur A = a
λ

√

50λ
lh

par la courbe donnée figure E.8.

Si A < 2 alors l’approximation suivante est utilisée pour la valeur de FH : FH = 32
π A.

Figure E.8 : Courbe donnant la valeur de FH en fonction de A
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Résumé

De nos jours, un intérêt croissant est porté aux applications large bande telles que les réseaux sans fil

(WLANs) car les services multimédia actuels nécessitent des débits de plus en plus importants et donc une plus

large bande. Ces besoins en bande passante impliquent une montée en fréquence importante. A de telles fréquences

et dans un contexte de propagation indoor, certains objets jusqu’alors négligés dans la modélisation du canal de

propagation (objets de forme complexes et/ou de l’ordre de la longueur d’onde), peuvent perturber la transmission

des signaux. Récemment, les techniques de tracé de rayons, associées à la Théorie Uniforme de la Diffraction

(TUD), sont apparues comme étant les techniques les plus utilisées pour prédire le comportement du canal large

bande. En effet, ces méthodes asymptotiques sont rapides et non limitées en fréquence. Cependant, dans un

environnement de propagation indoor, cette démarche de rayons est insuffisante pour modéliser la diffraction par

des objets de forme complexe et de petite taille devant la longueur d’onde. Pour de telles structures, les méthodes

rigoureuses telles que la FDTD sont bien adaptées. Cependant, ces méthodes sont limitées en fréquence. Ce

sujet de thèse consiste en l’élaboration d’une méthode hybride, combinant les avantages des méthodes TUD

et FDTD. Les techniques de tracé de rayons seront utilisées pour modéliser la propagation dans les pièces et

bâtiments comportant des objets canoniques grands devant la longueur d’onde. Le mobilier de petite taille et de

forme complexe sera modélisé par FDTD. Le but final est de déterminer jusqu’à quel niveau de détail il faut

descendre dans la prise en compte de l’environnement pour avoir une bonne représentation électromagnétique de

la scène étudiée. De façon globale, ce sujet entre dans la thématique de l’évaluation de l’intérêt d’une modélisation

déterministe du canal de propagation dans la simulation système.

Mots clés : modélisation du canal de propagation indoor, matrice de diffraction, ondes planes, Tracé de
Rayons, champ lointain, TUD, FDTD

Abstract

Nowadays, an increasing interest is devoted to wide-band applications like Wireless Local Area Networks

(WLANs), because the present multimedia services require more high bit rate and thus large bandwidth. These

needs in bandwidth involve important rise in frequency. At such frequencies and in an indoor propagation context,

several objects neglicted in the channel modelisation (objects of wavelength size or with complex shapes),

can disturb signal transmission. Recently, ray tracing techniques (RT), associated to the Uniform Theory of

Diffraction (UTD), have emerged as the dominant techniques to predict the wide-band channel behaviour. Indeed,

these asymptotic methods are fast and not limited in frequency. However, dealing with INDOOR propagation,

this classical approach is not sufficient to model object of wavelength size or with complex shapes. For these

structures, rigorous methods like the FDTD, consisting in solving Maxwell’s equations in discrete time domain,

are well-suitable. This subject deals with the elaboration of a hybrid method, combining the advantages of the

UTD and the FDTD methods. On the one hand, the RT technique is used to model the wave propagation in rooms

and buildings including large objects compared to wavelength. On the other hand, the furniture with small size or

complex shape will be modeled by FDTD. The final goal is to determine which accuracy level of description of

the environment we have to choose to get a good electromagnetic representation of the studied scene. In global

terms, this subject deals with the bringing of a deterministic channel modelisation in systems’ simulations.

Key words : indoor radiowave propagation modeling, scattering matrix, plane waves, Ray Tracing, far-
field, UTD, FDTD


