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D’après une théorie, le jour où quelqu’un découvrira exactement à quoi sert l’Univers
et pourquoi il est là, ledit Univers disparaîtra sur-le-champ pour se voir remplacé par

quelque chose de considérablement plus inexplicable et bizarre.

Une autre théorie dit que cela s’est déjà passé.

Adam Douglas - Le dernier restaurant avant la fin du monde
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Introduction

Contexte

La localisation est une information exploitée par de nombreux domaines aussi
bien civils que militaires : guerre, exploration, navigation aéronautique/navale/spatiale,
construction, logistique, en sont des exemples. Depuis la navigation par cartes et astro-
labe à la navigation assistée par GNSS, les méthodes de localisation utilisées ont beau-
coup évoluées et sont aussi variées que leurs domaines d’applications. Dès la seconde
guerre mondiale et la démocratisation des équipements radios grand public (téléphones,
récepteurs GNSS, etc.), la localisation par ondes radios s’est progressivement imposée
comme la méthode standard de localisation dans un grand nombre de domaines.

Depuis le siècle dernier jusqu’à aujourd’hui, les capacités des systèmes de locali-
sation ont augmentées, grâce à l’amélioration constante de la puissance de calcul des
circuits intégrés et leur miniaturisation, permettant d’intégrer des fonctionnalités de
localisation dans un nombre croissant d’équipements mobiles. La mesure des signaux
radios et les calculs nécessaires à l’estimation de position peuvent maintenant se faire
sur des équipements embarqués de taille réduite. De plus, la réduction de la consomma-
tion énergétique de ces équipement a permis une alimentation sur batteries, augmentant
leur mobilité et donc la pertinence de la mesure de localisation.

Cependant, les solutions actuelles utilisent la plupart du temps des équipements
radios fixes et alimentés en filaire pour permettre la localisation des objets connectés
mobiles [1, 2]. Or, il est préférable pour de nombreux cas d’utilisation que l’intégralité
du système soit sur batteries : déploiements temporaires, environnements sans réseau
d’alimentation, coûts d’installation trop importants. Il est donc nécessaire d’évaluer et
d’améliorer l’autonomie énergétique des algorithmes de localisation actuels.

Avec l’arrivée de l’Internet des objets (Internet of Things (IoT)), la quantité d’équi-
pements mobiles nécessitant une localisation a fortement augmenté. Nombre de ces
objets sont emmenés à évoluer dans un environnement en intérieur où la localisation
est rendue difficile par de nombreuses réflexions et réfractions du signal radio sur les
obstacles environnants (multi-trajets). La mesure d’une localisation par ondes radios
en intérieur est donc plus difficile, et est sujet de nombreuses recherches.

Ces multiples objets connectés étant déjà en circulation, la recherche autour d’un
système de localisation compatible avec ces équipements pré-existants suscite un grand
intérêt de recherche. De plus, une grande partie de ces objets utilisant des protocoles
standardisés dans la bande ISM 2.4 GHz, de nombreuses études ont essayé de mettre
au point des systèmes de localisation fonctionnant grâce à ces protocoles [3, 4, 5]. Ceci
permet de rajouter une fonctionnalité de localisation à des signaux déjà utilisés pour
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un échange de données, réduisant le coût énergétique et financier de la localisation,
ne nécessitant pas de modifier de composants électroniques (approche opportuniste).
Le standard Bluetooth fait partie de ces protocoles : il est très répandu et économe
en énergie, ce qui en fait un candidat intéressant. Les études présentant un système
de localisation utilisant le Bluetooth sont nombreuses, mais il n’y a pas de comparatif
concluant sur les performances des principaux algorithmes existants en utilisant un
matériel ultra basse consommation.

Objectif et démarche de l’étude

L’objectif de cette thèse Cifre est d’étudier et de développer un système de localisa-
tion, utilisant le protocole Bluetooth et entièrement autonome sur piles, en collabora-
tion avec une entreprise (FFLY4U, Toulouse) spécialisée dans le suivi d’actifs industriels
par objets communicants. Ce système doit fonctionner et sera évalué pour une loca-
lisation en intérieur, est limité à l’utilisation de composants électroniques standards
(Commercial Off-The-Shelf (COTS)) (les antennes peuvent être réalisées en patch). La
précision visée est de l’ordre de un à cinq mètres d’erreur de localisation en intérieur
dans des environnements de type entrepôts. Une comparaison entre les principales tech-
niques et algorithmes déjà existants (puissance de réception (Received Signal Strength
Indication (RSSI)), temps d’arrivée (Time of Arrival (ToA)) et angle d’arrivée (Angle
of Arrival (AoA))) sera effectuée et l’autonomie énergétique du système en fonctionne-
ment sera évaluée.

Il est à noter que seules les mesures basées sur les signaux radios seront présentées,
alors que d’autres techniques permettent de retrouver la position d’un tag : par exemple
l’utilisation d’une centrale inertielle (Inertial Measurement Unit (IMU)) permet de
suivre la position relative d’un objet, et une comparaison avec une carte permet de
corriger la dérive temporelle des capteurs et de retrouver une position absolue[6]. Il
est également possible de traquer les pas d’une personne pour en déduire sa position
(pedestrian dead-reckoning) [7]. Ces solutions sont régulièrement étudiées et permettent
de bonnes précisions de position relative.

Cependant, ces approches ne sont pas opposées à la mesure de signaux radios et
peuvent être utilisées de manière indépendante ou conjointe afin d’améliorer l’estima-
tion de position, comme la fusion entre les RSSI et une IMU tel qu’il a été fait par
Li dans [8]. Les travaux présentés dans ce manuscrit se concentrent sur la partie si-
gnaux radios, mais restent applicables dans un cadre plus général avec des capteurs
additionnels.

L’originalité de ce travail porte sur la comparaison entre RSSI, ToA ou AoA en
utilisant le même matériel d’acquisition et de traitement, ainsi que l’étude de leur per-
tinence sur des circuits intégrés ultra basse consommation. Elle intervient sur plusieurs
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aspects de l’étude :
— la mesure des RSSI, ToA et AoA à partir du même circuit intégré Bluetooth

standard du commerce et l’évaluation de la pertinence des mesures,
— la minimisation de la quantité d’échanges entre les différents équipements radios

afin de réduire l’énergie consommée.

La démarche mise en œuvre lors de ces travaux est de comparer les performances
entre plusieurs techniques standard, tant du point de vue de la précision de localisation
que de la consommation énergétique.

Pour cela, ces techniques sont dans un premier temps confrontées aux contraintes de
cette thèse. Ceci nous permet de choisir une approche d’estimation paramétrique, basée
sur un modèle physique (en écartant l’approche par apprentissage automatique), puis
de sélectionner trois techniques principales à comparer par la suite : la localisation par
RSSI, ToA et AoA. L’impact du multi-trajet qui constitue un problème essentiel pour
la localisation en intérieur nous emmène également à choisir une approche par inter-
férométrie pour l’estimation de l’angle d’arrivée des signaux et à utiliser des antennes
vectorielles.

Par la suite, un modèle pour chaque technique est trouvé. L’optimisation paramé-
trique par maximum de vraisemblance permettant de remonter à la position à partir
des mesures est mise au point et testée par des simulations. Plusieurs types d’archi-
tectures et leurs modèles sont comparées pour le ToA, ce qui permet de choisir un
modèle similaire limitant le nombre d’échanges entre les équipements radios afin de
réduire la consommation énergétique du système global. L’optimisation paramétrique
pour l’AoA est confrontée à des algorithmes standards, ce qui permet de retenir un
algorithme moins demandeur en puissance de calcul (MUSIC) qu’une optimisation par
maximum de vraisemblance.

Enfin, pour valider les modèles précédemment choisis avec des mesures réelles, une
technique de mesure des RSSI, ToA et AoA en utilisant un circuit intégré ultra basse
consommation est mise au point. L’erreur entre les mesures et les modèles théoriques est
étudiée ce qui permet d’identifier un problème de mesure des ToA. La consommation du
système résultant, ainsi que la précision de la localisation fournie est étudiée grâce à des
mesures effectuées en conditions réelles de fonctionnement. La fonction de répartition
de la distance entre la position estimée et la position réelle est donnée et utilisée comme
critère de précision.

3
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Plan de l’étude

Ce mémoire de thèse est composé de quatre chapitres :
Le premier chapitre rappelle les principes généraux de la localisation en inté-

rieur et introduit le vocabulaire nécessaire, les mesures sur les signaux radios
qui permettent de remonter à la position de l’émetteur, et les contraintes sup-
plémentaires que rencontre la localisation radio en intérieur au travers du multi-
trajet. Sont également introduits les concepts de l’optimisation paramétrique
utiles à la suite du mémoire.

Le deuxième chapitre présente les modèles physiques utilisés pour estimer une
position à partir de mesures sur les signaux radios. Le modèle pour chacune des
trois techniques comparées est présenté, ainsi que l’algorithme d’optimisation
paramétrique.

Le troisième chapitre est consacré aux contraintes d’intégration d’un système
de localisation dans un équipement embarqué autonome en énergie. Le choix
des éléments composants de notre chaîne d’acquisition du signal y est présenté,
et les méthodes utilisées pour effectuer les mesures pour la localisation à basse
consommation y sont détaillées. La consommation globale ainsi que l’autonomie
énergétique de notre système y est également évaluée.

Le quatrième chapitre présente les performances de localisation de notre sys-
tème. Des simulations sont conduites afin de vérifier la convergence de l’algo-
rithme d’optimisation paramétrique et de vérifier l’absence de biais dans les
estimés. La fonction de répartition de l’erreur de position y est ensuite donnée
lors de tests en conditions réelles, pour chacune des trois techniques comparées.

La conclusion globale et les perspectives présentent une synthèse des tra-
vaux effectués et des résultats obtenus, ainsi que des diverses problématiques
non résolues qui ouvrent la voie à plusieurs projets de recherche.
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intérieur

Sommaire
1.1 Types de localisation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 7

1.1.1 Détection de proximité . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 7
1.1.2 Repérage / Géorepérage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 7
1.1.3 Localisation/Géolocalisation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8

1.2 Mesures et signaux pour la localisation . . . . . . . . . . . . . . 8
1.2.1 Grandeurs mesurées . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 8
1.2.2 Différents signaux pour la localisation . . . . . . . . . . . . . . . . 18
1.2.3 Signaux radio-fréquence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.3 Environnement de propagation : multi-trajets et évanouissement 21
1.3.1 Mitigation et séparation pour les signaux bande étroite . . . . . . 22
1.3.2 Impact sur le RSSI . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.3.3 Impact sur le ToA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24
1.3.4 Impact sur l’AoA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

1.4 Architectures réseaux pour objets communicants . . . . . . . . 30
1.4.1 Réseau Maillé/En étoile . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31
1.4.2 Calcul Distribué/Centralisé . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

1.5 Estimation de position . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
1.5.1 Modélisation ou apprentissage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 32
1.5.2 Estimation paramétrique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 33

Se localiser a toujours été un besoin important, que ce soit pour l’exploration et
la navigation depuis le début de l’humanité, pour des besoins de coordination, pour le
militaire ou le grand public. Depuis 1995, la localisation par satellite est devenue un
standard incontournable qui permet à un récepteur Global Navigation Satellite System
(GNNS) de se localiser n’importe où sur Terre avec une précision de l’ordre d’une
dizaine de mètres, à condition d’être en vue directe avec le ciel. Cette technologie s’est
très rapidement démocratisée et a révolutionné notre façon de nous déplacer et de nous
organiser.
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Avec la miniaturisation de l’électronique, la baisse des coûts des circuits intégrés
et l’arrivée de l’Internet of Things (IoT), une nouvelle industrie et de nouvelles pers-
pectives s’ouvrent. Les réseaux de capteurs communicants (Wireless Sensors Network
(WSN)) sont de chaque jour plus nombreux, et apportent de nouvelles opportunités à
l’industrie et aux particuliers. Le suivi d’objets et de leurs états en est un exemple, per-
mettant l’analyse de la température d’objets, la prévention de la rupture de la chaîne
du froid, la détection de chocs et d’anomalies, ou encore la réduction/prévention des
pannes et suivi des stocks.

Des Circuit Intégrés (CIs) de taille et consommation réduites permettant une loca-
lisation par GNNS ont été développés, mais souffrent de deux contraintes principales :

— leur consommation et taille restent très élevées pour beaucoup d’applications
IoT ;

— ils nécessitent une vue directe avec le ciel (situation de Line of Sight (LoS)), et
sont donc inefficaces en intérieur.

La recherche d’une solution pour une localisation en intérieur est donc un sujet d’ac-
tualité, et certaines solutions ont d’ores et déjà été proposées, comme la localisation
par ultrasons (plusieurs exemples sont fournis par les auteurs de [9]), ou par signaux à
grande largeur de bande (Ultra Wide Band (UWB)) [10].

Ce chapitre présente les grands concepts et contraintes associés à la localisation,
particulièrement en intérieur.

Différents types de localisations sont tout d’abord définies en 1.1. Par la suite, des
grandeurs mesurées sur les signaux permettant d’estimer une position sont présentées
en 1.2, ainsi que différents signaux utilisables en localisation en intérieur, avec un
accent sur les signaux radio-fréquence. L’effet de l’environnement sur ces signaux et
ces grandeurs mesurées est ensuite présentés en 1.3 au travers des multi-trajets et
de l’évanouissement. Pour finir, différentes architectures de réseaux pour les objets
communiquants sont identifiées en 1.4, et les principes d’estimation de position à partir
des grandeurs mesurées sont détaillés en 1.5
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1.1. Types de localisation 7

1.1 Types de localisation

La mesure de la position d’un objet nécessite de mesurer des grandeurs physiques
dont la valeur est reliée à la position relative entre cet objet et son environnement.

Il faut différentier plusieurs sortes de positionnement en fonction du type d’in-
formation délivrée sur la position : la détection de proximité, le (géo)repérage et la
(géo)localisation.

1.1.1 Détection de proximité

Une première technique pour déterminer la position d’objets communicants consiste
à détecter s’ils sont proches l’un de l’autre. Si ces objets ont un champ de communication
ou de détection restreint, lorsqu’ils rentrent en contact l’un avec l’autre, il leur est
possible de s’identifier et d’en déduire leur proximité respective. Cette technique permet
de tracer des contacts entre différents objets mobiles sans qu’il soit possible d’en déduire
une localisation, même relative.

On peut citer plusieurs cas d’usage : détection et identification de chocs entre mar-
chandises, application de rencontre, suivi d’épidémies comme récemment avec l’appli-
cation StopCOVID.

1.1.2 Repérage / Géorepérage

En installant un objet communicant (qu’on nommera balise) à une position connue
et fixe, on peut détecter lorsqu’un autre objet communiquant entre dans une zone de
détection de la balise. La différence avec la détection de proximité est qu’on dispose
maintenant des coordonnées de la zone dans laquelle l’objet se trouve. En plaçant plu-
sieurs balises, il est possible de définir un ensemble de zones où l’on souhaite déterminer
la présence ou l’absence d’un objet. Cependant, la position exacte de l’objet en termes
de coordonnées ne sera pas connue, on parle alors de repérage ou fencing. Lorsque les
coordonnées de la zone sont exprimées dans un repère à l’échelle terrestre (par exemple
par une latitude et une longitude), on parle alors de géorepérage (géofencing). On peut
citer comme applications : détection d’arrivée de marchandises, autorisation d’accès à
une zone, etc.

Cette technique permet d’obtenir une précision qui dépend de la taille de la zone
de détection des balises et de leur espacement (densité de maillage)[11]. Par exemple
Sanpechuda [12] relève une précision allant de 2cm à 16m, pour des balises espacées de
50cm à plusieurs mètres. Le nombre de balises nécessaires (et donc le coût du système)
augmentant avec la taille de l’espace à couvrir, cette méthode n’est pas applicable au
cas ciblés par ce mémoire : la localisation avec une précision de l’ordre de quelques
mètres dans un environnement intérieur de type entrepôt.
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8 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

On peut entre autres citer en exemples de solutions utilisant cette technique les
iBeacon de Apple [13], ou les fflyDot de FFLY4U [14].

1.1.3 Localisation/Géolocalisation

Plutôt que d’estimer dans quelle zone l’objet se trouve, il est possible de chercher une
valeur numérique de ses coordonnées. Des caractéristiques peuvent être mesurées sur les
signaux échangés entre les balises et les objets communicants tels que la puissance du
signal, son temps ou son angle d’arrivée, afin d’en déduire par le calcul une estimation
des coordonnées. On obtient alors des coordonnées relatives aux balises plutôt que
l’appartenance à des zones ; on peut alors parler de localisation. Si les coordonnées sont
exprimées dans un repère terrestre, on parle de géolocalisation.

En example de système de localisation on peut citer entre autres le Q17 de
Quuppa [15] ou Dimension4 de Ubisense [16].

1.2 Mesures et signaux pour la localisation

Cette section détaille tout d’abord en 1.2.1 des caractéristiques mesurables de si-
gnaux, permettant d’estimer la position d’un transmetteur (resp. récepteur) relative à
des récepteurs (resp. transmetteurs). Par la suite, l’impact du choix du signal et de la
façon dont la mesure est effectuée sur la précision de localisation est mis en évidence en
1.2.2, puis les principaux signaux radio-fréquences utilisés en localisation sont détaillés.

1.2.1 Grandeurs mesurées

Il est possible d’identifier plusieurs caractéristiques d’un signal incident reliées à la
position relative entre le transmetteur et le récepteur :

— la puissance du signal reçu, qui décroît avec la distance : généralement nommée
Received Signal Strength (RSS) (Received Signal Strength Indication (RSSI)
lorsque les mesures sont relatives à une puissance inconnue non calibrée) ;

— le temps de vol (Time of Flight (ToF)) qui correspond au temps que le signal
met pour arriver au récepteur, augmentant avec la distance. On le calcule gé-
néralement avec la mesure de temps d’arrivée (Time of Arrival (ToA)) d’un
signal ;

— l’angle d’arrivée (Angle of Arrival (AoA)) qui correspond à l’angle avec lequel
un signal radio arrive sur un récepteur.

1.2.1 A Puissance du signal reçu

Selon l’équation des télécommunications (équation de Friis), le rapport entre la
puissance reçue et la puissance émise en espace libre est inversement proportionnel au

8



1.2. Mesures et signaux pour la localisation 9

carré de la distance [17] :
Pr
Pt

= GtGr

(
λ

4πd

)2
(1.1)

Avec :

Pr, Pt : La puissance reçue et trans-
mise (en Watts)

Gt, Gr : Les gains linéaires des an-
tennes en transmission et en récep-
tion (ou aire effective) par rapport

à une antenne isotrope, sans unité
λ : La longueur d’onde du signal (en
m)

d : La distance transmetteur-
récepteur (en m)

La puissance du signal est une grandeur liée à la distance qui peut donc être utilisée
pour en déduire une position. Souvent mesurée en dBm tel que Pr|dBm = 10 log10

Pr
1mW

(avec Pr|dBm la puissance reçue en dBm), sa valeur est couramment nommée Received
Signal Strength (RSS) ou Received Signal Strength Indication (RSSI) lorsque la valeur
de 1mW de référence n’est pas calibrée.

Dans le cas de la propagation en intérieur, le modèle de propagation a été étudié à
de nombreuses reprises [18, 19, 20]. La présence d’obstacles plus ou moins fréquents a
pour effet de modifier l’atténuation de l’onde, qui statistiquement n’est plus au carré de
la distance, mais pondérée par un exposant de perte γ. Cette atténuation en distance
est alors régulièrement modélisée par la loi de propagation Log-Distance Path Loss
(LDPL) [21, 19, 22] :

P
(j,i,n)
r|dBm = P

(i)
e|dBm +G(j) −

(
a0 + 10γ log10(d

(j,i)

d0
)
)

+G(i)

︸ ︷︷ ︸
P

(j,i,n)
r|dBm

+ν(j,i,n) (1.2)

Avec :

P
(j,i,n)
r|dBm : La puissance reçue à la ba-
lise j du nème paquet émis par le
ième tag en dBm

P
(j,i,n)
r|dBm : Le modèle de P (j,i,n)

r|dBm

P
(i)
e|dBm : La puissance d’émission du
tag i en dBm

G(j) : L’aire effective de l’antenne de
la balise j en Décibels (dB)

G(i) : L’aire effective de l’antenne du
tag i en dB

a0 : L’atténuation à la distance d0
d’un transmetteur en dB (en dB)

γ : L’exposant de perte (path loss ex-
ponent ou path loss factor), qui dé-
crit l’atténuation de la puissance
du signal en fonction de la distance
dans la pièce (sans unité)

9



10 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

d(j,i) : La distance séparant le trans-
metteur i du récepteur j en mètres

d0 : La distance de référence arbitraire
(souvent 1 mètre) à laquelle l’atté-

nuation vaut a0 dB (en mètres)
ν(j,i,n) : L’incertitude de mesure. C’est

une variable aléatoire de densité
N (0, σ2)

Il est à noter que ce modèle n’est valable que pour des distances où le signal respecte
les conditions de champ lointain (au delà de la zone de Fresnel c’est à dire pour d > λ

2π ).
Généralement il est choisi de donner l’atténuation a0 pour une distance d0 = 1 mètre,
pour simplifier d

d0
par d), même si expérimentalement elle doit être mesurée à une

distance supérieure à 1 mètre pour respecter les conditions de champ lointain.

1.2.1 B Temps de vol

La mesure du temps de propagation d’un signal (Time of Flight (ToF)) est utilisée
pour de multiples applications : elle permet de mesurer la présence et la distance d’ob-
jets avec les télémètres laser et les émetteurs ultrasons, elle est très utile pour l’imagerie
médicale, scientifique et militaire au travers des échographies, sonar et lidar, etc. Le
temps de vol étant principalement estimé à partir de la mesure du temps d’arrivée
d’un signal (Time of Arrival (ToA)), c’est pourquoi cette technique est régulièrement
nommée ToA dans la suite de ce manuscrit.

Dans le domaine radio, le ToA est majoritairement utilisé par les radars émettant
des impulsions radios modulés et datant les échos provenant de réflexions sur des objets.
Ce concept est applicable à la localisation en intérieur où deux nœuds échangent une
communication et le temps du trajet est calculé. Cependant, la fréquence de l’oscillateur
étant légèrement différente pour chaque nœud, leur mesure d’un temps de propagation
sera différente pour chacun d’entre eux. Cela nécessite de synchroniser une base de
temps commune entre chaque nœud en partageant une connexion filaire ou un signal
radio commun, ce qui peut poser des problèmes de faisabilité. Les problématiques de
synchronisation temporelle pour le ToA sont détaillées plus en détails dans 2.3.1 page
46.

Plusieurs techniques de mesure du ToA existent :

i Détection d’énergie La détection de l’énergie d’un signal est la technique la
moins coûteuse en puissance de calcul pour déterminer un instant d’arrivée. Elle
consiste à détecter le front montant de l’énergie du signal reçu, le ToA est mesuré
lorsque l’énergie dépasse un seuil spécifié à l’avance (le threshold) et éventuellement à
interpoler cette mesure sur quelques échantillons autour du front montant. Cette tech-
nique nécessite de correctement choisir le seuil, ce qui peut être difficile dans le cas où
le Rapport Signal à Bruit (RSB) est faible. Comme mis en lumière par les auteurs de
[23], cette méthode de mesure a une sensibilité plus faible que les méthodes détaillées

10



1.2. Mesures et signaux pour la localisation 11

Principe de fonctionnement de la mesure du ToA par détection d'énergie

Temps

0

A
m

p
lit

u
d
e Signal reçu

Puissance du signal reçu
(signal transmis)

Seuil de détection

(ToA)

Figure 1.1: Schéma principe de la mesure de ToA par détection d’énergie

par la suite, car elle ne se base pas sur l’intégralité de l’énergie du signal reçu, mais
uniquement sur l’énergie recueillie autour du front montant du signal. Elle reste cepen-
dant assez utilisée dans le domaine des ultrasons où la résolution temporelle de mesure
est élevée par rapport à la vitesse de propagation du signal : l’impact d’une erreur de
mesure temporelle sera donc moindre sur l’estimation de la distance parcourue. En ra-
dio, elle est également utilisée dans le cas où l’équipement de mesure ne permet pas de
récupérer les échantillons du signal reçu pour faire un traitement plus approfondi [24],
car elle permet d’obtenir une information sur le ToA d’une transmission de données,
sans avoir à rajouter de logiciel ou matériel dédié.

ii Corrélation La fonction d’inter-corrélation d’un signal échantillonné reçu avec
le signal transmis est définie ainsi :

x[m] =
∞∑

k=−∞
st[k −m].sr[k] (1.3)

x[m] = st ∗ sr (1.4)

Avec st l’enveloppe complexe du signal transmis, sr le conjugué de l’enveloppe complexe
du signal reçu, et x la fonction d’inter-corrélation. La Figure 1.2 montre un exemple
d’inter-corrélation. Le temps d’arrivée du signal est alors trouvé par une recherche de
maximum :

ToA = arg max
m

x[m] (1.5)

Il est possible de mesurer l’instant d’arrivée d’un signal échantillonné avec une résolu-
tion supérieure à la période d’échantillonnage en utilisant une interpolation entre les
échantillons de x les plus proches du maximum afin de trouver un maximum interpolé.
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12 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

Principe de fonctionnement de la mesure du ToA par corrélation
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Figure 1.2: Inter-corrélation d’un signal reçu avec le signal transmis, et interpolation
du pic de corrélation pour obtenir une mesure du temps d’arrivée avec une résolution
supérieure à la période d’échantillonnage Te
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1.2. Mesures et signaux pour la localisation 13

On trouve dans [23] une comparaison de plusieurs techniques d’interpolation :
— l’interpolation de Whittaker–Shannon (ou interpolation en sinus cardinal) qui

consiste à approcher le signal par une somme de sinus cardinaux :

x(t) ≈
∞∑

n=−∞
x[n] sinc

(
t− nT
T

)
(1.6)

— une interpolation parabolique ou polynomiale où une fonction polynomiale
d’ordre N est déduite des N + 1 échantillons les plus proches du maximum ;

— une interpolation en faisant correspondre une fonction cosinus ou une gaussienne
aux échantillons autour du maximum.

Les auteurs de l’étude citée précédemment ont conclu qu’il est préférable d’utiliser
l’interpolation de Whittaker–Shannon car elle donne les meilleurs résultats lorsque la
fréquence d’échantillonage est suffisante devant la fréquence maximale du signal, mais
sa complexité algorithmique peut poser problème dans le cadre d’une implémentation
embarquée. Une interpolation par cosinus donne également de meilleurs résultats qu’une
interpolation gaussienne ou polynomiale.

Une mesure du ToA par corrélation permet une précision de mesure accrue par
rapport à la détection d’énergie. En effet, comme indiqué par les auteurs de [25], elle
constitue un optimal de mesure dans le cas où un seul signal est reçu (en l’abscence de
multi-trajets (cf 1.3)). Cependant, elle nécessite une plus grande puissance de calcul et
un accès au signal brut démodulé, ce qui n’est pas toujours possible sur des équipements
contraints. Deux stratégies sont alors possibles :

— augmenter la précision de mesure et le temps de calcul en utilisant la mesure
par corrélation, cela impose alors de diminuer le nombre de paquets reçus pour
garder la même autonomie ;

— augmenter le nombre de paquets mesurés avec une faible précision de mesure et
moyenner l’erreur.

Le circuit intégré utilisé dans le cadre de ce mémoire (NRF52811, cf 3.3) ayant une
faible puissance de calcul et un accès limité au signal démodulé, la deuxième stratégie a
été utilisée, et une mesure par détection d’énergie a été utilisée pour les tests effectués
dans ce mémoire. De plus il est possible de faire une telle mesure sur une grande partie
des CIs déployés sur le marché (équipements Commercial Off-The-Shelf (COTS)).

1.2.1 C Angle d’arrivée

La mesure de l’angle d’arrivée d’un signal radio (également nommée radiogoniomé-
trie) est une discipline existant depuis que les ondes radios ont été découvertes à la fin
du XIXème siècle, les premières applications de la mesure angulaire radio ont eu lieu
dans un cadre militaire lors de la première guerre mondiale avec des antennes polarisées
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14 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

et rotatives [26].

Plusieurs méthodes sont possibles pour déterminer l’angle d’arrivée d’un signal
radio.

i Récepteurs directifs La mesure de la direction d’incidence d’un signal par un
récepteur fortement directif tournant mécaniquement sur un ou plusieurs axes est une
des méthodes les plus directes. Dans ce cas, l’angle d’arrivée est déduit du tracé de la
puissance du signal radio en sortie du récepteur en fonction de l’angle d’orientation, les
maximums d’amplitude indiquant l’incidence d’un signal. Cependant, en cas de signaux
de faible durée, cette méthode peut échouer si l’émission est plus courte que la période
de rotation.

Rx

                 

                         

Direction
d'écoute

Déphaseur programmable

Signal
Piste de contrôle

Figure 1.3: Principe de mesure de l’AoA par beamforming

Il est possible de résoudre ce problème en supprimant la rotation mécanique grâce
à un réseau de récepteurs, et à la formation de faisceaux (beamforming). En utilisant
un tel réseau (cf iii) et en appliquant un déphasage spécifique à chaque récepteur (avec
des déphaseurs programmables par exemple), on crée des interférences constructives ou
destructives pour les signaux arrivant d’un angle donné. Il est ainsi possible de former
un récepteur directif et de contrôler son diagramme de rayonnement et donc son angle
d’écoute (voir Figure 1.3). L’avantage de cette méthode est qu’elle ne requiert pas de
mesurer la phase du signal dans le cas où on utilise des déphaseurs configurables.

Il est également possible d’utiliser plusieurs récepteurs superposés avec différents
diagrammes de rayonnement orthogonaux, l’angle d’arrivée est ensuite extrait à partir
de la puissance reçue sur chacun d’entre eux. Les auteurs de [27] utilisent ce principe
avec une antenne multi-mode, c’est-à-dire une antenne avec plusieurs points d’entrée-
sortie permettant d’obtenir plusieurs diagrammes de rayonnement différents en fonction
de l’entrée-sortie utilisée pour la mesure.
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1.2. Mesures et signaux pour la localisation 15

Signal incident
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X
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Figure 1.4: Principe de mesure de l’AoA par effet Doppler

ii Effet Doppler Selon l’effet Doppler, si un récepteur s’approche de la source d’un
signal, la fréquence reçue augmente. De même, si l’antenne s’éloigne, la fréquence reçue
diminue. Ainsi, si un récepteur tourne sur un cercle de diamètre R avec une pulsation
ωR (rad/s) et qu’une onde entretenue de longueur d’onde λ est reçue avec un angle
d’incidence α en radians (voir Figure 1.4 page 15), alors le signal reçu après filtrage de
la composante continue est le suivant [26] :

s(t) = Acos(φ(t)) = A cos(ω0t+ 2πR
λ

cos(ωrt− α) + φ) (1.7)

Avec A l’amplitude du signal, ω0 et φ la pulsation (rad/s) et la phase (rad) du signal
incident. On peut ensuite mesurer la fréquence du signal par différentiation de la phase :

∂φ(t)
∂t

= ω0 −
2πR
λ

ωr sin(ωrt− α) (1.8)

Ainsi, en supprimant ω0 la composante continue du signal ∂φ(t)
∂t et par comparaison

de phase avec un signal de référence Sr = sin(ωrt), on peut en déduire α.

iii Interférométrie L’interférométrie est une technique plus répandue dans les re-
cherches actuelles que les techniques mentionnées précédemment. Elle est basée sur
l’exploitation de la mesure de phase sur chaque élément d’un réseau de récepteurs. Un
réseau de récepteurs est un ensemble de plusieurs éléments répartis dans l’espace. Dans
le cas d’ondes radios, il est possible de mesurer plusieurs composantes du champ élec-
tromagnétique pour chaque élément du réseau, on obtient alors un réseau d’antennes
vectorielles. Il est possible d’utiliser des réseaux de géométrie arbitraire, mais l’utilisa-
tion de géométries remarquables est préférable pour l’utilisation de certains algorithmes
(cf 1.3.4 A et [28]). Les principales géométries de réseaux utilisées sont présentées en
Figure 1.5.

En fonction du type de récepteur et de sa disposition spatiale, la phase et l’ampli-
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16 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur
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(a) Réseau linéaire uniforme
(Uniform Linear array)

X

Y

ZRécepteur
Onde incidente

(b) Réseau circulaire uniforme
(Uniform Circular array)

X

Y

Z

(c) Réseau grille (Grid)

Figure 1.5: Les principales géométries de réseaux d’antennes utilisées. del représente
la distance inter-éléments qui est généralement égale à λ/2

tude mesurée sur chaque élément dépend de l’angle d’incidence des signaux reçus. Un
exemple de principe avec deux récepteurs et une seule onde reçue est présenté sur la
Figure 1.6 page 16. Dans ce cas, si φ0 et φ1 sont respectivement les phases mesurées
au récepteur 0 et au récepteur 1 :

           

             

d

Récepteur 1 Signal incident

             

Récepteur 0
X

Y

Figure 1.6: Principe de mesure de l’AoA par interférométrie

φ1 − φ0 = ∆φ1,0 = 2πd
λ

cos(α) + k2π ∀k ∈ N (1.9)

Avec :
d : la distance entre les deux récepteurs en mètres
λ : la longueur d’onde de l’onde incidente en mètres
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1.2. Mesures et signaux pour la localisation 17

α : l’angle entre la direction de propagation du signal et la droite reliant les deux
récepteurs (angle d’incidence) en radians

Pour obtenir une mesure d’angle sans ambiguité, il faut que la relation (1.9) soit
bijective entre α et ∆φ1,0. Comme ∆φ1,0 est mesurée avec un modulo de 2π, on a
−π < ∆φ2,1 < π. On peut voir dans (1.9) que cela implique que cos(α) ∈ [− λ

2d ; λ
2d ].

Cela signifie que d > λ/2 =⇒ |α| < π/2 et l’angle de détection du réseau d’antenne est
donc réduit : un repliement spatial sera présent. Les éléments d’un réseau de récepteurs
sont donc généralement séparés d’une distance inter-élément del d’une demi-longueur
d’onde au maximum (≈ 6 cm dans la bande 2.4 GHz), de manière à obtenir une me-
sure la plus sensible possible sans provoquer d’ambiguïté. Cette règle générale n’est
cependant pas absolue puisque d’autres architectures plus complexes existent comme
les réseaux d’antennes co-primaires (co-prime arrays) qui utilisent plusieurs réseaux
avec un espacement supérieur à λ

2 mais entrelacés [29].
Plus généralement, sur un réseau avec un total de M récepteurs, l’interférométrie

consiste à comparer un vecteur contenant les phases des signaux reçus par chaque ré-
cepteur φ =

[
φ0 φ1 · · · φM

]T
∈ RM avec un vecteur calculé dépendant de l’angle :

φc(α) : R→ RM×1. Ce dernier vecteur contient la phase attendue sur chaque récepteur
en fonction de l’angle d’arrivée, et peut soit être déduit d’un modèle théorique en fonc-
tion de l’emplacement de chaque récepteur (comme dans (1.9)), ou bien issu de mesures
de calibration en chambre anéchoïque afin de tenir compte des imperfections : couplage
inter-antennes, erreurs de positionnement des récepteurs, déphasages introduits par les
lignes de transmission, etc (cf 3.3.3 D).

Ainsi une estimation de l’angle d’arrivée peut être :

α̂ = arg min
α

(∆φm −∆φc(α))2 avec α ∈ [−π;π] (1.10)

D’autres algorithmes permettant de séparer plusieurs signaux incidents tels que les
algorithmes à haute définition : MUSIC, ESPRIT ou CAPON seront détaillés dans la
suite de ce manuscrit (cf 2.4.2)

En conclusion, nous avons choisi d’exclure les techniques utilisant des pièces méca-
niques en rotation qui sont énergivores, difficiles à intégrer dans de petits volumes et
ont une durée de vie et une fiabilité limitée.

Le fait que l’interférométrie ait été retenue pour ajouter une fonctionnalité de locali-
sation dans le standard Bluetooth 5.1 (cf 1.2.3 et 3.3.3) a lancé le développement d’équi-
pements COTS basse consommation compatibles (< 1.8 µW en veille et ≈ 20 mW

en transmission), rendant cette solution pertinente pour une localisation ultra basse
consommation.
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18 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

1.2.2 Différents signaux pour la localisation

Les performances du système dépendent non seulement de la nature de la mesure
(Received Signal Strength Indication (RSSI), ToA ou AoA), mais également de sa pré-
cision, de la façon dont elle est faite, du type de signal, et des caractéristiques physiques
de l’onde. En effet, la vitesse de propagation du signal, sa fréquence d’échantillonnage,
ou sa largeur de bande sont autant de paramètres qui influent la précision de la me-
sure, la portée ou les performances générales d’un système de localisation. Dans [2, 1],
la portée et l’erreur moyenne de localisation atteignables par de nombreuses techniques
de localisation sont présentées, et la Figure 1.7 en présente un résumé.

Précision (m)

Portée (m)

10110-110-210-310-4 102

10

1

102

Vision
Ultrason RFID

Infrarouge

Bluetooth

WLAN
WiFi

GNSS

UWB

Figure 1.7: Précision et portée des principales technologies de localisation actuelles

Les systèmes basés sur le ToF de signaux ultrasons [30, 31, 32, 33] permettent une
bonne précision de localisation grâce à la faible vitesse du signal devant la largeur de
bande réalisable des signaux. En effet, la largeur de bande du signal influant directement
l’erreur de mesure du ToA, si une erreur δt entache la mesure de temps d’arrivée, l’erreur
sur l’estimation de la distance sera de v.δt avec v la vitesse du signal. Cependant, nous
écartons les signaux acoustiques des solutions envisagées, car la portée d’une onde
acoustique sous contraintes d’intégration dans des volumes de quelques cm3 n’est guère
supérieure à quelques mètres.

Les sytèmes basés sur les signaux optiques (voir [34, 35, 36] pour des exemples) per-
mettent de retrouver la position d’un point à partir de mesures d’angles effectuées par
un ensemble de caméras, ce qui peut permettre une précision inférieure au millimètre
[37]. Ils sont cependant également écartés à cause de la difficulté de garantir dans les
cas d’utilisation visés dans ce mémoire une situation de vue directe (LoS) requise pour
une communication entre tags et balises.
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1.2. Mesures et signaux pour la localisation 19

Standard Bluetooth UWB WiFi
IEEE spec. 802.15.1 802.15.3a 802.11 a/b/g

Fréquence 2.4 GHz 3.1-10.6 GHz 2.4 GHz
5 GHz

Baudrate 1 Mb/s 110 Mb/s 54 Mb/s
Portée 40m 20m 100m
Largeur
de bande 1 MHz 500 MHz-7.5 GHz 22 MHz

Puissance
max TX 0-10dBm

-11.3 dBm
(1GHz

b. passante)
15-20dBm

Exemple CIs NRF52832 DWM1000 ESP8266EX
Consommation
TX (en mW ) 22.5 462 420

Consommation
RX (en mW ) 16.2 528 168

Table 1.1: Comparatif des principaux protocoles radios utilisées pour l’IoT et les WSN

1.2.3 Signaux radio-fréquence

Malgré leur popularité dans les systèmes de localisation (cf introduction), les si-
gnaux radios ont des caractéristiques peu favorables à la localisation en intérieur :
grande vitesse de propagation, réflexions et diffraction sur de multiples surfaces mé-
talliques. Le Tableau 1.1 [4] présente un comparatif des caractéristiques des protocoles
les plus répandus au sein de l’IoT et des réseaux de capteurs sans fils (WSN). La
consommation donnée dans ce tableau est indicative, car extraite de la documentation
du constructeur des CIs cités en exemple, comme moyenne de la consommation en
transmission et en réception.

1.2.3 A UWB

La technologie UWB est basée sur l’envoi de signaux radios dont la largeur de bande
peut s’étaler de plusieurs centaines de mégahertz à quelques gigahertz : on obtient
alors une faible densité spectrale d’énergie. Généralement les signaux consistent en
des impulsions radios dont la durée n’excède pas la nanoseconde, et qui peuvent être
modulées à l’aide de plusieurs méthodes :

— Pulse Position Modulation (PPM) qui consiste à faire varier la durée entre deux
impulsions ;

— On Off Keying (OOK) où les symboles sont codés par la présence ou l’absence
d’une impulsion.
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20 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

Cette très grande résolution temporelle permet à l’UWB de séparer les signaux arri-
vant à quelques nanosecondes d’écart, et donc de séparer les multi-trajets (cf 1.3).Cela
permet alors une précision de mesure allant de la dizaine de centimètres à moins d’un
centimètre, même en conditions difficiles en intérieur et lorsque le trajet direct entre la
balise et le tag est masqué (Non Line of Sight (NLoS)) [10]. Dans le cas où les nœuds
sont en ligne de vue directe (LoS), le premier trajet reçu sera le trajet direct utilisé
pour la localisation, mais dans le cas de NLoS fréquent en intérieur, le premier trajet
peut avoir une énergie moindre comparée aux autres, voire ne pas être détecté.

L’UWB a cependant été écarté de cette thèse par des contraintes de collaboration
industrielles car les CIs permettant de faire des mesures par UWB sont encore relati-
vement énergivores, coûteux et peu présents sur le marché. De plus, les antennes large
bande sont volumineuses, ce qui pose des problèmes d’intégration.

1.2.3 B WiFi

Le WiFi (IEEE 802.11) est un ensemble de protocoles de la bande de fréquences
Industrielle, Scientifique et Médicale (ISM), dédiés à former des réseaux pour la com-
munication sans fil. Au fil des versions du protocole, la modulation, largeur de bande
et bandes de fréquences ont changé. La localisation en utilisant les signaux WiFi est
très répandue pour la localisation en intérieur (voir [2, 4, 38] pour des exemples). En
effet, le WiFi présente de nombreux avantages :

— la grande quantité de routeurs connectés à une source d’alimentation et à inter-
net forment une infrastructure de balises déjà présente ;

— sa puissance d’émission autorisée est supérieure aux protocoles radios pour l’IoT,
permettant une portée du signal supérieure à une centaine de mètres ;

— sa largeur de bande (22 MHz) est grande comparée aux autres standards radios
de la bande ISM.

La localisation WiFi se base le plus souvent sur des mesures de RSSI, on peut
en voir un exemple dans les articles [39, 40, 41]. La densité de l’infrastructure déjà
répandue a permis de récolter une grande quantité de mesures à l’aide de smartphones
localisés par GNNS, rendant possible une estimation de position à grande échelle par
approche données (cf 1.5.1 B) telles que le Mozilla Location Service qui permettent à
partir d’une mesure de RSSI de donner une estimation de la position dont la précision
varie de quelques dizaines à centaines de mètres. Des recherches de localisation par
ToA avec le WiFi sont également effectuées [38, 42, 43], malgré le fait que la mesure
de ToA ne soit pas implantée nativement dans la plupart des CIs du marché [44].

1.2.3 C Bluetooth

Le Bluetooth est un protocole radio de la bande ISM doté d’un débit binaire de
1 MHz ou 2 MHz, et d’une modulation à déplacement minimum gaussien (Gaussian
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1.3. Environnement de propagation : multi-trajets et évanouissement 21

Minimum Shift Keying (GMSK)). Le signal est envoyé sur 40 canaux répartis entre
2.4 GHz et 2.48 GHz, séparés de 2 MHz, à l’aide d’une division d’accès hybride Fre-
quency Division Multiple Access (FDMA) et Time Division Multiple Access (TDMA).
Trois canaux sont réservés à la découverte d’appareils et à l’appairage, les 37 restants
sont dédiés à l’échange de données. Lorsqu’une connexion est établie, le transmetteur
et le récepteur sautent rapidement d’un canal à l’autre selon une séquence définie à
l’avance afin de limiter les interférences avec les autres objets communicants de la
bande ISM.

Le standard Bluetooth est donc un signal bande étroite, ce qui limite les perfor-
mances d’une localisation basée sur le ToA et le RSSI (cf 1.3). Cependant, grâce à son
omniprésence dans le domaine de l’IoT, son utilisation dans des système de localisa-
tion est un sujet de recherche sensible, principalement en utilisant les RSSIs (on peut
citer comme exemples [45, 46, 47, 24]). Le standard Bluetooth 5.1 introduisant une
fonctionnalité de localisation par AoA, cela en fait donc un candidat intéressant.

1.3 Environnement de propagation : multi-trajets et éva-
nouissement

Tout comme la lumière dans le spectre visible, les ondes radios sont affectées par
les obstacles sur leur chemin. Elles sont susceptibles d’être réfléchies, réfractées ou
diffractées. Vu d’un récepteur, cela transforme un signal radio en une multitude de
signaux provenant de plusieurs directions, affectés par plusieurs retards et atténuations
différents, dues à la différence de la longueur du chemin qu’ils ont eu à parcourir (on
parle de longueur de marche). La polarisation du signal radio (cf 2.4.1 A) est également
changée lors de son interaction avec les obstacles.

Si le trajet direct entre la source et le récepteur est sans obstacles (Line of Sight
(LoS)), l’impact des trajets secondaires sera plus faible que dans les cas où des obstacles
entre émetteur et récepteur sont présents (Non Line of Sight (NLoS)). Dans ce cas-là, un
trajet secondaire peut avoir une amplitude supérieure et donc un effet plus significatif
sur la mesure que le trajet direct.

Il est possible de modéliser statistiquement les différents trajets dans plusieurs types
d’environnements. En intérieur, cela a été effectué à de multiple reprises, mais le modèle
le plus répandu pour la propagation en intérieur est celui de Saleh Valenzuela [21].
À l’aide d’impulsions radios de 10ns modulées autour de 1.5 GHz, les auteurs ont
pu estimer le canal et identifier un modèle statistique dans différentes configurations.
Même si les phénomènes de diffraction font qu’une infinité de trajets sont possibles par
réflexion sur une surface, il est nécessaire de faire des approximations pour trouver un
modèle suffisamment simple : le signal reçu est alors modélisé comme une somme de
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22 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

trajets dont le délai et l’amplitude sont des paramètres incertains :

sr(t) =
∑
k

βk exp(iθk)s(t− τk) (1.11)

sr(t) =
∑
k

aks(t− τk) (1.12)

Avec s(t) l’enveloppe complexe du signal émis ; sr(t) l’enveloppe complexe du signal
reçu ; βk, θk et τk respectivement l’amplitude, le changement de phase et le délai du
kème trajet. Il est possible d’assimiler βk, θk et τk à des variables aléatoires dont une
modélisation est donnée en [21].

1.3.1 Mitigation et séparation pour les signaux bande étroite

L’étalement des délais (delay spread) du modèle [21] étant de 25 ns à 50 ns dans des
environnements en intérieur, ces décalages ne sont pas suffisants pour que les différents
signaux puissent être séparés lorsque leur largeur de bande ne dépasse pas 20 MHz
(comme c’est le cas pour les signaux de la bande ISM 2.4 GHz). On obtient donc
plusieurs signaux cohérents qui interfèrent entre eux, et on mesure leur somme sur
l’antenne réceptrice.

Dans ce cas, en fonction de la technique utilisée, les trajets peuvent être inséparables
et on peut alors modéliser leur impact par une incertitude sur la mesure de RSSI, ToA
ou AoA. Cette incertitude dépend alors de la position et de l’environnement, et est
faiblement variante dans le temps. Dans ce cas, il est seulement possible de mitiger
l’impact de ces multi-trajets par des techniques statistiques.

1.3.1 A Mitigation par diversité

Lorsque les trajets ne sont pas discernables, la mitigation des multi-trajets consiste
à utiliser différentes conditions de mesures avec différents trajets pour améliorer l’esti-
mation du trajet principal. Afin de faire varier les conditions de mesure, il faut tenir
compte du fait que le multi-trajet dépend des obstacles et objets environnants rencon-
trés par l’onde radio. Son impact diffère en fonction de la position du récepteur dans
l’espace, de la longueur d’onde du signal (cf 1.3.2), et également du temps (lorsque
le canal n’est plus considéré constant car des objets ou personnes environnants se dé-
placent).

Certains éléments de l’environnement bougeant rapidement (personnes, ou véhicules
en mouvements, etc.) auront un impact rapide sur le multi-trajets, alors que d’autres
éléments induiront un changement plus lent : déplacement de meubles ou d’objets sta-
tiques, ouverture/fermeture de fenêtres ou cloisons, etc. L’impact du multi-trajet est
donc fluctuant dans le temps mais selon plusieurs constantes de temps. On différencie
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1.3. Environnement de propagation : multi-trajets et évanouissement 23

ainsi deux types de multi-trajets : le fast-fading et slow-fading, qui sont respective-
ment la composante rapide et lente de la variation des trajets comparée à la durée
d’observation. La Figure 1.8 montre un exemple de cette variation temporelle.

Fast-fading 
 + Slow Fading
Slow fading

Figure 1.8: Exemple simulé d’impact du multi-trajet sur une mesure de RSSI entre
deux nœuds fixes. La perte de puissance varie avec le temps selon deux constantes de
temps : le slow-fading et fast-fading

En prenant ceci en compte, on en déduit qu’il est possible de faire varier plu-
sieurs paramètres et conditions de mesures gardant le trajet principal inchangé, mais
modifiant les multi-trajets, ce qui permet de les mitiger. On identifie ainsi plusieurs
techniques, que l’on appelle diversités :

— la diversité temporelle : en prenant plusieurs mesures espacées dans le temps,
on peut mitiger les composantes du multi-trajet variant dans le temps. Ceci
est valable uniquement pour le fast-fading dont la variation durant la durée de
mesure est significative ;

— la diversité spatiale : en prenant des mesures en plusieurs points de l’espace pour
lesquels les trajets ne sont pas les mêmes ;

— la diversité fréquentielle : En faisant varier la fréquence, et donc la longueur
d’onde, on change l’emplacement des interférences constructives et destructives
du modulant du signal ;

— la diversité de polarisation : La polarisation de l’onde radio est modifiée par
les différents obstacles qu’elle rencontre. En utilisant un récepteur sensible à la
polarisation, on peut séparer certains trajets dont la polarisation a été altérée
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24 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

par un obstacle (il s’agit alors plus d’une séparation des multi-trajets plutôt que
d’une mitigation) (cf 1.3.4 A).

1.3.2 Impact sur le RSSI

Lorsque les signaux issus des différents trajets se recoupent au niveau de l’antenne,
en fonction de leur déphasages respectifs dus à leur différence de longueur de marche, ils
peuvent s’ajouter de façon constructive ou destructive. Il est très difficile de modéliser
ce phénomène pour des ondes radios dont la longueur d’onde est de l’ordre du mètre
ou inférieure car cela nécessiterait de connaître tous les obstacles dont la taille est de
l’ordre de grandeur de la longueur d’onde. En effet dans le cadre de la bande ISM
2.4 GHz dont la longueur d’onde n’excède pas 12 cm, un déplacement de 6 cm de
l’antenne peut faire varier la puissance reçue.

Dans notre cas, l’impact des multi-trajets sur les RSSI est donc non modélisable
et les différents trajets ne peuvent pas être séparés. Cependant, il est possible de les
mitiger, grâce à un modèle statistique de l’impact des multi-trajets sur la puissance
du signal reçu. Une étude expérimentale du modèle de l’incertitude obtenu dans nos
conditions de test est disponible (cf 4.3.2 A page 111), conduisant à une densité de
probabilité assimilable à une loi du χ2.

1.3.3 Impact sur le ToA

Comme vu précédemment, les multi-trajets sont de multiples répétitions d’un si-
gnal avec un décalage temporel ainsi qu’un changement de phase, d’amplitude et de
polarisation. La mesure de ToA par corrélation étant optimale (cf ii), c’est sur cette
méthode que l’impact du multi-trajet va être détaillé. À partir de (1.3) et (1.12), on
peut donner l’expression de la corrélation entre le signal reçu et le signal de référence
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1.3. Environnement de propagation : multi-trajets et évanouissement 25

dans le cas de multi-trajets :

(sr ∗ s)(x) =
∫ +∞

−∞
sr(t).s(t− x)dt (1.13)

=
∫ +∞

−∞

(
P−1∑
i=0

(ais(t− τi))
)
.s(t− x)dt (1.14)

=
P−1∑
i=0

ai

∫ +∞

−∞
s(t− τi).s(t− x)dt (1.15)

=
P−1∑
i=0

ai

∫ +∞

−∞
s(t′i).s(t′i − x+ τi)dt′i avec t′i = t− τi (1.16)

=
P−1∑
i=0

ai(s ∗ s)(x− τi) (1.17)

(1.18)

Avec :
∗ : Le produit de corrélation
sr : L’enveloppe complexe du signal reçu
s : L’enveloppe complexe du signal de référence
τi : Le délai du trajet i
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Figure 1.9: Impact de la résolution de mesure sur la séparabilité de deux signaux. Si
la résolution temporelle n’est pas assez grande, les maximums locaux des deux signaux
se confondent en un seul maximum global

L’inter-corrélation du signal avec les multi-trajets est donc équivalente à sommer P
fois la fonction d’auto-corrélation du signal avec un décalage, déphasage et gain iden-
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26 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

tique à ceux des multi-trajets. On obtient alors un ensemble de maximums locaux aux
instants d’arrivée du signal, donc la largueur est l’inverse de la résolution de mesure
du ToA. Comme illustré dans la Figure 1.9, si cette résolution est supérieure à l’éta-
lement des délais temporels τi (ou delay-spread, c-à-d l’espace séparant les maximums
de la fonction de corrélation), alors les différents maximums se mélangent pour former
une fonction avec un seul maximum global et les trajets deviennent non séparables
par recherche de maximum. Pour que les trajets soient séparables il faut que la finesse
de la corrélation soit supérieure à l’étalement temporel des trajets. Cette finesse étant
proportionnelle à la largeur de bande du signal, il est nécessaire d’avoir des signaux
très large bande comme l’UWB. Les signaux utilisés dans cette thèse étant en bande
étroite (Bluetooth), les trajets ne sont donc pas discernables et sont assimilés
à une variable aléatoire.

1.3.4 Impact sur l’AoA

Dans le cas de l’AoA, le multi-trajet se traduit par la réception d’un signal direct et
de plusieurs signaux cohérents interférents provenant d’angles différents. Deux signaux
d’enveloppe complexe s1 : R→ C et s2 : R→ C sont dits cohérents s’ils sont identiques
à un déphasage φ et une amplitude A près, c’est-à-dire si :

s1(t) = s2(t)Aeiφ ∃(φ,A) ∈ [0; 2π[×R (1.19)

Sur la plupart des algorithmes d’estimation de l’AoA (cf 2.4), on définit une fonc-
tion qui à un angle donné associe un critère scalaire dont la valeur indique la présence
ou l’absence d’un signal incident en provenance de cet angle. La recherche de l’angle
d’arrivée se réduit alors à une recherche de maximum ou de minimum sur ce critère.
L’algorithme arrive alors à séparer (décorréler) les signaux incidents si on obtient plu-
sieurs maximums ou minimums locaux pour chacun des angles d’incidence.

La possibilité de séparer deux signaux dépend de plusieurs facteurs : l’algorithme
utilisé, la résolution de mesure (qui dépend du nombre d’antennes dans le réseau), le
rapport signal à bruit, et l’angle minimum séparant deux signaux. De manière similaire
au ToA avec la Figure 1.9, si l’angle séparant deux signaux est trop faible devant
l’inverse de la résolution, alors les signaux ne seront pas séparables.

1.3.4 A Signaux cohérents et matrice de corrélation

Il est important de noter que les algorithmes basés sur la matrice de corrélation
du signal reçu tels que MUSIC (dont l’explication est donnée en 2.4.2) ne sont pas
capables de séparer les signaux cohérents. En effet, dans le cas de P signaux cohérents
entre eux, le rang de RSS la matrice de corrélation des signaux incidents est égal à 1 au
lieu de P , et par conséquent rang (RXX) = rang (RSS) = 1. On a alors un seul vecteur

26



1.3. Environnement de propagation : multi-trajets et évanouissement 27

propre associé à une valeur propre non nulle et il devient alors impossible de séparer
ces signaux. Pour remédier à ce problème, plusieurs solutions existent qui consistent
à calculer une nouvelle matrice de corrélation du signal R′XX qui sera de rang P (on
parle de restauration du rang de RXX) à partir de sous-réseaux d’antennes. Spatial
Filtering (SF) et Forward-Backward Averaging (FBA) sont deux méthodes applicables
uniquement à des réseaux d’antennes Uniform Linear Array (ULA) et grille. L’idée
principale est d’utiliser une diversité spatiale en simulant à partir d’un réseau d’antenne
un sous-réseau plus petit que l’on peut virtuellement déplacer (voir Figure 1.10).

1 2 ... MM'+1 .........M'

Sous-réseau 0

Sous-réseau 1
Sous-réseau L

Figure 1.10: Principe de découpage en sous-réseaux de SF et FBA

Spatial Filtering (SF) Le réseau de M antennes est séparé en L sous-réseaux
de M ′ < M éléments tels que tous les sous-réseaux soient géométriquement
identiques à une translation près (cf Figure 1.10). À partir de X le signal reçu,
on construit L matrices de corrélation du signal reçu par chaque sous-réseau
Rsfl ∈ MM ′,M ′(C) ∀l ∈ J0;LJ. La matrice R′XX ∈ MM ′,M ′(C) qui est utilisée
pour la décomposition en valeurs propres avec MUSIC est alors calculée comme
la moyenne des matrices de corrélation des sous-réseaux :

R′XX = 1
L

L−1∑
l=0

Rsfl (1.20)

Forward-Backward Averaging (FBA) Le principe de fonctionnement est simi-
laire à SF : on crée L sous-réseaux comme précédemment qui sont dit "forward",
puis à partir de ces sous-réseaux on en crée L nouveaux en inversant l’ordre
des antennes. Ils sont alors dits "backward". Les sous-réseaux backward sont
équivalents à simuler une rotation de 180◦ des sous-réseaux forward.
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28 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

On calcule ensuite Rfl ∈ MM ′,M ′(C) la matrice de corrélation du signal reçu
au lème sous-réseau forward comme précédemment, puis Rbl ∈ MM ′,M ′(C) la
matrice de corrélation du signal reçu au lème sous-réseau backward, mais à partir
de X∗ le conjugué des mesures. La matrice de corrélation R′XX utilisée pour la
décomposition en éléments propres est alors :

R′XX = 1
2L

L−1∑
l=0

Rfl +Rbl (1.21)

Selon [48], ces méthodes permettent de séparer au maximum 2M/3 signaux cohé-
rents, cependant elle réduit virtuellement le nombre d’antennes dans le réseau et donc
la finesse de mesure angulaire.

1.3.4 B Diversité de polarisation

Lorsqu’un signal radio est réfléchi ou diffracté par un élément métallique, sa po-
larisation peut-être modifiée. Une autre technique pour séparer les signaux cohérents
consiste alors à utiliser des antennes vectorielles qui permettent de retrouver la po-
larisation d’un signal en mesurant plusieurs des composantes orthogonales du champ
électromagnétique (EM) [49] :

— Ex, Ey, Ez associées au vecteur champ électrique ~E ;
— Hx, Hy, Hz associées au vecteur champ magnétique ~H.
Une antenne vectorielle permet de mesurer plusieurs de ces composantes en un point

donné de l’espace grâce à une forme d’antenne spécifique ou en combinant différents
éléments tels que par exemple des dipôles électriques ou des boucles magnétiques or-
thogonaux entre eux (voir Figure 1.11). Pour un réseau de M antennes vectorielles,
mesurant L composantes du champ EM, on obtient alors M × L signaux en sortie du
réseau.

Tout comme SF et FBA utilisent la diversité spatiale en simulant plusieurs réseaux
identiques à des positions différentes, il est possible d’utiliser la diversité de polarisation
avec un réseau antennes vectorielles pour séparer les signaux cohérents. C’est ce que
permet de faire l’algorithme Polarisation Smoothing (PS). Il consiste à former L sous-
réseaux deM antennes non vectorielles, chaque sous-réseau sensible à une composante
du champ EM différente. On construit alors Rpsl la matrice de covariance des signaux
reçus par le lème sous-réseau. Puis on calculeR′XX ∈MM,M (C) la matrice de corrélation
à partir de laquelle sera effectuée la décomposition en valeurs propres dans l’algorithme
MUSIC [51, 49] :

R′XX = 1
L

L−1∑
l=0

Rpsl (1.22)
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Dans ce cas, selon [49], le nombre maximum de signaux cohérents discernables avec
cette technique est de min(L,M−1), et si on combine cette méthode avec les techniques
de FBA et SF, on peut augmenter le nombre de signaux cohérents discernables à
min(2L,M − 1). L’avantage de la technique PS est qu’elle ne nécessite pas un réseau
d’antennes avec une géométrie particulière (contrairement à FBA et SF qui nécessitent
un réseau linéaire ou grille), et qu’elle ne réduit pas la résolution du réseau. Cependant,
elle nécessite des antennes plus complexes et L fois plus de mesures.

Dans le cas de l’antenne utilisée dans ce mémoire (cf 3.2.1), nous disposons de
M = 6 antennes vectorielles mesurant L = 2 composantes du champ électromagnétique,
permettant une séparation de quatre signaux cohérents incidents avec ces techniques.
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Figure 1.11: Principe d’une antenne vectorielle mesurant les six composantes du champ
EM (figure extraite et modifiée de [50])
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1.4 Architectures réseaux pour objets communicants

Chaque système Radio-Fréquence (RF) de localisation en intérieur repose sur des
objets communicants (nommés nœuds) capables de transmettre et/ou de recevoir des
signaux radios et d’en mesurer certaines grandeurs physiques liées à la distance (cf
1.2.1). Certains de ces nœuds peuvent avoir des coordonnées fixes connues et sont
nommés balises (beacon) [24, 52, 10, 53, 54, 44, 9], stations de base (Base Stations
(BSs)) [52, 10] ou points d’accès (Access Points (APs)) [24, 44, 38, 8], tandis que
d’autres peuvent être des nœuds mobiles avec des coordonnées inconnues, nommés
tags.

On peut identifier plusieurs configurations de systèmes [54] en fonction :
— du ou des nœuds qui effectuent l’estimation de position ;
— du schéma de communication entre les tags et les balises, qui détermine si les

positions des tags peuvent être estimées séparément ou sont obligatoirement
estimées conjointement.

Ces différentes configurations sont détaillées dans la Figure 1.12.
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Figure 1.12: Différentes configurations du réseau de communication et de la répartition
du calcul entre les balises et les tags.
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1.4.1 Réseau Maillé/En étoile

Un réseau est maillé (mesh network) lorsque les tags ont à la fois des capacités de
réception et de transmission et estiment leurs distances relatives entre eux. Dans un tel
scénario, la position relative des tags peut être estimée sans aucune balise, mais une
estimation conjointe de la position de tous les tags est nécessaire. Si une ou plusieurs
balises sont introduites comme référence, la position absolue peut alors être donnée. À
l’inverse, une architecture en étoile se produit lorsque chaque nœud communique avec
un ensemble restreint et fixé de nœuds de référence (généralement des balises). Dans ce
cas la position est toujours estimée par rapport à ces nœuds de référence et l’estimation
peut se faire de manière disjointe.

1.4.2 Calcul Distribué/Centralisé

L’algorithme d’estimation de position peut être intégré dans le tag, ce qui conduit
à un positionnement distribué. Dans cette architecture, chaque tag estime sa propre
position, les balises peuvent être utilisées uniquement en émetteur, alors que les tags
doivent être capables de réception.

Pour optimiser l’énergie des balises, certaines architectures déplacent le calcul des
algorithmes de localisation vers un nœud dédié qui peut être une balise ou un serveur
distant, généralement connecté à une alimentation électrique. C’est alors une topologie
de calcul centralisée.

Les Tableaux 1.2 et 1.3 présente un résumé des principaux avantages et inconvé-
nients de chaque solution. Le cas maillé nécessite un grand nombre d’échanges entre les
nœuds, et donc une consommation accrue. Les contraintes fixées pour cette thèse ne
s’opposent pas à une installation de balise, tant qu’il n’est pas nécessaire d’avoir recours
à des mesures de calibration sur site, il est alors préférable de choisir une architecture
en étoile. Une solution centralisée ou distribuée serait possible, mais dans le cadre des
tests, il est préférable de centraliser les mesures et les calculs sur un serveur unique.
Cela a l’avantage de stocker toutes les données en un endroit où elles peuvent être
ré-analysées au lieu d’être fragmentées dans chaque tag. De plus, la solution centralisée
dispose d’un atout supplémentaire : s’il est nécessaire d’avoir un dispositif particulier
pour la mesure (réseau d’antennes, accès à la phase du signal, plusieurs têtes RF, fré-
quence d’échantillonnage plus élevée, etc.), il est alors possible d’en équiper uniquement
les balises qui sont moins nombreuses que les tags. Il a donc été choisi d’utiliser une
architecture étoile centralisée pour les tests

.
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32 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

Centralisé Distribué
Réutilisation des mesures + -

Fiabilité - +
Consommation de communication des tags ou balises + -

Consommation de calcul des tags - +
Augmentation de la puissance de

calcul disponible en fonction du nombre de tags - +

Table 1.2: Avantages et inconvénients des approches centralisées et distribuées

Maillé Étoile
Nécessite des balises Non Oui

Consommation de communication des tags + -
Complexité du protocole réseau + -

Occupation du canal de transmission + -
Nécessité de réaliser une estimation conjointe Oui Non

Table 1.3: Avantages et inconvénients d’un réseau maillé et en étoile

1.5 Estimation de position

Cette section présente un tour d’horizon des principales méthodes pour estimer une
position à partir des mesures de RSSI, ToA ou AoA présentées plus tôt. L’estimation
en utilisant un modèle physique des mesures est comparée à une estimation par appren-
tissage sur des mesures en 1.5.1, puis plusieurs algorithmes d’estimation de la position
par modèle physique sont introduits en 1.5.2

1.5.1 Modélisation ou apprentissage

Il est possible d’identifier deux catégories d’algorithmes permettant une localisation
ou un repérage à partir de mesures : une approche basée sur les données et une basée
sur des modèles.

1.5.1 A Approche par modèle

Une première façon d’utiliser les mesures consiste à trouver un modèle physique
permettant de relier la position (et éventuellement d’autres paramètres) à des mesures
"attendues/théoriques". Comme l’environnement n’est pas maîtrisé (principalement le
canal de propagation des signaux), et que les mesures subissent l’influence de para-
mètres incertains comme le bruit de mesure, ce modèle fait intervenir des variables et
des paramètres aléatoires. Des campagnes de mesures peuvent être menées pour estimer
ces paramètres et en déduire leur statistique (dont dépend la précision de localisation),
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1.5. Estimation de position 33

pour valider ou affiner le modèle. Pour retrouver une position à partir d’un modèle il
est ensuite nécessaire d’utiliser une technique d’estimation paramétrique, telle que par
exemple le maximum de vraisemblance ou le maximum a posteriori [55], ou encore un
filtre de Kalman [56] pour les systèmes dynamiques.

1.5.1 B Approche par données

L’approche données consiste à trouver une position à partir de mesures d’étalonnage
effectuées à positions connues. Aucun modèle physique sous forme analytique n’est alors
spécifié, c’est l’approche utilisée par l’apprentissage automatique (machine-learning).
On peut citer comme algorithmes utilisant cette technique le K-mean, la forêt d’arbres
décisionnels ou les réseaux de neurones (voir [57] pour une introduction de tous ces
algorithmes).

Comme aucune erreur ou approximation n’est effectuée par modélisation, cette
méthode peut permettre une précision de l’ordre du maillage des mesures d’étalonnage
si le modèle est appris à partir de suffisamment de données expérimentales, issues de
la pièce où se déroule la localisation. Cependant, si l’environnement est changeant
(déplacement d’objets, de cloisons, de position de balises, etc), il sera nécessaire de
périodiquement remesurer la base d’apprentissage. De plus, des mesures effectuées dans
un environnement donné sont difficilement généralisables à un autre environnement.

Pour ce mémoire, l’application industrielle interdisait les mesures d’étalonnage sur
site (cf introduction). L’approche modèle a alors été choisie car elle permet une générali-
sation de la calibration à plusieurs environnements. Connaître le modèle de propagation
de l’onde radio dans le milieu qui nous intéresse (channel model) est donc nécessaire
afin de savoir comment les métriques évoluent en fonction de la position. (cf 1.3)

1.5.2 Estimation paramétrique

Une fois les mesures sur les signaux radios effectuées, il est possible avec une ap-
proche modèle de procéder à une estimation de la position en une ou plusieurs étapes
(one-step ou two-steps positioning) [25]. La Figure 1.13 montre un exemple de la diffé-
rence entre ces deux méthodes.

1.5.2 A Estimation en plusieurs étapes

L’approche en plusieurs étapes consiste à utiliser les mesures brutes pour estimer
des valeurs intermédiaires (généralement la distance entre les balises et les objets à
localiser), qui seront ensuite fusionnées pour obtenir une position 2D ou 3D. Séparer
ainsi l’estimation en deux étapes ou plus peut être motivé par la complexité du modèle
global qui rend le calcul instable ou impossible dans des temps raisonnables avec la
puissance de calcul et l’énergie disponible.
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34 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

Modèle 1
(linéaire?)

Modèle 2

Modèle 
global
(complexe)

Mesures
brutes

Mesures 
& paramètres
intermédiaires

(distance, angle, etc)

Estimé de
PositionUne étape

Plusieurs étapes

Figure 1.13: Diagramme de principe de l’estimation en deux étapes et une étape

Une méthode de résolution fréquente est l’approche géométrique, où une distance
est calculée à partir des mesures. Il est ensuite possible de "tracer" des cercles dont le
rayon est égal à la distance trouvée (voir Figure 1.14) ; le point estimé étant ensuite

Figure 1.14: Positionnement géométrique à partir d’estimations de la distance tag-
balise (figure extraite de [2])

placé à l’intersection de ces cercles. Toutefois, en présence d’erreur de mesure, ces cercles
peuvent ne pas se croiser en un point unique et une deuxième fusion entre les distances
est nécessaire, en utilisant soit des méthodes géométriques (comme le barycentre des
points d’intersection des cercles par exemple), ou des méthodes analytiques (comme un
moindre carré). Les auteurs de [58] estiment la distance balise-tag à partir des mesures
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de RSSI en inversant l’équation (1.2) pour en extraire la distance :

̂d(j,i,n) = 10
G(i)+G(j)+a0+P (i)

e|dBm−P
(j,i,n)
r|dBm

10̂γ (1.23)

Avec ̂d(j,i,n) l’estimation de la distance entre le ième tag et la jème balise à partir
de la nème mesure de RSSI. Par la suite, ils en déduisent la position à l’aide d’une
optimisation par moindre carrés (voir 2 pour plus de détails sur la modélisation de la
position des balises et des tags) :

(x̂(i), ŷ(i)) = arg min
x(i),y(i)

J−1∑
j=0

N−1∑
n=0

( ̂d(j,i,n) −
√

(x(i) − x(j)
r )2 + (y(i) − y(j)

r )2
)2

(1.24)

Avec :

x̂(i) : La valeur estimée de x(i)

ŷ(i) : La valeur estimée de x(i)

x(i) : L’abscisse du ième tag en mètres
(abscisses)

y(i) : L’ordonnée du ième tag en mètres

(ordonnées)

x
(j)
r : L’abscisse de la jème balise en
mètres (abscisses)

y
(j)
r : L’ordonnée de la jème balise en
mètres (ordonnées)

Dans le cas où les modèles sont indépendants les uns des autres et qu’aucune erreur
de modélisation n’est ajoutée en les séparant, il est possible que l’estimation en deux
étapes n’impacte pas l’erreur d’estimation. Le plus fréquemment cependant, comme
statué par Geizici dans [25], la séparation dégrade les performances de l’estimateur.

1.5.2 B Estimation en une étape

L’approche globale (ou approche en une étape) estime directement une position à
partir des mesures brutes. Cependant, les modèles remontant directement à la posi-
tion sont rarement linéaires, ce qui nécessite de faire une résolution itérative sur des
versions linéarisées par morceaux du modèle (cf 2.1.3), augmentant la puissance de
calcul nécessaire. De plus, l’espace de recherche n’étant pas convexe, les résultats sont
dépendants du point de départ de l’optimisation et il est possible que l’optimisation se
termine sur un minimum local. Plusieurs méthodes essaient d’apporter des solutions à
ces problèmes, telles que la relaxation convexe [59] ou la programmation semi-définie
[59, 60], mais elles ne sont pas généralisables à tous les modèles.

Un algorithme répandu [61, 62, 63, 64] pour la résolution d’un modèle global est le
maximum de vraisemblance [65]. La Figure 1.15 montre le principe d’une estimation
paramétrique par maximum de vraisemblance. Les paramètres du modèles à estimer
sont regroupés dans un vecteur θ, et les mesures dans un vecteur Y . Un modèle physique
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Figure 1.15: Schéma de principe de l’estimation de paramètres par maximum de vrai-
semblance

décrit les mesures attendues Ȳ (θ) en fonction de θ et d’une incertitude de mesure ν
qui est une variable aléatoire dont on connaît la statistique. On peut ainsi donner la
statistique des mesures attendues Ȳ (θ)+ν, et calculer P (Ȳ (θ)+ν = Y |θ) la probabilité
d’obtenir des mesures données Y , conditionnée par le vecteur de paramètres θ :

P (Ȳ (θ) + ν = Y |θ) = P (ν = Y − Ȳ (θ)|θ) (1.25)

On définit alors L (θ | Y ) la fonction de vraisemblance des mesures Y , conditionnée
par les paramètres θ ainsi :

L (θ | Y ) = P (Ȳ (θ) + ν = Y |θ) (1.26)

Pour des mesures données (c’est à dire à Y fixé), on peut alors estimer quels sont
les paramètres θ̂ les plus probables par une recherche de maximum sur la fonction de
vraisemblance :

θ̂ = arg max
θ

L (θ | Y ) (1.27)

Dans le cas où ν est une variable de densité normale, il peut être mathématiquement
plus simple de travailler avec la fonction de log-vraisemblance LL (θ | Y ) définie ainsi :

LL (θ | Y ) = ln(L (θ | Y )) (1.28)

Une recherche de maximum sur L (θ | Y ) est équivalente à une recherche sur
LL (θ | Y ) étant donné que la fonction logarithme est monotone croissante.

Pour effectuer une estimation de position, il faut donc que la position soit un des
paramètres de θ et qu’il soit possible de modéliser la mesure attendue Ȳ (θ) (RSSI,
ToA ou AoA) en fonction de θ. Il est également nécessaire de modéliser et connaître la
statistique de l’incertitude de mesure ν. Le chapitre 2 détaille un modèle pour chacune
des techniques évaluées (RSSI, ToA et AoA), ainsi que l’algorithme de Gauss-Newton
utilisé dans cette thèse pour trouver le maximum de la fonction de vraisemblance.
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Le choix entre une approche globale et une séparation des modèles dépend prin-
cipalement du problème abordé et du contexte. Il peut être nécessaire pour effectuer
les calculs sur une cible embarquée, de simplifier les calculs en séparer un modèle en
plusieurs parties plus simples. Afin de garder une précision de localisation maximale,
il a été choisi de garder une optimisation globale par maximum de vraisemblance, cela
nécessitant de faire tourner les algorithmes sur un central de calcul dédié pour respecter
les contraintes énergétiques des tags et des balises.
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38 Chapitre 1. Principes de localisation radio en intérieur

Conclusion

Ce chapitre présente un résumé des principales notions associées à la localisation
radio.

Trois techniques ont été identifiées, nécessitant une comparaison dans la suite des
travaux :

RSSI la mesure de la puissance du signal ;
ToA l’estimation de temps de vol à partir de la mesure des temps de réception ;
AoA l’estimation de l’angle d’arrivée du signal par interférométrie grâce à un

réseau d’antenne.
Les principales méthodes de mesure du RSSI, ToA et AoA sont présentées, et une

mesure par détection d’énergie pour le ToA, et par interférométrie pour l’AoA ont
retenu notre interêt : la première pour son opportunité d’application sur des systèmes
existants, la deuxième pour son potentiel à séparer les multi-trajets et sa cohérence
avec le standard Bluetooth 5.1.

Le problème du multi-trajet a été introduit en montrant son impact sur le RSSI,
ToA et AoA, et en dissociant les cas où les trajets peuvent être séparés des cas où ils
peuvent uniquement être mitigés. Pour la séparation des multi-trajets, l’importance de
plusieurs critères ont été mis en évidence :

— la largeur de bande pour la mesure de ToA ;
— la diversité de polarisation, la géométrie du réseau d’antenne, le nombre d’an-

tennes, ainsi que l’algorithme d’estimation pour l’AoA.
Différentes architectures de communication et de répartition des calculs ont été

présentées et une architecture centralisée en étoile a été choisie afin de diminuer les
échanges radios, réduire la complexité de l’électronique des tags et centraliser les don-
nées pour permettre leur réutilisation. Il a été choisi d’utiliser une résolution de position
en utilisant une approche par modèle et non par données, pour réduire les contraintes
sur l’installation du système de localisation et réduire les problèmes de maintenance.

Pour finir, les principes de l’estimation de position ont été présentés, en identifiant
une technique basée sur l’apprentissage automatique à partir de mesures de calibration,
et une seconde technique basée sur l’utilisation d’un modèle physique. Il a été mis en
évidence que l’utilisation d’une modélisation nécessite moins d’efforts lors de l’installa-
tion d’un système de localisation car le modèle peut-être réutilisé d’une installation à
une autre. Au vu des contraintes de cette thèse concernant le déploiement du système
de localisation (voir introduction), les travaux ont été orientés sur une méthode par mo-
délisation physique. Les grands principes de l’estimation paramétrique par maximum
de vraisemblance ont ensuite été introduits, et ces principes vont être approfondis dans
le prochain chapitre qui présentera une méthode de recherche du maximum de vrai-
semblance ainsi qu’un modèle physique pour chacune des trois techniques évoquées
précédemment (RSSI, ToA et AoA).
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Les mesures de RSSI, ToA et AoA ayant été introduites précédemment, ce cha-
pitre s’attache à définir un modèle probabiliste pour chacune d’entre elle, permettant
d’estimer une position par maximum de vraisemblance. Une comparaison entre une ré-
solution par ces modèles et par des algorithmes standard de ToA et AoA est effectuée,
tant du point de vue énergétique que de la puissance de calcul nécessaire ; afin de faire
un choix pertinent pour un système de localisation énergétiquement contraint.

La section 2.1 commence par introduire une modélisation générale : un modèle pour
la scène de localisation, pour les incertitudes qui impactent la mesure, et pour l’esti-
mateur à maximum de vraisemblance qui sera utilisé par la suite. Les modèles pour
le RSSI, ToA et AoA sont ensuite présentés respectivement en 2.2, 2.3 et 2.4. La pro-
blématique de synchronisation inhérente au ToA est présentée en 2.3.1 et l’algorithme
standard MUSIC permettant une estimation de l’angle d’arrivé est introduit en 2.4.2.
Finalement, une ouverture sur la possibilité de fusionner les RSSI, ToA et AoA est
expliquée en 2.5.



40 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

2.1 Modélisation générale

2.1.1 Scène de localisation

On considère une situation de localisation en intérieur en architecture étoile cen-
tralisée (cf 1.4) avec J récepteurs (notés balises) dotés d’un réseau de M antennes
vectorielles mesurant deux composantes du champ électrique. On considère également
I transmetteurs (notés tags) immobiles pendant la localisation, envoyant N paquets
lors de la phase de localisation. Un exemple de situation de localisation est donné en
Figure 2.1

Modélisation d'une scène de localisation

Abscisses

O
rd
on
né
es

X

Y

Z

Balises
Tags
Ancres

Figure 2.1: Exemple de situation de localisation avec J = 3 balises, I = 4 tags, dont
K = 1 ancre

On se limite à une localisation en deux dimensions dans le plan horizontal (plan
XY ) pour plusieurs raisons :

— pour une localisation en intérieur il est généralement suffisant de localiser le
point sur une carte. Ainsi, bien que le problème soit extensible à une recherche
3D, une recherche 2D est habituellement suffisante ;

— cela diminue le nombre de dimensions de recherche en cas d’une optimisation
par recherche de maximum/minimum, ainsi la complexité de l’algorithme est
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réduite et la convergence facilitée ;
— l’antenne utilisée lors des travaux de cette thèse (cf 3.2.1) est linéaire et permet

donc uniquement d’estimer un angle d’arrivée en azimut, sans avoir d’informa-
tion sur l’élévation.

Les tags sont placés à des positions inconnues sauf pour K d’entre eux qui sont
placés à des positions fixes et connues (ils sont alors notés ancres). Les coordonnées en
mètres des tags et des balises sont respectivement notées Ω et ΩR :

Ω =


x(0) y(0)

...
...

x(I−1) y(I−1)

 ΩR =


x

(0)
r y

(0)
r

...
...

x
(I−1)
r y

(I−1)
r

 (2.1)

Avec :

x(i) : L’abscisse du ième tag en mètres
(abscisses)

y(i) : L’ordonnée du ième tag en mètres
(ordonnées)

x
(j)
r : L’abscisse de la jème balise en
mètres (abscisses)

y
(j)
r : L’ordonnée de la jème balise en
mètres (ordonnées)

On note également Ψ et ΨR l’orientation en radians des tags et des balises dans le
plan XY :

Ψ =


ψ(0)

...
ψ(I−1)

 ΨR =


ψ

(0)
r

...
ψ

(J−1)
r

 (2.2)

Avec :

ψ(i) : L’orientation du tag i dans le
plan XY en radians

ψ
(j)
r : L’orientation de la balise j dans
le plan XY en radians

2.1.2 Incertitude de mesure et de multi-trajets

On considère le bruit de mesure comme étant un bruit blanc gaussien (Random
White Gaussian Noise (RWGN)) centré en zéro de variance σ2 et on notera ν(j,i,n) la
valeur de l’incertitude impactant la mesure du paquet n du tag i reçu par le récepteur
j. Dans les cas du RSSI et du ToA, le signal étant en bande étroite, le multi-trajet
est non séparable (cf 1.3). À des fins de simplification, l’approximation est alors faite
de l’assimiler à une incertitude de mesure blanc gaussien même s’il sera vu en 3.3.2
et 4.3.2 A que cette approximation n’est pas parfaite. Cette approximation permet
de simplifier le modèle pour établir un MLE analytique, mais une généralisation des
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42 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

modèles présentés dans cette thèse à des modèles de multi-trajets non gaussiens reste
possible.

On considère que les mesures sont effectuées dans un laps de temps suffisamment
court et dans un environnement variant suffisamment lentement pour utiliser l’hypotèse
du canal constant. Ainsi, le modèle de multi-trajet ne dépend que de la position du
transmetteur et du récepteur.

On peut alors noter ν(j,i) la valeur de l’incertitude de multi-trajet impactant les
mesures de tous les paquets du transmetteur i reçus par le récepteur j. Le vecteur
d’incertitude ν tel que :

ν =



ν(0,0) + ν(0,0,0)

ν(0,0) + ν(0,0,1)

...
ν(0,0) + ν(0,0,N)

...
ν(0,I) + ν(0,I,N)

...
ν(J,I) + ν(J,I,N)


(2.3)

est donc un vecteur gaussien covariant dont la matrice de covariance Σ est bloc-
diagonale :

Σ = IN ⊗
(
σ2IJ×I + σ2

mp1J×I
)

(2.4)

Avec :

⊗ : Le produit de Kronecker

IJ×I : La matrice identité de taille J × I

1J×I : La matrice de taille J × I dont tous les éléments sont égaux à 1

σ2 : La variance de l’incertitude de mesure ν(j,i,n)

σ2
mp : La variance de l’incertitude des mesures imputée aux multi-trajets ν(j,i)

2.1.3 Maximum de vraisemblance

Les estimateurs à maximum de vraisemblance (Maximum Likelihood Estimator
(MLE) en anglo-saxon) sont des estimateurs bayésiens permettant de retrouver les
paramètres d’un modèle à partir de mesures [65]. On note θ =

[
θ0 . . . θNθ−1

]T
le vecteur contenant les Nθ paramètres du modèle, Y le vecteur contenant les mesures
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2.1. Modélisation générale 43

effectuées et Ȳ (θ) les mesures estimées par le modèle de paramètres θ, on a :

Y = Ȳ (θ) + ν (2.5)

Avec ν le vecteur des incertitudes de mesure de même dimension que Y. On peut alors
trouver θ̂ l’estimé de θ par maximum de vraisemblance :

θ̂ = arg max
θ

L (θ | Y ) (2.6)

= arg max
θ

LL (θ | Y ) (2.7)

Avec L (θ | Y ) = Pθ(ν = Y − Ȳ (θ)) la vraisemblance d’une réalisation de la variable
aléatoire Y (représentant les mesures), dépendant des paramètres θ, et LL (θ | Y ) la
log-vraisemblance : LL (θ | Y ) = log(L (θ | Y )). Dans le cas où l’incertitude ν est
modélisée par une loi normale multivariée de covariance Σ on a :

L (θ | Y ) = 1
(2π)NY /2|Σ|1/2

exp
[
−1

2
(
Y − Ȳ (θ)

)T
Σ−1

(
Y − Ȳ (θ)

)]
(2.8)

Avec NY le nombre d’éléments du vecteur Y (le nombre de mesures). La log-
vraisemblance devient :

LL (θ | Y ) = −1
2

[
NY log(2π) + log(|Σ|) +

(
Y − Ȳ (θ)

)T
Σ−1

(
Y − Ȳ (θ)

)]
(2.9)

Avec Σ la matrice de covariance des incertitudes ν. Dans le cas où Σ est indépendante
de θ, maximiser LL (θ | Y ) est alors équivalent à minimiser :

θ̂ = arg min
θ

(
Y − Ȳ (θ)

)T
Σ−1

(
Y − Ȳ (θ)

)
(2.10)

Les minimums de (2.10) satisfont les solutions à l’équation suivante :

∂LL (θ | Y )
∂θ

= 0 ⇐⇒
(
Y − Ȳ (θ)

)T
Σ−1∂Ȳ (θ)

∂θ
= 0 (2.11)

On se ramène alors à une optimisation par moindre carrés non linéaires pondérée
par la matrice Σ−1. Dans le cas où Ȳ (θ) est linéaire par rapport à θ, le système est
convexe et n’admet qu’une seule solution. Cependant, dans notre cas les mesures Y
dépendent de distances et d’angles dépendant à leur tour des coordonnées x(i) et y(i)

qui sont des éléments de θ. Le modèle Ȳ (θ) n’est donc pas linéaire par rapport à x(i)

et y(i). On peut alors procéder à une recherche de minimum par itération : descente de
gradient, Gauss-Newton, etc. La méthode utilisée dans ce mémoire pour la recherche
de minimum est la méthode de Gauss-Newton.
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44 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

2.1.3 A Gauss-Newton

Si on linéarise Ȳ (θ) en θ̂k, alors on peut trouver θ̂k+1 l’itération suivante de θ̂k à
l’aide de ∆θ̂k, la direction du pas de descente telle que θ̂k+1 = θ̂k + ∆θ̂k en résolvant
le système linéaire suivant :

JȲ (θ̂k)TΣ−1JȲ (θ̂k)︸ ︷︷ ︸
A(̂θk)

∆θ̂k = JȲ (θ̂k)TΣ−1RY (θ̂k)︸ ︷︷ ︸
B(̂θk,Y )

(2.12)

Avec JȲ (θ̂k) la matrice jacobienne de Ȳ (θ) prise en θ̂k et RY (θ̂k) = Y − Ȳ (θ̂k)
l’erreur entre les mesures et le modèle (les résidus) à l’itération k.

Si ν est un vecteur gaussien non covariant de variance σ2, alors Σ = σ2I et Σ−1 =
1
σ2 I, ce qui simplifie (2.12) :

JȲ (θ̂k)TJȲ (θ̂k)︸ ︷︷ ︸
A(̂θk)

∆θ̂k = JȲ (θ̂k)TRY (θ̂k)︸ ︷︷ ︸
B(̂θk)

(2.13)

Les tailles des matrices A(θ̂k) et B(θ̂k, Y ) sont respectivement de NY ×Nθ et NY ×1
avec NY la taille du vecteur Y (le nombre de mesures), et Nθ le nombre de paramètres.
Pour que le système admette une solution, il faut que rang

(
A(θ̂k)

)
= Nθ afin que

A(θ̂k) soit inversible.

Les sections qui suivent donnent les modèles des vecteurs Ȳ en fonction de θ et
discutent de l’existence d’une solution à l’inversion de A(θ̂k) dans le cas des mesures
de RSSI, ToA et AoA.

2.2 RSSI

2.2.1 Maximum de vraisemblance

Le modèle pour une mesure de RSSI présenté en (1.2) peut se mettre en forme pour
donner YRSSI le vecteur de mesures :

YRSSI =
[
y

(0,0,0)
RSSI · · · y

(0,0,N)
RSSI · · · y

(0,I,N)
RSSI · · · y

(J,I,N)
RSSI

]T
(2.14)

avec y
(j,i,n)
RSSI = P

(i)
e|dBm +G(j) +G(i) − a0 + 10γ log10(d

(j,i)

d0
)︸ ︷︷ ︸

y
(j,i,n)
RSSI

+ν(j,i,n) (2.15)
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et YRSSI =
[
y

(0,0,0)
RSSI · · · y

(0,0,N)
RSSI · · · y

(0,I,N)
RSSI · · · y

(J,I,N)
RSSI

]T
(2.16)

Le vecteur de paramètres θ contient les paramètres inconnus à estimer : les constantes
γ et a0, les coordonnées des tags x(i) et y(i) (sauf pour les K ancres qui sont à position
connue), et les gains d’antenne de tous les nœuds :

θ = [GT , γ, a0,

x(0), · · · , x(I−K−1),

y(0), · · · , y(I−K−1)]T (2.17)

Avec G le vecteur des gains d’antennes :

G =
[
G(j=0) · · · G(j=J) G(i=0) · · · G(i=I)

]T
(2.18)

2.2.1 A Calibration

Il est possible de calibrer le système de localisation en mesurant les gains d’antenne
des balises et des tags en chambre anéchoïque avant leur installation. On connaît ainsi
les valeurs de G(j) et G(i) et on peut les exclure de θ. Il est également possible d’amé-
liorer encore la précision de localisation en calibrant la propagation du signal dans la
pièce où la localisation a lieu : en relevant des mesures de RSSI à position (x(i), y(i))
connue on peut garder uniquement γ et a0 dans θ et les estimer. Par la suite, lorsque
les mesures se font à position inconnue, seuls les coordonnées seront estimées car G(j)

et G(i) auront été mesurés et γ et a0 estimés au préalable.
Nous avons montré dans de précédents travaux [66] que calibrer au minimum les

gains des balises a un fort impact sur la précision d’un système de localisation : sans
cette calibration, l’erreur de localisation est de l’ordre de l’espacement entre les balises
(la densité de maillage). La calibration du gain du transmetteur et de la propagation
du signal ont quand à eux un impact plus modéré sur l’erreur globale.

2.2.1 B Existence d’une solution au système

Il est important de noter qu’il est impossible d’estimer toutes les valeurs de GT et
GR. On remarque dans (2.15) qu’ils sont directement additionnés l’un à l’autre dans
le modèle de telle sorte qu’il est impossible d’estimer l’un sans connaître l’autre. En
d’autres termes, JȲ (θ) a une dépendance linéaire entre ses colonnes qui diminue son
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46 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

rang et celui de A(θ), rendant A(θ) non inversible :

∂Ȳ (θ)
∂G(j) −

∂Ȳ (θ)
∂G(i) = 0NY ×1 (2.19)

=⇒ rang (JȲ (θ)) < NY =⇒ rang (A(θ)) < NY (2.20)
(car A(θ) = JȲ (θ)TJȲ (θ))

Plusieurs solutions sont possibles pour palier à ce problème :
— calibrer le système en mesurant le gain d’un ou plusieurs tags ou balises. Dans

ce cas la variable concernée est enlevée de θ et la colonne correspondant est
supprimée de JȲ (θ), le système retrouve son rang plein ;

— poser arbitrairement G(0) = 0, et le supprimer de θ et JȲ (θ). Dans ce cas on
estime les valeurs des gains relatifs à G(0) dont la valeur est inconnue, c’est-à-dire
qu’on estime par exemple Ĝ(j) = G(j) −G(0). Ceci pose problème si on cherche
à mesurer les gains des tags ou balises, mais si on est uniquement intéressé par
la position (x(i), y(i)), une valeur relative du gain est suffisante.

2.3 ToA

Lors d’une localisation par ToF, les bases de temps utilisées pour mesurer les ToA ne
sont pas exactement les mêmes. Il est alors nécessaire de les synchroniser ou d’estimer
les décalages et les dérives d’horloges de chaque nœud pour pouvoir estimer la position.
Une alternative consiste à opérer des différences de ToA pour s’affranchir des décalages
des mesures. Nous discutons dans cette section de ces techniques en détaillant un modèle
du décalage et de la dérive entre les différentes horloges des nœuds.

2.3.1 Synchronisation d’horloge

Les systèmes de localisation basés sur des méthodes temporelles nécessitent une
synchronisation de l’horloge des différents nœuds pour pouvoir associer des temps d’ar-
rivée à des temps de vol et donc des distances. Les auteurs de [67] identifient deux
grandeurs qui peuvent être synchronisées entre les différentes horloges : la fréquence
et la phase. Dans le cas où la fréquence d’horloge n’est pas corrigée, les écarts entre
les différentes fréquences sont nommés dérive d’horloge (ou clock-drift), et si les fré-
quences sont synchronisées mais pas la phase, l’erreur de phase résiduelle est nommée
décalage-temporel (clock-offset ou skew).
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2.3.1 A Temps d’arrivée

On peut modéliser ainsi la fréquence d’un nœud [68] :

f(t) = f0 + ∆fi + fit+ f̃i(t) (2.21)

Avec :

f(t) : La fréquence d’un nœud en Hz

f0 : La fréquence de référence d’un
nœud en Hz (2.402 GHz dans notre
cas pour le premier canal Blue-
tooth)

∆fi : Le biais en fréquence qui peut
être considéré constant lorsque le

nœud a atteint sa stabilité ther-
mique et que la tension d’alimen-
tation est stable

fi : Le facteur d’usure à long terme

f̃i(t) : Les variations temporelles de
la fréquence

Dans le cadre de mesures suffisamment courtes, les termes fi et f̃i(t) peuvent être
considérés constants et être intégrés dans ∆fi, ce qui simplifie le modèle (2.21) en :

f(t) = f0 + ∆fi = f0(1 + ∆fi
f0

) = αf0 (2.22)

Avec α la dérive d’horloge du nœud. On a généralement une dérive d’horloge de l’ordre
de la dizaine de Partie Par Million (ppm) et dans notre cas sa valeur fournie par le
constructeur est de α ∼ N (1,

(
25.10−6)2) (25ppm). On peut alors définir la base de

temps d’un nœud en fonction de la dérive d’horloge et du décalage temporel :

tl = αt+ τ (2.23)

Où tl est le temps dans la base locale du nœud, t le temps absolu et τ le décalage
temporel.

La fréquence de l’oscillateur interne n’étant pas exactement identique entre deux
nœuds, leur mesure d’une durée donnée ne sera pas la même. Il est donc nécessaire
d’établir une synchronisation temporelle entre eux. En effet, on peut modéliser la me-
sure de ToA ainsi :

t
(j,i,n)
rl = α(j)(t(i,n)

e + t(j,i)p ) + τ (j) (2.24)

= α(j)( t
(i,n)
el − τ (i)

α(i) + t(j,i)p ) + τ (j) (2.25)

= α(j)

α(i) t
(i,n)
el + α(j)

α(i) t
(j,i)
p + τ (j) − α(j)

α(i) τ
(i) (2.26)

Avec :
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t
(j,i,n)
rl : L’instant de réception du nème

paquet du transmetteur i par le ré-
cepteur j dans son horloge locale

α(j) : La dérive d’tagxhhorloge du ré-
cepteur j par rapport à une repère
de temps absolu

α(i) : La dérive d’horloge du transmet-
teur i par rapport à une repère de
temps absolu

t
(i,n)
el : L’instant d’émission du nème

paquet du transmetteur i dans son
horloge locale

t
(i,n)
e : L’instant d’émission du nème

paquet du transmetteur i par rap-
port à une repère de temps absolu

τ (j) : Le décalage temporel du récep-
teur j par rapport à une repère de
temps absolu

τ (i) : Le décalage temporel du trans-
metteur i par rapport à une repère
de temps absolu

t
(j,i)
p : Le temps de vol du signal entre
le transmetteur i et le récepteur j
(t(j,i)p = d(j,i)/c0)

Une synchronisation parfaite entre les nœuds donnerait α(j)/α(i) = 1 et τ (j) = τ (i),
ce qui simplifie (2.26) en :

t
(j,i,n)
rl = t

(i,n)
el + t(j,i)p (2.27)

Connaissant t(j,i,n)
rl et t(i,n)

el (qui sont respectivement mesuré et paramétré), on en
déduit t(j,i)p et donc la distance car t(j,i)p = d(j,i)/c0 avec d(j,i) la distance entre le trans-
metteur i et le récepteur j, et c0 la vitesse de la lumière dans l’air. Cette synchronisation
totale balise/tag peut être difficile ou coûteuse à réaliser dans de nombreuses situations,
en raison de contraintes énergétique ou de mobilité sur le tag.

Il est cependant possible d’éviter la synchronisation en utilisant des combinaisons
entre les mesures, annulant ou limitant l’effet des paramètres inconnus d’horloge. Nous
décrivons dans la suite ces méthodes dans le cadre où les bases de temps ont des dérives
constantes.

2.3.1 B Différence de temps d’arrivée

Pour éviter le problème de synchronisation balise/tag, la méthode Time Difference
of Arrival (TDoA) est souvent utilisée (voir [69, 70, 61] pour des exemples), où la
différence entre deux mesures de ToA effectuées par deux balises différentes est calculée,
résultant en une mesure de différence de distance :

t(j2,i,n)
r − t(j1,i,n)

r = t(i,n)
e

(
α(j2) − α(j1)

)
(2.28)

+
(
α(j2)t(j2,i)p − α(j1)t(j1,i)p

)
+
(
τ (j2) − τ (j1)

)
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Si la synchronisation entre les balises est suffisamment précise (α(j2)−α(j1) et τ (j2)−τ (j1)

suffisamment petits), et la durée des mesures suffisamment courte (t(i,n)
e suffisamment

petit) on a :

t(i,n)
e

(
α(j2) − α(j1)

)
+
(
τ (j2) − τ (j1)

)
<<

(
α(j2)t(j2,i)p − α(j1)t(j1,i)p

)
(2.29)

(2.28) se simplifie alors en :

t(j2,i,n)
r − t(j1,i,n)

r =
(
α(j2)t(j2,i)p − α(j1)t(j1,i)p

)
(2.30)

On peut poser α(j) = 1 + α̃(j) avec α̃(j) ∼ N (0, (25.10−6)2). On a alors :

α(j)t(j,i)p = t(j,i)p + α̃(j)t(j,i)p (2.31)
≈ t(j,i)p

On peut alors simplifier (2.30) :

TDoA(j2,j1,i,n) = t(j2,i,n)
r − t(j1,i,n)

r (2.32)
≈ t(j2,i)p − t(j1,i)p (2.33)

≈
(
d(j2,i) − d(j2,i)

)
/c0 (2.34)

On a donc la différence entre deux distances égale à une valeur mesurée. Le lieu
géométrique des points dont la différence de distance entre eux est constante correspond
à une hyperbole dans le plan. On obtient donc avec deux balises une hyperbole sur
laquelle se trouve le transmetteur.

Cependant, le TDoA nécessite une synchronisation précise entre les balises pour
que les hypothèses présentées soient valides. Ceci peut être réalisé avec des algorithmes
de synchronisation sans fil [71, 72, 73, 74, 75, 76, 61] ou avec un fil pour partager le
signal d’horloge (ce qui offre de meilleurs performances [77]). Il est cependant nécessaire
de tenir compte du temps de propagation le long du fil pour compenser la phase des
horloges. Les signaux GNNS peuvent être utilisés comme base de temps commune
lorsque le ciel est en LoS : l’horloge atomique des satellites ayant une erreur de dérive
faible (moins de 10 −11ppm d’après [78, 79, 70], recalibrés en permanence depuis des
stations au sol), ils constituent une base de temps fiable et durable. Cependant, il
a été montré par les auteurs de [69] que des erreurs de synchronisation résiduelles
de 200ns (= 60m/c0) peuvent limiter la précision à cause d’erreurs d’estimation de
mesure du temps d’arrivée du signal, de dilution de précision géométrique (Geometrical
Dilution Of Precision (GDoP)) ou de la distorsion du signal par l’ionosphère. On peut
également utiliser des signaux d’opportunité tels que ceux de television (TV), WiFi,
Global System for Mobile Communications (GSM) ou des signaux de radiodiffusion
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50 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

audio [80] (la précision de synchronisation dépendra du signal et de sa bande passante),
mais ces signaux ne sont pas toujours disponibles, et peuvent augmenter la complexité
du récepteur car ils peuvent nécessiter une tête RF supplémentaire.

2.3.1 C Double différence de temps d’arrivée

Pour éviter la synchronisation entre les balises, il est possible de faire une nouvelle
différence entre deux TDoA mesurés sur deux tags différents, dont un est placé à
position connue. On obtient alors une mesure de Differential Time Difference of Arrival
(dTDoA) dont le modèle sans hypothèses est le suivant [68] :

dTDoA(j2,j1,i2,i1,n) =TDoA(j2,j1,i2,n) − TDoA(j2,j1,i1,n) (2.35)

=
(
α(j2) − α(j1)

) (
t(i2,n)
e − t(i1,n)

e

)
(2.36)

+ α(j2)
(
t(j2,i2)
p − t(j2,i1)

p

)
− α(j1)

(
t(j1,i2)
p − t(j1,i1)

p

)
=
(
α(j2) − α(j1)

) (
t(i2,n)
e − t(i1,n)

e

)
(2.37)

+ t(j2,i2)
p − t(j2,i1)

p − t(j1,i2)
p + t(j1,i1)

p

+ α̃(j2)
(
t(j2,i2)
p − t(j2,i1)

p

)
︸ ︷︷ ︸

<<t
(j2,i2)
p −t(j2,i1)

p

− α̃(j1)
(
t(j1,i2)
p − t(j1,i1)

p

)
︸ ︷︷ ︸

<<t
(j1,i2)
p +t(j1,i1)

p

≈
(
α(j2) − α(j1)

) (
t(i2,n)
e − t(i1,n)

e

)
(2.38)

+
(
d(j2,i2) − d(j2,i1) − d(j1,i2) + d(j1,i1)

)
/c0

Afin de limiter l’impact des dérives d’horloges sur l’estimation de position il est
alors nécessaire d’assurer la condition suivante :(

α(j2) − α(j1)
) (
t(i2,n)
e − t(i1,n)

e

)
<< t(j2,i2)

p − t(j2,i1)
p − t(j1,i2)

p + t(j1,i1)
p (2.39)

Ceci peut se faire de deux manières :
— en assurant une synchronisation minimale des fréquences d’horloges pour dimi-

nuer
(
α(j2) − α(j1)

)
;

— en choisissant des paquets ayant été émis les plus proches possibles dans le temps
pour minimiser

(
t
(i2,n)
e − t(i1,n)

e

)
.

Si cette condition est assurée (ce qui est une hypothèse couramment admise [68]), on
peut considérer que (2.38) se simplifie :

dTDoA(j2,j1,i2,i1,n) ≈
(
d(j2,i2) − d(j2,i1) − d(j1,i2) + d(j1,i1)

)
/c0 (2.40)

On obtient alors une double différence de distance et, si (x(i1), y(i1)) la position du tag
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i1 est connue on peut calculer d(j1,i1) et d(j2,i1), et retrouver une simple différence de
distance similaire à un TDoA.

Le dTDoA permet donc une estimation de position en limitant la problématique de
synchronisation d’horloge, mais nécessite de disposer de un ou plusieurs tags à position
connue (notés ancres). Si les balises ont la possibilité de transmettre des messages
durant la localisation de la même manière que les tags, il est alors possible d’utiliser
les balises en tant qu’ancres puisque leur position est connue.

2.3.1 D Temps d’aller retour

Une autre approche pour éviter les problèmes de synchronisation est le Round Trip
Time (RTT) qui consiste à ré-émettre un message reçu : la balise émet un paquet et
les tags le retransmettent après un délai connu et maîtrisé. La balise date ensuite la
réception du retour du paquet, ainsi la mesure du temps d’émission et de réception est
datée à partir de la même horloge :

t
(j,i,n)
rl = α(j)(t(j,n)

e + 2t(j,i)p + α(i)td) + τ (j) (2.41)

= α(j)( t
(j,n)
el − τ (j)

α(j) + 2t(j,i)p + α(i)td) + τ (j) (2.42)

=⇒ t
(j,i,n)
rl − t(j,n)

el = α(j)(2t(j,i)p + α(i)td) (2.43)

Avec :

td : Le délai entre la réception et la
réémission d’un paquet lors d’un
RTT

t
(j,n)
e : L’instant d’émission du nème

paquet par la balise j dans le cadre
d’un RTT (par rapport à une repère

de temps absolu)

t
(j,n)
el : L’instant d’émission du nème

paquet par la balise j dans le cadre
d’un RTT (dans la base de temps
de cette balise)

En considérant que α(j)t
(j,i)
p ≈ t(j,i)p (cf (2.31)), on peut simplifier (2.43) :

t
(j,i,n)
rl − t(j,n)

el ≈ 2t(j,i)p + α(j)α(i)td (2.44)

On voit donc que le décalage temporel n’a plus d’impact et qu’il faut que td soit le
plus faible possible afin de réduire au maximum l’impact de la dérive d’horloge du
transmetteur et récepteur (c-à-d td << 2tp

60ppm). Cette méthode reste très employée car
elle ne nécessite aucune synchronisation, mais elle implique d’avoir un matériel et un
logiciel capable de commuter rapidement de réception à transmission.

Il est à noter que lors d’une mesure de ToA, la valeur mesurée est entachée d’une
erreur ν de variance σ2. Lors d’une différence de deux ToA, on obtient alors un TDoA
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52 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

entaché d’une erreur de variance 2σ2, et lorsqu’une différence de deux TDoA est effec-
tuée, on obtient alors un dTDoA entaché d’une erreur de variance 4σ2. Dans le RTT,
l’erreur de mesure est également effectuée deux fois. Étant donné que l’erreur de mesure
du ToA en utilisant notre chaîne d’acquisition est importante (cf 3.3.2), il est crucial
de limiter au maximum les opérations sur les mesures brutes. Il a donc été choisi de
ne pas utiliser le RTT, TDoA ou dTDoA, mais plutôt une approche par ToA direct en
estimant les dérives d’horloges par MLE.

2.3.2 Maximum de vraisemblance

Comme vu précédemment (cf 1.4), dans un contexte de localisation ultra basse
consommation, il est important de minimiser le nombre de communications radios ef-
fectuées. Un des problèmes des méthodes ToA, TDoA et dTDoA est qu’elles nécessitent
de centraliser toutes les mesures vers un nœud de calcul. Ceci peut augmenter consi-
dérablement la consommation des balises si de multiples mesures sont cumulées pour
réduire l’erreur d’estimation. En effet, cela augmente la quantité de données à échanger.

Une solution pour diminuer cette quantité de mesures remontées au nœud central
est d’utiliser la relation affine entre les temps d’arrivée et les dates d’émissions. On
peut remettre en forme (2.25) pour la mettre en évidence :

t
(j,i,n)
rl = α(j)( t

(i,n)
el − τ (i)

α(i) + t(j,i)p ) + τ (j) + ν(j,i,n) + ν(j,i) (2.45)

t
(j,i,n)
rl = α(j)

α(i)︸︷︷︸
A(j,i)

t
(i,n)
el +

(
α(j)t(j,i)p − α(j)

α(i) τ
(i) + τ (j) + ν(j,i)

)
︸ ︷︷ ︸

B(j,i)︸ ︷︷ ︸
t
(j,i,n)
rl

+ν(j,i,n)cou (2.46)

Avec :

A(j,i) : La pente de la régression li-
néaire dans le modèle de ToA

B(j,i) : Le décalage de la régression li-
néaire dans le modèle de ToA

ν(j,i) : Une modélisation de l’impact
du multi-trajet comme une incerti-
tude de mesure qui ne dépend pas
du temps mais de la position, donc
du couple récepteur-transmetteur,

modélisé par une variable aléatoire
de densité N (0, σmp2)

ν(j,i,n) : L’incertitude de mesure. C’est
une variable aléatoire de densité
N (0, σ2)

t
(j,i,n)
rl : Le modèle de t(j,i,n)

rl

t
(j,i,n)
rl : L’instant de réception du nème

paquet du transmetteur i par le ré-
cepteur j dans son horloge locale
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Une balise peut alors traiter N mesures de ToA en embarqué et ne renvoyer que les
coefficients de la régression linéaire A(j,i) et B(j,i) (la valeur de t(i,n)

el étant connue car
indiquée dans le paquet). Un total de 2I valeurs par balise sont envoyées au nœud de
calcul lieu de NI valeurs. Ceci permet d’augmenter grandement le nombre de mesures
sans impacter la taille de la transmission finale et de réduire la complexité du MLE.

Le vecteur de mesure pour le MLE est le suivant :

YToA = [A(0,0), · · · , A(0,I−1), · · · , A(J−1,I−1),

B(0,0), · · · , B(0,I−1), · · · , B(J−1,I−1)]T (2.47)

Avec YToA le vecteur contenant toutes les pentes et décalages A(j,i) et B(j,i) calculées
à partir des mesures de ToA et θ le vecteur de paramètres qui est de la forme suivante :

θ = [αT , τT , (2.48)
x(0), · · · , x(I−K)

y(0), · · · , y(I−K)]T

Avec :
— α =

[
α(j=0) · · · α(j=J) α(i=0) · · · α(i=I)

]T
le vecteur des dérives d’hor-

loges
— τ =

[
τ (j=0) · · · τ (j=J) τ (i=0) · · · τ (i=I)

]T
le vecteur des décalages tempo-

rels de tous les tags et balises
θ est donc composé Nθ = 2× (J + I) + 2(I −K) éléments.

2.3.2 A Conditionnement numérique

Si on estime toutes les valeurs de α(j), α(i), τ (j) et τ (i), des dépendances linéaires
entre certaines colonnes de JȲ (θ) sont proches d’exister :

∂A(j,i)

∂α(j) ≈ −
∂A(j,i)

∂α(i) ≈ 1 (2.49)

∂B(j,i)

∂τ (j) ≈ −
∂B(j,i)

∂τ (i) = 1 (2.50)

Ces dépendances linéaires ne sont théoriquement pas parfaite, mais elles font apparaître
des valeurs propres de JȲ (θ̂k) très proches de zéro ce qui rend le système numériquement
mal conditionné et les itérations pour la recherche de θ̂ risquent d’être instables. Ceci
est dû à deux considérations :

— il n’est pas possible d’estimer des dérives d’horloges à partir de mesures effec-
tuées uniquement avec ces horloges : on ne peut estimer que α(j)

α(0) la dérive relative
de l’horloge j par rapport à l’horloge 0. Sans perte de généralité, on peut choisir
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54 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

l’horloge de référence comme étant celle de la première balise. Estimer α(j)

α(0) est
équivalent à estimer α(j) en choisissant α(0) = 1, ce qui revient à supprimer α(0)

de θ et de JȲ (θ) ;
— de même, il est nécessaire de choisir une origine du temps pour les mesures.

Ceci peut être fait en choisissant τ (0) = 0, ce qui revient à dire que l’expérience
commence au moment où la première balise commence à mesurer, ce qui implique
toutefois qu’il est possible d’obtenir des mesures de τ (j) négatives pour les balises
ayant démarré leurs mesures avant la première. Choisir τ (0) = 0 est équivalent
à supprimer τ (0) de θ et de JȲ (θ).

Ainsi, lors de l’estimation de position, l’horloge d’une balise aléatoire j est choisie
comme référence, et les colonnes correspondantes liées à α(j) et τ (j) sont supprimées
de la jacobienne, ce qui restaure le plein rang de JȲ (θ) et donc de A(θ). Le système
admet à nouveau une solution, les positions, les dérives et les décalages des horloges
restantes sont estimées dans θ, mais toutes les dérives et les décalages d’horloges sont
estimées relativement à base de temps de la première balise.

2.4 AoA

Cette section présente l’utilisation de mesures de la phase d’un signal incident sur
un réseau d’antennes pour en déduire son angle d’arrivée. Le modèle général d’une
onde radio est tout d’abord détaillé en 2.4.1, puis des algorithmes permettant d’esti-
mer l’angle d’arrivée à partir de mesures de phases sont détaillés en 2.4.2 (algorithme
MUSIC) et 2.4.3 (maximum de vraisemblance).

2.4.1 Modélisation de signaux incidents sur un réseau d’antennes

On considère par la suite un environnement en champ lointain où tous les signaux
reçus sont des ondes planes. On se place également dans le plan horizontal XY (loca-
lisation à deux dimensions), et on considère P signaux incidents dont la direction de
propagation est inscrite dans le plan, formant un angle αp avec l’axe des abscisses (voir
Figure 2.2). On considère de plus que les signaux incidents sont des ondes entretenues
sur la durée de la mesure, c’est-à-dire des ondes électromagnétiques d’amplitude et de
fréquence constantes.

2.4.1 A Polarisation

Selon une définition extraite de [81], la polarisation est définie comme "la propriété
d’une onde électromagnétique décrivant la variation dans le temps de la direction et
amplitude relative du vecteur du champ électrique". En d’autres termes, la polarisation
définit la courbe tracée par l’extrémité du vecteur champ électrique ~E en un point fixe
de l’espace en fonction du temps.
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X

Y

Signaux incidents
Antennes

Figure 2.2: Mise en évidence de trois si-
gnaux incidents dans le plan XY, sur un
réseau de six antennes à géométrie arbi-
traire.

Polarisation Horizontale

Polarisation Verticale

Polarisation Elliptique

Polarisation Circulaire

Polarisation Elliptique

Axe majeurAxe majeur

Axe mineur

Figure 2.3: Exemples classiques de po-
larisations pour plusieurs valeurs de γ et
η

En propagation en champ libre, si une onde se propage selon un axe ~ur (le vec-
teur de poynting), le vecteur ~E est orthogonal à ~ur. On peut donc l’exprimer par deux
composantes ~Eθ et ~Eφ dans le plan normal à ~ur orthogonales entre elles. Ces deux com-
posantes sont deux vecteurs qui battent à la même fréquence mais avec une amplitude
et une phase différente :

~E = ~Eθ + ~Eφ (2.51)
~E = cos(γ) cos(2πft) ~uθ (2.52)

+ sin(γ) cos(2πft+ η) ~uφ

= Re

[cos(γ) sin(γ)eiη
]

︸ ︷︷ ︸
E

ei2πft


[
~uθ
~uφ

]
(2.53)

(2.54)

Avec ~uθ et ~uφ les vecteurs unitaires colinéaires à ~Eθ et ~Eφ. E ∈ C2 est la notation
complexe vectorielle du vecteur champ électrique. γ est un paramètre qui modélise
l’amplitude des deux vecteurs et η introduit un déphasage entre les deux. La Figure
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56 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

2.3 montre la polarisation obtenue pour plusieurs valeurs de γ et η.

2.4.1 B Modèle du signal reçu

On considère Xn ∈ CM le vecteur contenant l’enveloppe complexe du signal échan-
tillonné à chaque antenne à l’instant n et X =

[
X0 · · ·XNs−1

]
∈ MM,Ns(C) (avec Ns

le nombre d’échantillons mesurés) la matrice contenant tous les échantillons mesurés
sur un paquet. Chaque signal se mélangeant à chaque antenne, on reçoit M sommes
pondérés par un déphasage et un gain qui sont propres à chaque antenne et à l’angle
d’arrivée. De plus, si l’antenne est polarisée, le gain et le déphasage appliqués au signal
ne seront pas les mêmes en fonction de la polarisation :

[
X0 · · · XNs−1

]
︸ ︷︷ ︸

X

=
[
a(α0, γ0, η0) · · · a(αP−1, γP−1, ηP−1)

]
︸ ︷︷ ︸

A(α,γ,η)


ST0
...

STP−1


︸ ︷︷ ︸

S

+
[
ν0 · · · νNs−1

]
︸ ︷︷ ︸

N

(2.55)
Avec :

a(αp, γp, ηp) : R× R× R → CM×1 :
Le vecteur directeur (steering vec-
tor) du réseau d’antennes. C’est
sa réponse à un signal incident
en phase et gain en fonction de
αp, γp, ηp : l’angle d’incidence et la
polarisation du pème signal

Sp ∈ CNs : Le vecteur contenant
l’enveloppe complexe du pème si-
gnal échantillonné aux instants n ∈
[0;Ns[

νn ∈ CM : Le bruit impactant les me-
sures sur toutes les antennes à l’ins-
tant n

A(α, γ, η) : RP × RP × RP →
MM,P (C) : La réponse du réseau
aux P signaux incidents en phase

et en gain en fonction de α
α ∈ RP : Le vecteur contenant les
P angles d’arrivée des signaux inci-
dents : α =

[
α0 · · · αP−1

]T
γ ∈ RP : Le vecteur contenant les
P valeurs γp des signaux incidents
(paramètre de polarisation) : γ =[
γ0 · · · γP−1

]T
η ∈ RP : Le vecteur contenant les
P valeurs ηp des signaux incidents
(paramètre de polarisation) : η =[
η0 · · · ηP−1

]T
N ∈ MM,Ns(C) : La matrice conte-
nant le bruit impactant les mesures
pour toutes les antennes et tous les
échantillons

Dans le cas où une antenne est polarisée, il est possible de modéliser sa réponse (son
vecteur directeur) par la somme de deux réponses distinctes liées aux deux composantes
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orthogonales du champ électrique :

a(αp, γp, ηp) =
[
aθ(αp) aφ(αp)

] [ cos(γp)
sin(γp)eiηp

]
(2.56)

Avec aθ(αp) : R→ CM×1 et aφ(αp) : R→ CM×1 la réponse en phase et gain du réseau
d’antennes respectivement à la composante ~Eθ et ~Eφ du champ. Ainsi, pour caractériser
une antenne en polarisation, il est possible de mesurer son diagramme de rayonnement
en chambre anéchoïque avec un signal polarisé horizontalement (γ = 0, η = 0) puis
verticalement(γ = π

2 , η = 0). On mesure alors directement aθ(αp) et aφ(αp) les vecteurs
de direction en polarisation de l’antenne et on peut reconstruire sa réponse à un signal
de polarisation quelconque.

2.4.1 C Signaux cohérents

Dans le cas de la localisation en intérieur, la réflexion d’un signal sur les obstacles
environnants crée de multiples répétitions du signal à un déphasage près. On consi-
dère alors que de multiples signaux cohérents sont reçus (cf 1.3.4). Si on considère P
réflexions du signal incident, il est possible de simplifier le modèle (2.55) ainsi :

X = A(α, γ, η)


ρ0
...

ρP−1


︸ ︷︷ ︸

Φ

[
eiω0 eiω1 · · · eiω(Ns−1)

]
Ts +N (2.57)

Avec :

Φ ∈ CP : Le vecteur contenant la phase et l’amplitude des P signaux cohérents
incidents

ρp ∈ C : La phase et l’amplitude de la pème réflexion de l’onde lorsqu’elle arrive
sur le réseau d’antennes

ω ∈ R : La pulsation du signal reçu

Ts : La période d’échantillonnage du signal en secondes

2.4.2 MUSIC : algorithme de super-résolution pour l’AoA

MUSIC est un algorithme permettant à partir d’une décomposition en valeurs
propres de la matrice de corrélation des mesures d’estimer l’angle d’arrivée de mul-
tiples signaux non cohérents. En notant XH la transposée hermitienne de X, et à
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partir de (2.55), on définit la matrice de covariance des mesures RXX comme il suit :

RXX = E[XXH ] (2.58)
= E[A(α, γ, η)SSHA(α, γ, η)H ] + E[NNH ] (2.59)
= A(α, γ, η)RSSA(α, γ, η)H + σ2I (2.60)

Avec :

RXX ∈ MM,M (C) : La matrice de covariance des signaux mesurés sur chaque
antenne

RSS ∈ MP,P (C) : La matrice de covariance des signaux inci-
dents : RSS = E

[
SHS

]

Le rang de RXX est donc rang (RXX) = min(rang (RSS) , rang (A(α, γ, η))). RSS
est de rang P si les P signaux sont indépendants, et A(α, γ, η) est de rang P si i 6=
j =⇒ (αi, γi, ηi) 6= (αj , γj , ηj) ∀(i, j) ∈ [0;P [ 2. Ainsi, si ces conditions sont réunies,
RXX est de rang P . S’il y a plus d’antennes que de signaux incidents (M > P ), RXX
possède M − P valeurs propres de RXX égales à zéro et donc M − P vecteurs propres
qi ∈ CM tels que A(α, γ, η)RSSA(α, γ, η)Hqi = 0 =⇒ A(α, γ, η)Hqi = 0 On a donc
qHi a(α̂p, γ̂p, η̂p) = 0 si (α̂p, γ̂p, η̂p) = (αp, γp, ηp).

On peut alors définir une fonction de coût MUSIC χ(α̂, γ̂, η̂) indiquant si un signal
arrive d’un angle donné avec une polarisation donnée :

χ(α̂p, γ̂p, η̂p) =
∣∣∣∣∣ 1
a(α̂p, γ̂p, η̂p)HQHQa(α̂p, γ̂p, η̂p)

∣∣∣∣∣ (2.61)

Avec Q ∈ MM,M−P (C) la matrice contenant les M − P vecteurs propres de RXX
associés aux M − P valeurs propres les plus petites : Q =

[
q0 · · · qM−P−1

]
. Cela

nécessite toutefois de connaître P le nombre de signaux incidents, ou de l’estimer à
partir des valeurs propres de RXX (par exemple en comptant le nombre de valeurs
propres supérieures à un seuil donné). Étant donné que (α̂p, γ̂p, η̂p) = (αp, γp, ηp) =⇒
qHi a(α̂p, γ̂p, η̂p) = 0 =⇒ a(α̂p, γ̂p, η̂p)HQHQa(α̂p, γ̂p, η̂p) = 0, la fonction χ(α̂p, γ̂p, η̂p)
admet des maximums locaux en αp, γp, ηp. Trouver les P angles d’arrivés revient donc
à une recherche de P maximums :

α̂p, γ̂p, η̂p = arg max
αp,γp,ηp

χ(αp, γp, ηp) ∀p ∈ J0;P J (2.62)
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2.4.3 Maximum de vraisemblance

Il est également possible d’utiliser un estimateur à maximum de vraisemblance
plutôt que l’algorithme MUSIC pour estimer les angles d’arrivée des P signaux. Nous
allons dans cette partie présenter un modèle permettant cette estimation par MLE.

Lors d’une localisation en intérieur, si on considère qu’un seul tag émet à la fois et
qu’il n’y a pas d’interférences avec d’autres équipements radios, on reçoit uniquement
le signal émis par le tag, ainsi que ses multiples réflexions sur l’environnement. La
localisation en intérieur est donc majoritairement une situation où P signaux cohérents
doivent être séparés. Le modèle du signal reçu est alors détaillé en (2.57). On peut alors
définir YAoA le vecteur contenant les mesures de phase à chaque antenne ainsi :

YAoA = X �
(
1M,1

[
eiω0 eiω1 · · · eiω(Ns−1)

]
Ts
)

(2.63)

Avec :
YAoA ∈ CM : le vecteur contenant les mesures d’amplitude et de phase pour chaque
antenne
� : La division de Hadamard
ω : La pulsation du signal reçu . On la considère connue, aux écarts d’horloge près
(qui peuvent être compensés (cf 3.3.3 C)).

2.4.3 A Antennes non polarisées

Si on utilise des antennes faiblement sensibles à la polarisation du signal, on peut
considérer le vecteur de direction indifférent à γ et η. Le modèle pour ce vecteur de
mesure est alors le suivant :

YAoA = A(α)Φ︸ ︷︷ ︸
ȲAoA(α,Φ)

+N (2.64)

Avec :
ȲAoA(α,Φ) : RP ×CP → CP : Le modèle des mesures YAoA avec une antenne non

polarisée
Φ ∈ CP : Le vecteur contenant la phase et l’amplitude des P signaux cohérents
incidents

N ∈MM,Ns(C) : L’incertitude de mesure de l’amplitude et phase des signaux reçus
sur le réseau d’antenne (vecteur aléatoire de densité normale tel que N ∈ CM )

On a donc 3P paramètres : les angles d’arrivée (α), l’amplitude (|Φ|) et la phase des
signaux incidents (Arg(Φ)). Une optimisation par maximum de vraisemblance nécessi-
terait donc une optimisation dans un espace à 3P dimensions. Il est possible de séparer
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le problème en deux parties afin de réduire l’espace de recherche, en trouvant une
expression analytique de Φ(α) qui maximise la vraisemblance [49].

L’estimateur par maximum de vraisemblance de α est :

α̂ = arg max
α

(
max

Φ
LL (α,Φ | YAoA )

)
︸ ︷︷ ︸

LL(α | YAoA )

(2.65)

= arg max
α

(
max

Φ
Pα,Φ(N = ȲAoA − Y )

)
(2.66)

Avec LL (α | YAoA ) la fonction de localisation et LL (α,Φ | YAoA ) la log-vraisemblance
de YAoA paramétrée par α et Φ. Pour calculer la valeur de LL (α | YAoA ), il faut donc
trouver :

Φ(α) = arg max
Φ

LL (α,Φ | YAoA ) (2.67)

On peut l’obtenir en fixant α et en annulant la dérivée de LL (α,Φ | YAoA ) par rapport
à Φ, ce qui donne (cf 2.1.3) :

∂LL (α,Φ | YAoA )
∂Φ = 0 (2.68)(

YAoA − ȲAoA
)T

Σ−1∂ȲAoA(α,Φ)
∂Φ = 0 (2.69)

A(α)TΣ−1A(α)Φ = A(α)TΣ−1YAoA (2.70)

On obtient donc la valeur de Φ̂(α) suivante :

Φ̂(α) =
(
A(α)TΣ−1A(α)

)−1
A(α)TΣ−1YAoA (2.71)

On a maintenant une expression analytique de LL (α | YAoA ) :

LL (α | YAoA ) = −(YAoA − A(α)Φ̂(α)︸ ︷︷ ︸
ȲAoA(α,Φ̂(α))

)TΣ−1(YAoA − A(α)Φ̂(α)︸ ︷︷ ︸
ȲAoA(α,Φ̂(α))

) (2.72)

Cela permet de réduire l’espace de recherche à P dimensions au lieu de 3P . Toutefois,
l’espace de recherche reste plus grand que pour l’algorithme MUSIC qui nécessite une
recherche à une dimension lorsque l’antenne n’est pas polarisée.
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2.4.3 B Antennes polarisées

Si on utilise une antenne vectorielle telle que donnée en 2.4.1 A, le modèle (2.64)
est modifié à partir de (2.56) :

ȲAoA(α,Φ, γ, η) =
[
aθ(α0) · · · aθ(αP−1) aφ(α0) · · · aφ(αP−1)

]


ρ0 cos(γ)
...

ρP−1 cos(γ)
ρ0 sin(γ)eiη

...
ρP−1 sin(γ)eiη


(2.73)

ȲAoA(α,Φ, γ, η) =
[
Aθ(α) Aφ(α)

]
︸ ︷︷ ︸

Aθφ

([
cos(γ)

sin(γ)eiη

]
⊗ Φ

)
︸ ︷︷ ︸

Φ′

(2.74)

ȲAoA(α,Φ, γ, η) = Aθφ(α)Φ′(Φ, γ, η) (2.75)

Avec ⊗ le produit de Kronecker. On rajoute alors pour chaque signal 2P dimensions de
recherche liées à la polarisation (γ et η). L’optimisation se fait alors sur 5P dimensions
au lieu de 3P . De la même façon que précédemment (cf 2.4.3 A), il est possible de
séparer l’optimisation en une étape linéaire résolue analytiquement, et une étape non
linéaire, afin de réduire l’espace de recherche en trouvant la valeur de Φ̂′(α) :

Φ̂′(α) = arg max
Φ′

LL
(
α,Φ′(Φ, γ, η) | YAoA

)
(2.76)

Φ̂′(α) =
(
Aθφ(α)TΣ−1Aθφ(α)

)−1
Aθφ(α)TΣ−1Y (2.77)

On retombe alors sur une expression analytique de LL (α | YAoA ) qui permet de
faire une recherche à P dimensions au lieu de 3P dimensions :

LL (α | YAoA ) = −(YAoA −Aθφ(α)Φ̂(α, γ, η)︸ ︷︷ ︸
ȲAoA(α,Φ̂(α,γ,η))

)TΣ−1(YAoA −Aθφ(α)Φ̂(α, γ, η)︸ ︷︷ ︸
ȲAoA(α,Φ̂(α,γ,η))

) (2.78)

Malgré ces optimisations analytiques, la recherche par maximum de vraisemblance
nécessite une recherche à P dimensions, alors que l’algorithme MUSIC ne nécessite
qu’une seule dimension (ou 3 dimensions avec un réseau d’antennes polarisées). De
plus, le calcul de Φ̂(α, γ, η) reste une étape supplémentaire coûteuse en calcul même si
le calcul est analytique. Il a donc été choisi pour les résultats présentés dans ce mémoire
d’utiliser MUSIC pour l’estimation de l’angle d’arrivée.
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62 Chapitre 2. Modélisation et estimation paramétrique

2.5 Fusion des méthodes par MLE

L’avantage d’une estimation par maximum de vraisemblance est qu’elle est robuste
aux données manquantes : si une mesure n’est pas disponible (par exemple lorsqu’un
paquet radio n’est pas reçu), cela aura comme impact modéré de supprimer sa ligne
correspondante dans le vecteur Y et la matrice JȲ (θ̂k). Si les données sont suffisamment
redondantes, le problème d’estimation reste résoluble.

De même, la fusion de mesures est facilitée, même avec des modèles différents l’es-
timation peut se faire sur des vecteurs assemblés :

Y =

YRSSIYToA
YAoA

 Ȳ =

ȲRSSIȲToA
ȲAoA

 θ =

θRSSIθToA
θAoA

 (2.79)
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Conclusion

Ce chapitre présentait une méthode de recherche du maximum de la fonction de
vraisemblance lorsque les incertitudes de mesure sont gaussiennes, ainsi que différents
modèles pour le RSSI, le ToA et l’AoA utilisés dans la suite des travaux pour l’estima-
tion de position.

Il a été constaté pour l’AoA que la résolution du modèle par maximum de vraisem-
blance était plus coûteuse en puissance de calcul qu’un algorithme standard (MUSIC),
car l’espace de recherche du maximum global de la fonction critère est plus grand.
MUSIC a donc été préféré pour l’estimation de position par angle d’arrivée. Un mo-
dèle permettant de diminuer la quantité d’information échangée entre les équipements
radios a été introduit pour le ToA, et une architecture similaire au dTDoA avec des
tags à position fixe et connue a été choisie, permettant d’estimer les dérives d’horloges
des différents éléments du système. L’algorithme de résolution par maximum de vrai-
semblance a été présenté pour les trois techniques et plusieurs conditions nécessaires à
sa résolution et à sa stabilité ont été trouvées.

Maintenant que les modèles physiques et les algorithmes nécessaires à l’estimation
de position ont été introduits, la problématique de la mesure des grandeurs physiques
de RSSI, ToA et AoA par un matériel embarqué basse consommation va être abordée
dans le prochain chapitre. L’accent va être mis sur les contraintes et les problématiques
posées par le protocole radio Bluetooth qui a été choisi précédemment, ainsi que sur
l’autonomie énergétique du système.
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Ce chapitre présente les problématiques liées à l’intégration embarquée d’un sys-
tème de localisation autonome en énergie. Cette argumentation se découpe en plusieurs
parties :

— le choix d’une méthode de communication et de synchronisation en adéquation
avec le protocole Bluetooth est étudié en 3.1 ;

— la section 3.2 compare plusieurs choix pour les composants électroniques consti-
tuant la chaîne d’acquisition du système de mesure des RSSI, ToA et AoA ;

— les méthodes utilisées pour mesurer les RSSI, ToA et AoA à partir de cette
chaîne d’acquisition contrainte sont présentées en section 3.3.

Les solutions choisies lors de cette étude pour mettre au point un tel système sont
également présentées, et l’autonomie du système global est évaluée en 3.4 afin de valider
la faisabilité d’une utilisation entièrement autonome sur piles.
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3.1 Protocole radio

Pour gérer leur consommation, les équipements électroniques qui n’ont pas besoin
d’être actifs en permanence ont la possibilité de basculer en mode sommeil pendant une
certaine durée où ils ne sont alors plus opérationnels mais où leur consommation est
considérablement réduite. On peut alors définir le rapport cyclique d’un nœud comme
la proportion du temps passé en réveil :

αrc = ton
ton + toff

(3.1)

Avec :

αrc : Le rapport cyclique d’un nœud
ton : La durée pendant laquelle un nœud est actif
toff : La durée pendant laquelle un nœud est en sommeil

En supposant qu’un nœud consomme un courant Ion en état actif et Ioff en sommeil,
on définit alors le courant moyen consommé par un nœud ainsi :

Imoy = αrcIon + (1− αrc)Ioff (3.2)

Le rapport cyclique est un paramètre essentiel de la consommation moyenne d’un
objet connecté autonome. Le choix d’une valeur de rapport cyclique est donc important,
et dépend de l’utilisation souhaitée. On peut toutefois identifier plusieurs paramètres
influant ce choix :

— la périodicité des mesures/de la localisation, qui dépend des nécessitées fixées
par le cas d’usage ;

— le protocole de communication entre tags et balises qui nécessite une durée
d’éveil plus ou moins grande pour échanger une quantité fixée de données ;

— la synchronisation temporelle entre les nœuds du réseau afin qu’ils puissent se
coordonner pour communiquer ensemble lors de fenêtres de localisation.

Le protocole radio Bluetooth ayant été choisi comme cadre pour l’étude de ce mé-
moire, les sections qui suivent présentent les contraintes et les possibilités fixées par ce
protocole pour les deux derniers points. Le premier point n’est quand à lui pas détaillé,
car il est uniquement dépendant du cas d’usage et non du protocole radio utilisé.

3.1.1 Paquets de communication et localisation

Il a déjà été discuté précédemment de la communication entre les tags et les balises
(cf 1.4), et une architecture centralisée en étoile a été désignée comme pertinente vis-
à-vis des contraintes de nos travaux.
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Cette architecture choisie nécessite une communication depuis un tag vers toutes
les balises (one-to-many). Le Bluetooth dispose de plusieurs modes de connexion en
fonction du paradigme de communication souhaitée :

Direct : un nœud communique avec un autre (one-to-one)
Broadcast : un nœud envoie des données à plusieurs autres (one-to-many)
Mesh : plusieurs nœuds communiquent entre eux (many-to-many)
Advertising : un nœud envoie une donnée de taille réduite par rapport aux modes

précédents, qui peut être reçue par un ou plusieurs nœuds environnants. L’un
d’eux peut éventuellement y répondre pour démarrer une communication di-
recte. (one-to-many puis éventuellement one-to-one)

Les communications broadcast, mesh ou advertising permettraient donc à un tag
d’envoyer un paquet à toutes les balises. L’utilisation de l’advertising est cependant
plus légère car une communication n’est pas nécessairement établie, les acquittements
et poignées de mains étant supprimées aux dépens de la qualité de service, réduisant
ainsi la consommation.

Plusieurs types de paquets d’advertising sont possibles :
— les paquets connectables où le transmetteur envoie une donnée et immédiatement

après bascule en réception pendant 160µs. Un autre objet communicant peut
à ce moment là lui demander d’établir une communication Bluetooth en mode
direct ;

— les paquets non connectables où le transmetteur se contente uniquement d’en-
voyer une donnée et désactive sa radio.

Le mode non connectable est approprié dans notre cas, car il n’y a pas besoin
d’établir une connexion entre la balise et le tag, cela évite alors au tag de basculer en
réception à la fin de transmission, limitant ainsi la consommation d’énergie. C’est la
raison pour laquelle nous avons choisi cette méthode de communication pour envoyer
des paquets de localisation.

3.1.2 Synchronisation

Afin que tous les tags et toutes les balises soient coordonnées au moment de la
mesure de position, il est nécessaire d’introduire une synchronisation entre eux. Le
Bluetooth ne standardisant pas de protocole de synchronisation sur les trames d’ad-
vertising, il est nécessaire d’utiliser un algorithme tiers.

Il existe de multiples algorithmes de synchronisation dans la littérature (voir [82, 83]
pour un résumé). Le choix de cet algorithme doit prendre en compte dans notre cas les
contraintes suivantes :

— les mesures doivent être répétées pour réduire l’impact de l’erreur de mesure (cf
1.2.1 B), mais pour que le canal et les dérives d’horloges soient les plus constants
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possibles, il est nécessaire que toutes les mesures soient effectuées dans un laps
de temps le plus court possible (quelques secondes au maximum). Il faut donc
que la synchronisation soit suffisamment précise pour que les tags et les balises
soient synchronisés sur une courte fenêtre de temps de quelques secondes ;

— afin d’éviter les collisions il est nécessaire de synchroniser les tags pour qu’ils
n’émettent pas au même moment (avec par exemple un accès multiple à répar-
tition dans le temps tel que le TDMA).

Des protocoles garantissant ces contraintes existent dans la littérature. Leur choix
dépendra de la densité des tags, du rapport cyclique et de la longueur de la fenêtre
de synchronisation. Nous ne discutons pas dans ce mémoire du choix optimal de ces
algorithmes, la consommation due au protocole de synchronisation sera gardée en pa-
ramètre lors de l’estimation d’autonomie (cf 3.4).

3.2 Contraintes matérielles

Afin d’évaluer la pertinence de la localisation par RSSI, ToA et AoA, il est nécessaire
de disposer d’un circuit d’acquisition du signal basse consommation capable de mesurer
toutes ces grandeurs physiques. En gardant à l’esprit qu’on limite notre choix à des
circuits intégrés Bluetooth standards dits Commercial Off-The-Shelf (COTS) pour être
compatible avec le maximum d’équipements déjà déployés sur le marché, cette section
présente les différents composants électroniques d’une chaîne d’acquisition du signal
pour la localisation, les problématiques qui leurs sont associés et les choix que nous
avons fait pour réaliser notre propre système embarqué.

3.2.1 Réseau d’antennes vectorielles

La mesure de l’angle d’arrivée d’un signal radio par interférométrie, nécessite un
réseau d’antennes (cf iii). Afin d’éventuellement pouvoir séparer les multi-trajets, il a
été choisi d’utiliser un réseau d’antennes vectorielles, dont la disposition sera linéaire
pour pouvoir utiliser les algorithmes FBA et SF (cf 1.3.4).

Il a été choisi d’utiliser un modèle standard d’antenne vectorielle patch carrée ac-
cordée à 2.4 GHz (voir Figure 3.1 page 70) permettant de mesurer deux composantes
orthogonales du champ électromagnétique. Ces antennes sont espacées d’une demi-
longueur d’onde, soit 6.24cm pour constituer un réseau de type ULA. Le choix du
nombre d’antennes est important car il détermine la résolution de mesure de l’angle
d’arrivée, la taille du réseau, le nombre de signaux séparables et la quantité de calcul
à effectuer. Un total de 6 antennes vectorielles a été choisi comme compromis entre le
nombre de signaux séparables et les dimensions acceptables pour une balise.

Les mesures de phase sont effectuées à la fin de chaque paquet Bluetooth après le
Contrôle de Redondance Cyclique (CRC), mais durant toute la durée du paquet qui
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précède le CRC, il est nécessaire d’utiliser une seule et même antenne pour recevoir et
décoder le signal. Si le signal incident est polarisé orthogonalement à la polarisation de
l’antenne choisie pour la réception, le paquet risque de ne pas être reçu. Une antenne
patch à polarisation circulaire a donc été ajoutée pour la réception des données du
paquet Bluetooth et la transmission car elle est moins sensible à la polarisation du
signal. Même si cela n’est pas nécessaire lorsque l’on calibre une antenne en chambre
anéchoïque, les longueurs des pistes RF entre chaque antenne et le connecteur RF
principal ont été égalisées afin de pouvoir éventuellement comparer la calibration avec
un modèle théorique basé sur la géométrie de l’antenne.

Pour limiter la consommation de plusieurs têtes RF, les signaux de chaque antenne
sont mesurés par une seule tête RF séquentiellement dans le temps. Cela implique
l’utilisation de commutateurs RF. Trois commutateurs ont été utilisés : un premier
SP3T séparant le signal entre l’antenne circulaire, la moitié droite et la moitié gauche
de l’antenne, cascadé avec deux commutateurs SP6T répartissant le signal sur chaque
polarité de chaque antenne. La Figure 3.2 montre comment les signaux sont amenés à la
tête RF en traversant deux switchs identiques à chaque fois (à l’exception de l’antenne
circulaire). Ainsi, des lignes adaptées à une impédance de 50 Ohms de longueurs égales
confèrent un délai et une atténuation identique (aux dispertions de réalisation près)
aux 6 antennes vectorielles et une atténuation moindre pour l’antenne circulaire dédiée
à la détection des trames. Ces commutateurs sont contrôlés par 8 signaux : trois pour
chaque commutateur SP6T et deux pour le commutateur SP3T.

La Figure 3.1 présente l’antenne résultante et la Figure 3.2 un schéma de l’archi-
tecture globale de notre chaîne d’acquisition.

Une composante continue imputée aux switchs RF a été mesurée sur la ligne RF,
nécessitant d’ajouter un passe haut en sortie du réseau pour ne pas endommager le
NRF52811.

3.2.2 Acquisition et traitement du signal

Étant donné qu’il a été choisi de faire une mesure d’angle d’arrivée par interféromé-
trie (cf 1.2.1 C), il est nécessaire que la chaîne d’acquisition soit capable de mesurer la
phase du signal reçu. Deux approches sont possibles : l’utilisation d’une radio logicielle
(Software Defined Radio (SDR)), ou d’un circuit intégré dédié.

3.2.2 A Radio logicielle

Une radio logicielle (SDR), est un outil très répandu pour réaliser des tests de loca-
lisation [46, 70, 69]. C’est un récepteur (et éventuellement émetteur) radio dont le trai-
tement du signal est réalisé principalement par un logiciel. Le signal est échantillonné
au plus tôt dans la chaîne d’acquisition (soit directement dans la bande haute fréquence
où le signal est reçu, soit après translation dans une bande de fréquence intermédiaire).
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Figure 3.1: Photographie de l’antenne développée pour la mesure d’angle d’arrivée.
Les antennes vectorielles sont numérotées de 1 à 6 ont deux polarités : H et V. La
septième antenne (notée CIRC) est une antenne à polarisation circulaire

La Figure 3.3 détaille le principe de fonctionnement de ces équipements : une tête RF
démodule éventuellement le signal radio, pour récupérer son enveloppe complexe en
bande de base, puis le signal résultant est échantillonné. Les échantillons sont ensuite
traités numériquement. Si les éléments numériques sont reprogrammables, le traite-
ment du signal peut donc être facilement reconfiguré pour n’importe quel protocole
radio. Par exemple, les échantillons In-phase (en phase) et Quadrature (IQ) peuvent
être pré-traités par un circuit logique programmable (Field Programmable Gate Array
(FPGA)), puis transférés à un hôte CPU.

Cette solution est souvent utilisée en prototypage rapide de récepteurs radios car
certains équipements permettent de reconfigurer la chaîne d’acquisition durant la ré-
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Figure 3.2: Schéma de notre chaîne d’acquisition des mesures

ception du signal afin de changer la fréquence d’écoute et la largueur de bande (voir
Tableau 3.1 pour une comparaison non exhaustive des principaux équipements dis-
ponibles). De plus, grâce à des logiciels comme GNURadio permettant de définir fa-
cilement une chaîne de traitement du signal logicielle, il est possible de rapidement
prototyper de nombreux protocoles radios.

Les SDR permettent d’effectuer toutes les mesures nécessaires à la localisation :
mesure de puissance directement sur les échantillons IQ, mesure de ToA par corréla-
tion ou détection d’énergie, et accès à la phase pour l’AoA. En revanche, la versatilité
du traitement numérique par logiciel entraîne une consommation supérieure à celle
d’un traitement hardware plus dédié. De plus, les récepteurs agiles ou de prototypage
sont souvent des récepteurs large bande, et même si des filtres RF analogiques recon-
figurables en entrée de chaîne d’acquisition peuvent être disponibles, leur sensibilité et
facteur de bruit sont souvent dégradés par rapport à des CIs dédiés à bande étroite, ce
qui rend notamment les applications à longue distance plus difficiles.

Utiliser une SDR avec une tête RF par antenne ne serait pas une solution viable
si l’on souhaite augmenter le nombre d’antennes. Il est donc nécessaire d’utiliser des
commutateurs RF et de synchroniser la réception d’une trame avec la commande des
commutateurs. La puissance de calcul nécessaire au traitement logiciel du protocole
Bluetooth (décodage de la trame, calcul CRC, etc.) serait un surcoût énergétique par
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Figure 3.3: Schéma de principe des blocs composants un équipement SDR

Nom Fmin (MHz) Fmax (MHz) Bande Passante (MHz) Prix (e)
USRP B200 70 6000 56 700
Matchstiq 70 6000 50 4500
BladeRF 2.0 47 6000 61.44 400-650
HackRF One 1 6000 20 300
Pluto-SDR 325 3800 20 100-200
RTL-SDR 1 2831 30 1766 2.4 10-20
Funcube Pro+ 420 1900 0.192 200

Table 3.1: Tableau comparatif de divers équipement de SDR disponibles sur le marché

rapport à l’utilisation d’un CI dédié où toutes ces fonctions sont réalisées par des circuits
logiques spécialisés, gravés dans le silicium.

Le choix d’une SDR de prototypage ne semble donc pas pertinent pour évaluer la
faisabilité et l’autonomie énergétique d’un système de localisation ultra basse consom-
mation.

3.2.2 B Circuits intégrés radio

De nombreux CIs incluent un transmetteur/récepteur radio Bluetooth et on peut
citer comme principaux fabricants : ST Microelectronics, Nordic Semiconductors, Texas
Instruments ou NXP. Cependant, peu d’entre eux permettent d’accéder à la phase du
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3.2. Contraintes matérielles 73

signal reçu. On peut citer à ce jour le CC2640R2 de Texas Instruments et le NRF52811
de Nordic Semiconductors, deux microcontrôleurs dont le module radio permet d’échan-
tillonner le signal radio en bande de base et de récupérer ses échantillons IQs. Nous
avons choisi d’utiliser le NRF52811 pour les raisons suivantes :

— sa consommation en veille est plus faible (1.8µW contre 3.3µW pour le
CC2640R2) ;

— le NRF52811 est compatible avec la norme Bluetooth 5.1 qui standardise l’AoA
comme méthode de localisation pour le Bluetooth ;

— sa fréquence maximale du timer est de 16 MHz contrairement à 4 MHz pour le
CC2640R2, ce qui devrait permettre une meilleure résolution de mesure du ToA
par détection d’énergie.

Nous avons donc utilisé une carte de développement nRF52-PCA10040 où quelques
modifications ont été apportées :

— le chip NRF52832 a été enlevé et remplacé par un NRF52811 ;
— le connecteur d’antenne a été remplacé par une connexion directe à un câble

coaxial ;
— une capacité de découplage a été ajoutée sur l’entrée RF afin d’éliminer la com-

posante continue du signal (cf 3.2.1) ;
— l’antenne embarquée dans la carte a été déconnectée, grattée et soudée à la

masse.
Le tag transmetteur est également une carte nRF52-PCA10040 dont le CI a été rem-
placé par un NRF52811, mais où l’antenne patch native a été conservée.

3.2.3 Instrumentation/Banc de test d’une balise

Dans le cas d’une utilisation normale, la balise doit renvoyer ses mesures pré-traitées
(moyenne des RSSI, régression linéaire du ToA et matrice de covariance des IQ) à un
nœud de calcul central. Cependant, afin de pouvoir tester les algorithmes, les données
brutes de RSSI, ToA et IQ étaient récupérées lors des campagnes de mesure par une
liaison Serial Peripheral Interface (SPI) sur un banc de test (une carte Raspberry Pi
3). L’intégralité de la balise a été placée dans une cage de Faraday afin de limiter les
interférences et d’éviter que des signaux ne soient perçus par couplage sur les câbles
électroniques.

La Figure 3.4 montre le prototype final de la balise. Le connecteur de filtrage de la
cage de Faraday sert à filtrer les dix signaux de contrôle envoyés au réseau d’antennes,
l’alimentation DC pour l’intégralité de la balise, et la connexion série avec la carte
Raspberry pi 3.
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74 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

Figure 3.4: Photographie de la cage de faraday contenant le banc d’instrumentation
de la balise. De gauche à droite : connecteur filtré et connecteur RF SMA, carte nRF52-
PCA10040 et Raspberry pi 3

3.3 Acquisition des mesures

Les contraintes pesant sur une électronique d’acquisition du signal pour un système
embarqué basse consommation sont présentées en 3.2. Nous allons à présent introduire
les contraintes et les limites pesant sur l’acquisition des mesures elles-mêmes (RSSI,
ToA et AoA), respectivement dans les sections 3.3.1, 3.3.2 et 3.3.3.

3.3.1 Mesure de RSSI

D’après la documentation du constructeur [84], le NRF52811 fournit une mesure
de RSSI analogique effectuée avant démodulation. L’instant de début et de fin de la
mesure est configurable et la valeur moyenne est récupérée en fin de réception en dB
(quantifié au dB). Le gain d’antenne et son éventuel couplage n’étant pas maîtrisé par le
constructeur, l’indication est donné en dB par rapport à une référence proche du dBm.
Cette absence de référence fait qu’il s’agit bien d’une indication de puissance (RSSI) et
non d’une mesure de puissance (Received Signal Strength (RSS)), qui réclamerait un
étalonnage de la tête RF (en laboratoire ou banc de production d’usine). Cette mesure
étant fréquemment disponible sur les récepteurs Bluetooth dédiés, il est intéressant
d’étudier les performances d’une solution de localisation uniquement basée sur les RSSI
car elle serait compatible avec la majorité du matériel déjà déployé. Comme détaillé
par la Figure 3.5, la mesure du RSSI a été configurée pour avoir lieu entre la réception
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Figure 3.5: Structure d’un paquet Bluetooth indiquant les moments auxquels les ToA
et le RSSI sont mesurés

de l’adresse du transmetteur (au plus tôt possible) et la fin du paquet, c’est-à-dire sur
toute la durée du paquet où l’antenne circulaire est utilisée pour la réception (cf 3.2.1).

Il est également possible de mesurer la puissance reçue sur chaque antenne en uti-
lisant les échantillons IQ du signal mesurés à la fin du paquet Bluetooth. Soit xn,k ∈ C
la mesure du kème échantillon IQ de la nème antenne. Alors l’indication de la puissance
moyenne reçue par chaque antenne est approchée par la moyenne du module de xn,k
au carré :

x̄n = 1
K

K−1∑
k=0
|xn,k|2 (3.3)

Cependant, cette mesure étant relevée sur chaque antenne du réseau, elle dépend
des interférences constructives ou destructives du signal incident et donc de son angle
d’incidence. Cette diversité spatiale permettrait d’améliorer la mesure de RSSI, mais
elle est donnée en perspective et n’est pas traitée dans ce mémoire. Les principaux
résultats de ce mémoire ont été effectués en utilisant uniquement l’antenne circulaire
du réseau, rendant les résultats compatibles avec un hardware simplifié (sans réseau
d’antennes).

3.3.2 Mesure de ToA

La mesure de temps d’arrivée se fait par capture du compteur d’un timer 32 bits
cadencé à sa fréquence maximale (16 MHz) lors de trois interruptions du périphérique
radio : ADDRESS, PAYLOAD et END qui correspondent respectivement aux moments
où l’adresse du transmetteur est décodée, la donnée du paquet (payload) est reçue, et
le paquet a été reçu en entier (sans compter le Constant Tone Extension (CTE)). Ces
instants sont détaillés sur la Figure 3.5. Le timer débordant toutes les 4.47 minutes,
une interruption a été ajoutée sur le débordement pour incrémenter un compteur 32bits
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Figure 3.6: Installation expérimentale de qualification du bruit de mesure

logiciel et ainsi augmenter la taille du compteur total à 64 bits, soit une durée supérieure
à la durée de vie du produit. On obtient donc tr, une mesure du ToA en secondes :

tr = 1
16.106

(
cd × 232 + c0 + c1 + c2

3

)
(3.4)

Avec :
cd : Le compteur logiciel des débordements
c0, c1, c2 : Les trois mesures de temps d’arrivée

3.3.2 A Vérification des mesures

Cette technique de mesure a déjà été utilisée dans les travaux de [24] avec un circuit
intégré NRF52832. Il y est statué que l’incertitude de mesure est gaussienne avec une
résolution de 62.5ns, mais cela n’a pas été expérimentalement validé.

Nous avons donc cherché à obtenir la statistique de cette erreur de mesure avec
l’expérimentation présentée en Figure 3.6 : deux CIs sont connectés par un câble RF
et lèvent une broche à l’état haut lors d’une transmission ou réception de trame (par
interruption matérielle, c-à-d sans l’intervention du cœur du microcontrôleur). Un at-
ténuateur de 20dB a été rajouté pour que la puissance du signal en entrée du récepteur
soit inférieure au niveau de puissance maximal toléré. La Figure 3.7 présente un chro-
nogramme des niveaux de tension sur les broches du transmetteur et du récepteur ainsi
que le temps mesuré. On définit alors les variables suivantes :

ton : Instant de début d’émission du paquet, déclenché par le transmetteur
toff : Instant de fin d’émission du paquet, déclenché par le transmetteur
ron : Instant de début de réception du paquet, déclenché par le récepteur
roff : Instant de fin de réception du paquet, déclenché par le récepteur
L’analyseur logique (Saleae Logic Pro 16) a une fréquence d’échantillonnage de

500 MHz, ce qui génère une erreur de quantification et de mesure négligeable par
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Figure 3.7: Chronogramme des niveaux de tensions relevés sur les broches du trans-
metteur et du récepteur lors de la mesure de l’erreur de mesure du ToA

rapport à celle des grandeurs mesurées (2ns ≈ 0.6m/c0). En mesurant la différence
temporelle entre la fin de paquet vu par le récepteur roff et celle vue par le transmetteur
toff, on obtient la valeur suivante :

roff − toff = αl(tr − te) + νToA (3.5)

Avec :

νToA : L’incertitude de mesure que
l’on souhaite modéliser

αl : La dérive d’horloge de l’analyseur
logique par rapport à une repère de
temps absolu

tr : L’instant de réception du paquet
donné par rapport à l’horloge de ré-
férence de l’analyseur

te : L’instant auquel le paquet a été
émis (mesuré par l’analyseur)

La dérive d’horloge a une valeur typique de N (1,
(
25.10−6)2) (25 ppm), étant donné

que les valeurs mesurées de roff−toff sont inférieures à 133 ns, l’impact de αl sur roff−toff
est de l’ordre de grandeur de 133 ns × 25.10−6 ≈ 3.33ps. Il est également possible de
représenter cette grandeur temporelle comme le temps mis par la lumière pour parcourir
1 mm. Cette échelle de grandeur est utile dans le domaine de localisation radio par ToA
car elle donne une idée de l’impact d’une erreur de mesure temporelle sur l’estimation
d’une distance, et donc sur une erreur de localisation. On pose alors une notation qui
sera utilisée à plusieurs reprises au cours de ce manuscrit : 3.33ps ≈ 1 mm/c0, avec
c0 la vitesse de la lumière dans l’air. Cette erreur de 3.33ps est négligeable car nous
constaterons une variance de l’ordre de plusieurs mètres. Nous pouvons donc supposer
αl = 1, ce qui simplifie (3.5) en :
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78 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

roff − toff = tr − te + νToA (3.6)
= (te − τt + tp + τr)− te + νToA (3.7)
= τr − τt + tp + νToA (3.8)

Avec τt et τr le délai matériel d’envoi du transmetteur et récepteur (la durée entre
l’envoi/la réception réelle du paquet et le changement d’état de la broche de mesure) et
tp le temps de propagation dans le canal. Comme nous sommes uniquement intéressés
par la distribution de νToA et que τt,τr et tp sont constants, il est possible de les
supprimer en soustrayant la valeur moyenne de roff − toff aux mesures. Par la suite,
nous considérons donc uniquement les mesures sans valeur moyenne :

δt = (roff − toff)− (roff − toff) ≈ νToA (3.9)

Sur la Figure 3.8a on peut voir l’histogramme de δt montrant qu’il est principale-
ment compris entre ±160ns, mais 0.448% des valeurs sont comprises entre 334 ns et
500 ns, formant un deuxième "groupe" de valeurs aberrantes autour de 417 ns. Ces
valeurs ne peuvent pas être dues à une erreur de mesure d’une durée d’un tic d’horloge
(la durée séparant deux fronts montants de l’horloge) étant donné qu’elle est paramé-
trée à une fréquence de 16 MHz sur les deux NRF52811. Un tic d’horloge correspond
alors à une erreur de 62.5 ns, les deux "groupes" de valeurs sont donc séparés de plus
de 6 tics. Il faut donc rejeter ces valeurs aberrantes en faisant plusieurs mesures et en
rejetant les valeurs au-delà de 167 ns de la valeur médiane.

L’incertitude de mesure νToA peut-être modélisée par deux composantes : une quan-
tification liée à la fréquence d’horloge (l’évènement sera toujours daté au tic d’horloge
suivant l’arrivée du paquet) et un bruit de mesure dû au facteur de bruit interne de
la chaîne analogique du CI. La densité de probabilité du premier "groupe" de valeurs
devrait alors être la distribution de la somme d’une variable normale N (0, σ2) représen-
tant l’erreur de mesure en présence de RWGN et d’une variable uniforme représentant
la quantification de la mesure U(0, Q) (avec Q = 1

fCLK
la quantification en secondes et

fCLK la fréquence de l’horloge qui quantifie les mesures).
Étant donné que l’horloge du microcontrôleur est configurée sur 16 MHz, on pourrait

s’attendre à une largeur de la distribution uniforme de 1/(16.106) ≈ 62.5ns. Cependant,
on peut voir sur la Figure 3.8b (représentant uniquement le premier "groupe" sans les
valeurs aberrantes) que la largeur est en fait deux fois plus grande, ce qui indique que
même si l’horloge du timer est configurée à 16 MHz, les mesures sont quantifiées par
une horloge à 8 MHz.

Comme indiqué en 3.3.3, le périphérique radio du NRF52811 permet un échan-
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tillonnage de l’enveloppe complexe du signal avec une période minimale de 125ns, soit
une fréquence maximale de 8 MHz. Cela laisse supposer que la fréquence d’horloge
du module radio est limitée à 8 MHz, limitant la résolution de mesure du ToA avec
Q = (8.106)−1.

La variance de l’incertitude de mesure σ2 reste inconnue. Pour obtenir σ̂, une valeur
estimée de σ, on peut calculer le moindre carré (Root Minimum Square Error (RMSE))
entre la fonction de répartition (Cumulated Density Function (CDF)) expérimentale et
théorique de νToA :

σ̂ = arg min
σ

ε(σ) (3.10)

ε(σ) =
∫ +∞

−∞
(P (νToA < x)− FνToA(σ,Q))2 dx (3.11)

avec FνToA(σ,Q, x) =
∫ x

−∞
(N (0, σ2) ∗ U(0, Q))(x)dx (3.12)

Avec :
∗ : Le produit de convolution
ε(σ) : La fonction de coût du moindre carré
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Figure 3.9: RMSE entre les CDF théorique et expérimentale en fonction de σ

FνToA(σ,Q, x) : La CDF théorique de νToA
P (νToA < x) : La CDF expérimentale de νToA
Q = (8.106)−1 : Le pas de quantification temporel
La valeur de ε(σ) en fonction de σ est visible sur la Figure 3.9, et son minimum est

atteint pour σ̂ = 15.704ns = 4.7081m/c0.
On peut vérifier sur la Figure 3.8b que la densité de probabilité théorique avec

Q = 37.47m/c0 et σ̂ = 4.7m/c0 correspond bien aux données expérimentales, le modèle
de l’incertitude de mesure du ToA suivant est donc validé pour la suite des travaux :

νToA ∼ N (0, (4.7 m/c0)2) + U(0, 37.47 m/c0) (3.13)

Avec νToA en secondes. Il convient toutefois de garder à l’esprit que des valeurs aber-
rantes peuvent apparaître.

3.3.3 Mesure d’AoA

3.3.3 A Échantillonnage du CTE

Le standard Bluetooth 5.1 introduit une nouvelle fonctionnalité d’estimation de
position : en fin de paquet Bluetooth (après le CRC) il est possible d’ajouter une onde
entretenue d’une durée de 16 à 160 ns. Cette onde entretenue forme un nouveau champ
dans la structure du paquet nommé Constant Tone Extension (CTE). En mesurant la
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Figure 3.10: Structure du CTE (documentation constructeur [84]). En gris, les blocs
où les échantillons IQs sont mesurés

phase du signal sur un réseau d’antennes durant le CTE, un récepteur doit pouvoir
estimer l’angle d’arrivée du signal par interférométrie.

Le NRF52811 est doté d’une fonctionnalité intégrée au module radio qui permet
de contrôler jusqu’à 8 broches durant le CTE afin de piloter les commutateurs RF.
Comme montré dans la Figure 3.10, le CTE est divisé en plusieurs parties :

— une Guard period de durée fixe (4 µs) qui laisse le temps au signal de se stabiliser
(où les échantillons IQ ne sont pas récupérés) ;

— une Reference period de durée fixe (8 µs) qui permet de récupérer le signal d’une
antenne de référence (l’antenne à polarisation circulaire dans notre cas) ;

— une répétition alternée de plusieurs slots :
— un Switch slot où on laisse le temps aux commutateurs RF d’établir leur

régime permanent, et où les échantillons ne sont pas récupérés ;
— un Sample slot où les échantillons de l’antenne courante sont récupérés.

La durée des Switch slots et Sample slots est au choix : 1 µs ou 2 µs mais doit être
identique pour les deux.

Dans le cas de l’antenne utilisée dans cette thèse, l’antenne à polarisation circulaire
est utilisée en Reference period puis 12 Switch slot et Sample slot d’une longueur de
2 µs s’enchaînent pour mesurer les 2 polarités des 6 antennes restantes, et un dernier
slot est utilisé pour re-mesurer l’antenne à polarisation circulaire (voir mesure non
simultanée 82), ce qui donne un CTE d’une longueur totale de 64 µs. L’échantillonnage
étant configuré avec une période de 125 ns (la fréquence d’échantillonnage maximale
autorisée par le NRF52811), on récupère 16 échantillons IQ complexes pour chaque
polarité de chaque antenne et 64+16 échantillons pour l’antenne circulaire. Augmenter
le nombre d’échantillons prélevés sur chaque antenne permet de diminuer l’impact de
l’erreur de mesure sur l’estimation de la phase du signal à chaque antenne. Toutefois,
cela augmente la quantité de calculs nécessaires, et la durée du CTE (donc la durée de
la transmission/réception, ce qui a un impact sur la consommation d’énergie).

3.3.3 B Mesure sur plusieurs paquets

Lors d’une mesure sur un paquet on obtient une matrice X ∈MM,Ns(C) contenant
la phase et amplitude de chacun de Ns échantillons mesurés sur les M antennes. Si

81



82 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

on mesure plusieurs paquets provenant d’un tag à la même position, il est possible
d’estimer l’angle d’arrivée de chaque paquet indépendamment, ou d’estimer l’angle
d’incidence de l’ensemble des paquets en concaténant les mesures des Npa paquets :

X ′ =
[
X1 · · ·XNpa−1

]
(3.14)

Avec X ′ ∈ MM,(NpaNs)(C) la nouvelle matrice des mesures concaténant plusieurs pa-
quets radios.

3.3.3 C Mesure non simultanée

Dans le cadre d’une onde entretenue plane arrivant avec la même phase sur chaque
antenne, étant donné que le signal est mesuré sur chaque antenne l’une après l’autre,
on mesure tout de même un déphasage entre chaque antenne [46]. En effet, xn,k le kème

échantillon complexe IQ mesuré sur l’antenne n peut être modélisé ainsi :

xn,k =
√
Ane

i(ω(tn+kTs)+φ0+δφn) + ν (3.15)
=
√
Ane

i(ωkTs+φ0+δφn) × eiωtn + ν (3.16)

Avec :

xn,k ∈ C : Le kème échantillon com-
plexe IQ mesuré sur l’antenne n

An ∈ R : La puissance du signal reçu
sur l’antenne n

ω ∈ R : La pulsation du signal en
bande de base

tn ∈ R : Le temps auquel on com-
mence à mesurer les échantillons de
l’antenne n (on considère que t0 = 0
pour choisir une origine du temps)

Ts ∈ R : La période d’échantillonnage

φ0 ∈ [−π;π] : La phase du signal in-
cident

δφn ∈ [−π;π] : Le déphasage induit
par la position de l’antenne n et
les différents éléments entre l’an-
tenne et le point de mesure (la lon-
gueur de piste, les commutateurs
RF, etc.)

ν ∈ C : Un bruit blanc de mesure
complexe

Pour estimer un angle d’arrivée, on cherche à mesurer la phase du signal reçu à
chaque antenne, soit φ0 +δφn. On voit que si δφn = 0 ∀n ∈ [0;M−1] (quand le signal
arrive avec la même phase sur toutes les antennes), il reste tout de même un déphasage
sur le signal reçu entre les antennes, induit par eiωtn .

Pour compenser ce déphasage, on connaît les instants auxquels on commence à
échantillonner chaque antenne (c-à-d tn ∀n ∈ J0;MJ). Afin de pouvoir éliminer eiωtn
dans 3.16, il est nécessaire de connaître ω la pulsation du signal en bande de base. Sa
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valeur variant en fonction de l’écart d’horloge entre transmetteur et récepteur, il faut
l’estimer. Pour cela, on peut utiliser les échantillons de la première antenne mesurés
lors de la période de référence (d’une durée de 8µs) qui sont plus nombreux que ceux
des autres antennes (mesurés pendant 2µs au maximum) :

ω̂ = arg max
ω

∣∣∣x0,k × e−iωkTs
∣∣∣ (3.17)

Cependant, une faible erreur d’estimation ∆ω = ω̂− ω donne un écart de phase de
∆ω × tN à la fin du CTE. Si le CTE dure longtemps, cela peut être non négligeable.
Une solution à ce problème est de re-mesurer la phase de la première antenne à la fin
du CTE, ainsi l’erreur sur l’estimé de ω sera plus faible. C’est cette solution que nous
avons privilégié, tous les paquets Bluetooth incluaient donc une mesure de phase de
l’antenne circulaire en début et en fin de CTE.

3.3.3 D Calibration de l’antenne

Comme vu précédemment, il est nécessaire pour estimer un angle d’arrivée de
connaître le vecteur de direction A(α, γ, η) de notre antenne pour toutes les valeurs
de α, γ et η (cf 2.4). Il est possible d’utiliser la position des antennes et un modèle
empirique de déphasage (tel que (1.9)) pour déduire une valeur théorique de δφm. Par
contre, cette méthode ne prend pas en compte les imperfections du réseau [85] :

— le déphasage induit par les éléments entre l’antenne et le point de mesure : lon-
gueur des pistes, commutateurs RF, etc ;

— le couplage entre une antenne et les éléments autour d’elle (support, câbles, etc) ;
— les réflexions et les réfractions causées par le support de l’antenne ;
Ces erreurs se traduisent par des changements de phase et d’amplitude pour chaque

antenne par rapport au modèle théorique de A(α, γ, η), ce qui revient à multiplier
A(α, γ, η) par une matrice diagonale Γ ∈ MM,M (C) comportant sur sa diagonale le
gain et la phase d’erreur de chaque antenne :

Γ =


g1 exp (iφ1) 0 0

0 g2 exp (iφ2) 0
. . . 0

0 0 0 gM exp (iφM )

 (3.18)

Avec :

gn ∈ R : La modification du gain reçu à l’antenne n due aux imperfections du
réseau d’antennes

φn ∈ [−π;π[ : Le déphasage additionnel du signal par l’antenne n due aux imper-
fections du réseau d’antennes
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84 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

Le couplage mutuel entre les antennes est également une source d’erreur de modéli-
sation : le signal reçu dans une antenne est en partie ré-irradié dans les autres antennes
avec un déphasage et un gain. Ceci est modélisable en multipliant A(α, γ, η) par une
matrice C ∈MM,M (C) telle que :

[C]ij =
{

1 i = j

cij i 6= j
avec cij = cji et cij ∈ C (3.19)

A partir de (2.55) on obtient alors le modèle suivant pour les mesures [85, 86, 87, 88] :

X = CΓA(α, γ, η)︸ ︷︷ ︸
Ã(α,γ,η)

S +N (3.20)

Avec :
A(α, γ, η) : Le vecteur de direction théorique déduit de la géométrie du réseau

d’antennes
Ã(α, γ, η) : Le vecteur de direction corrigé
Γ ∈MM,M (C) : La matrice de calibration des gains d’antenne et d’erreur de phase
C ∈MM,M (C) : La matrice de correction du couplage mutuel inter antenne
Pour trouver les valeurs de Γ et C, les auteurs de [88] utilisent un moindre carré à

partir de M + 1 mesures à des angles d’arrivée connus distincts.

Une autre méthode utilisée dans le cadre de ces travaux est plus directe : elle
consiste à mesurer le vecteur de direction pour un ensemble de valeurs connues de α,
et à l’aide d’une interpolation linéaire, reconstruire n’importe quelle valeur du vecteur
de direction à un angle donné [89]. Étant donné que l’antenne utilisée dans cette thèse
est vectorielle (cf 3.2.1), on peut séparer le vecteur de direction en deux parties ne
dépendant pas de la polarisation aθ(αp) et aφ(αp) (cf 2.4.1 B) :

a(αp, γp, ηp) =
[
aθ(αp) aφ(αp)

] [ cos(γp)
sin(γp)eiηp

]
(rappel de 2.56)

Il est possible de mesurer aθ(αp) et aφ(αp) en fonction de αp en chambre anéchoïque
en utilisant une antenne à polarisation linéaire horizontale (γp = ηp = 0) puis verticale
(γp = π/2, ηp = 0). En utilisant cette méthode et en supposant que le pas de mesure
est suffisamment fin, on diminue les approximations et les erreurs de modélisation.

Des mesures ont été effectuées sur notre réseau d’antennes vectorielles dans la
chambre anéchoïque du Laboratoire d’Analyses et d’Architecture des Systèmes (Tou-
louse, France) (LAAS) en utilisant un axe tournant sur l’axe Oz (voir Figure 3.1a page
70) autour du centre de phase de l’antenne, avec en émetteur une antenne cornet Do-
rado. Les résultats sont présentés sur la Figure 3.11. On observe une atténuation de
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3.4. Performance énergétique du système final 85

Atténuation en fonction de l'angle d'arrivée (dB)

Polarisation HorizontalePolarisation Verticale

Figure 3.11: Mesure de gain et de déphasage en fonction de l’angle du réseau d’an-
tennes vectorielles utilisée dans ce mémoire. Le gain et le déphasage ont été mesurés
par rapport à la puissance et la phase du signal en sortie du générateur. La longueur
de câble entre le générateur et l’antenne n’a pas été compensée, étant donné que seul
le déphasage entre les antennes importe pour l’estimation de l’angle d’arrivée.

-20dB en polarisation croisée, c’est-à-dire lorsque le signal reçu est polarisé perpendicu-
lairement à la polarisation de l’antenne, ce qui montre bien qu’on dispose d’une antenne
vectorielle qui mesure les deux composantes orthogonales du champ électromagnétique.

3.4 Performance énergétique du système final

Cette section présente une modélisation de la consommation du système global en
3.4.1, ainsi que l’autonomie estimée des balises et des tags en 3.4.4. Plusieurs paramètres
dépendants du cas d’usage permettant de moduler cette autonomie sont identifiés.

Toutes les données expérimentales, les analyses et le code utilisé pour aboutir aux
résultats et figures présentés dans ce chapitre sont disponibles sur Figshare et Git-
lab [90].

3.4.1 Modélisation

Afin de modéliser la consommation du système global, un scénario de fonctionne-
ment basé sur l’architecture choisie précédemment (cf 1.4) a été défini et est résumé en
Figure 3.12 page 86 :
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Figure 3.12: Chronogramme des états des balises et des tags utilisé comme modèle
pour une estimation d’autonomie. Le courant consommé et le temps passé dans chaque
état est indiqué dans la légende. Les détails des étapes de la consommation pour l’émis-
sion d’un paquet Bluetooth sont extraits du simulateur du constructeur [91]

— lorsqu’ils sont en sommeil, les tags et les balises consomment un courant Isleep.
Le temps passé en sommeil pendant une heure est noté Tsleep ;

— ils utilisent périodiquement un protocole de synchronisation (cf 3.1.2), et lors de
la synchronisation ils consomment un courant Isync. La durée totale passée à se
synchroniser pendant une heure est notée Tsync ;

— des fenêtres d’écoute d’une durée Tfe sont synchronisées entre tags et balises.
On nomme I(tag)

fe et I(bal)
fe le courant moyen consommé par les tags et les balises
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3.4. Performance énergétique du système final 87

durant la durée de la fenêtre. Lors de ces fenêtres :
— les balises passent en réception ;
— un total de Ntag tags émettent chacun Np paquets, chacun d’une durée Tp.

Le courant moyen consommé par un tag lors de la transmission d’un paquet
est de Ip ;

— à la fin d’une fenêtre d’écoute, la balise calcule pour chaque paquet reçu les
données à renvoyer au nœud de calcul (moyenne des RSSI, régression linéaire
des ToA et matrice de covariance pour l’AoA). La durée de calcul nécessaire à un
paquet est notée Tproc, et la balise consomme un courant moyen Iproc pendant
cette durée ;

— à la suite de cela, elle renvoie les informations à un nœud de calcul central (qui
est supposé alimenté par une connexion filaire) à l’aide d’une transmission radio
d’une durée TTX durant laquelle elle consomme un courant moyen ITX .

Les valeurs numériques de ces courants et durées seront détaillés en 3.4.2 et 3.4.4 à
partir de la page 92. Nous allons tout d’abord définir un modèle de la consommation
moyenne d’un tag et d’une balise (I(tag)

moy et I(bal)
moy ) et de leur autonomie.

3.4.1 A Modélisation de la consommation d’un tag

Le standard Bluetooth spécifie que lors de l’émission d’un paquet d’advertising,
il est nécessaire de répéter le message sur les trois canaux fréquentiels utilisés par le
protocole d’advertising. Cela permet d’être sûr qu’un récepteur n’écoutant qu’une seule
fréquence reçoive le message.

Néanmoins, on peut considérer que les tags et les balises ont choisi au préalable
un canal de communication, lors de la synchronisation par exemple. Dès lors, on peut
limiter la trame d’advertising à un seul canal pour réduire l’énergie consommée. De
plus, comme il n’est pas nécessaire d’avoir une réception de données sur le tag, on peut
utiliser des paquets "advertising non connectable", afin d’économiser de l’énergie en
désactivant l’étape de réception radio après chaque envoi (cf 3.1.1).

Pour modéliser les étapes de la transmission d’un paquet Bluetooth, il est possible
d’utiliser un simulateur fourni par Nordic Semiconductor le constructeur du NRF52811.
En effet, afin de s’assurer que les utilisateurs de leurs CIs puissent développer des pro-
duits compatibles avec la norme Bluetooth, le constructeur des puces NRF52811 fournit
un code compilé (le soft device) qui s’assure que lors de l’utilisation du Bluetooth, le
comportement de la puce soit toujours identique et conforme au standard. La consom-
mation est donc fixée et ils ont ainsi pu déterminer un profil de consommation typique
lors de l’émission d’une trame Bluetooth pour plusieurs de leurs produits. Un exemple
de simulation de consommation d’une trame advertising connectable est disponible en
Figure 3.13. Ce simulateur est disponible en ligne [91], et il est possible d’établir un
profil de consommation à partir des valeurs fournies (il faut toutefois supprimer la ré-
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Figure 3.13: Les différentes étapes de la transmission d’un paquet Bluetooth Low
Energy (BLE) advertising connectable, ainsi que leur consommation associée

pétition de l’émission des données sur les trois canaux d’advertising). Le chronogramme
de la consommation lors de l’envoi d’un paquet Bluetooth qui en résulte est visible en
Figure 3.12.

En notant Ik le courant consommé lors de l’étape k d’une transmission, et Tk la
durée de cette étape (cf Figure 3.12) on peut alors donner Ip la valeur du courant
moyen consommé lors de l’émission d’un paquet (à noter que tous les courants sont
donnés en mA et toutes les durées en heures même si elles sont très courtes, pour des
raisons d’uniformité dans les équations) :

Ip = 1∑
k Tk

∑
k

IkTk (3.21)

Ip = 1
Tp

∑
k

IkTk (3.22)

Avec :

Ip : Le courant moyen consommé par
un nœud lors de l’envoi d’un paquet
Bluetooth en mA

Tp : La durée de l’envoi d’un paquet

Bluetooth en heures

Ik : Le courant moyen consommé par
un nœud lors de l’étape k d’une
trame Bluetooth (obtenu à partir
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du simulateur Nordic) en mA
Tk : La durée de l’étape k d’une trame

Bluetooth (obtenu à partir du si-
mulateur Nordic) en heures

Comme un tag envoie Np paquets lors d’une fenêtre d’écoute et qu’il est en sommeil
le reste du temps, on peut en déduire la consommation moyenne lors d’une fenêtre :

I
(tag)
fe = NpIpTp + Isleep(Tfe − (NpTp))

Tfe
(3.23)

Avec :

I
(tag)
fe : Le courant moyen consommé
par un tag lors d’une fenêtre
d’écoute en mA

Tfe : La durée d’une fenêtre d’écoute
en heures

Np : Le nombre de paquets Bluetooth
envoyés par un tag lors d’une fe-

nêtre d’écoute
Isleep : Le courant consommé par un
nœud en veille (en mA). Cela com-
prend la consommation du module
Real Time Clock (RTC) pour pro-
grammer un réveil ainsi que Iquies
le courant de consommation du ré-
gulateur intégré au NRF52811

Comme il y a Nfe fenêtres en une heure et qu’un tag passe un temps Tsync à se
synchroniser, la consommation totale moyenne du tag sur une heure est alors :

I(tag)
moy =I(tag)

fe TfeNfe

+ Isleep(1− Tsync − TfeNfe) (3.24)
+ TsyncIsync

Avec :

Nfe : Le nombre de fenêtres d’écoute
par heure

I
(tag)
moy : Le courant moyen consommé
par un tag en une heure en mA

Tsync : Le temps passé par un nœud à

se synchroniser pendant une heure
(en heures)

Isync : Le courant moyen consommé
par un nœud lors de la synchroni-
sation (en mA)

On peut ensuite en déduire l’autonomie du tag :

A(tag) = Cbat

I
(tag)
moy

(3.25)
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90 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

Avec A(tag) l’autonomie d’un tag en heures et Cbat la capacité utile de la batterie d’un
nœud en mAh en mAh.

3.4.1 B Modélisation de la consommation d’une balise

Lors d’une fenêtre de réception, la balise active sa radio en réception, ainsi qu’un
timer afin de dater l’instant d’arrivée des paquets, et alimente les commutateurs RF du
réseau d’antennes. La consommation moyenne de la balise lors de la fenêtre d’écoute
est alors la suivante :

I
(bal)
fe = IRX + Itimer + Iant (3.26)

Avec :

I
(bal)
fe : Le courant moyen consommé
par une balise lors d’une fenêtre
d’écoute en mA

IRX : Le courant moyen consommé
par le périphérique radio d’un
nœud lorsqu’il est en réception (en

mA)
Itimer : Le courant consommé par un

périphérique timer (utilisé pour la
mesure du ToA) en mA

Iant : Le courant moyen consommé
par le réseau d’antennes en mA

A la fin d’une fenêtre d’écoute, la balise calcule puis envoie les données de localisa-
tion au nœud de calcul (moyenne des RSSI, régression linéaire des ToA et matrice de
covariance pour l’AoA). On définit la période de post-fenêtre (cf Figure 3.12) comme la
somme de la durée pendant laquelle elle calcule les données à envoyer (avec une consom-
mation moyenne Iproc) et la durée TTX pendant laquelle elle effectue l’envoi des données
(en consommant ITX). Durant cette post-fenêtre d’une durée Tpprod = Tproc+TTX , elle
consomme un courant moyen Ipprod :

Ipprod = 1
Tpprod

(IprocTprocNpNtag + TTXITX) (3.27)

avec Tpprod = TprocNpNtag + TTX (3.28)
(3.29)

Avec :

Ipprod : Le courant moyen consommé
par un nœud lors de la post-fenêtre
après chaque fenêtre d’écoute en
mA

Tpprod : La durée de la post-fenêtre

après chaque fenêtre d’écoute en
heures

ITX : Le courant moyen consommé
par une balise lors de la transmis-
sion des données mesurées au nœud
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de calcul (en heures)
TTX : La durée de la transmission ra-
dio d’une balise pour centraliser les
données mesurées lors d’une fenêtre
d’écoute (en heures)

Iproc : Le courant moyen consommé
par un nœud lors de la phase de cal-

cul des données de localisation pour
un seul paquet reçu en mA

Tproc : La durée de la phase de calcul
des données de localisation pour un
seul paquet reçu en heures

Ntag : Le nombre de tags par fenêtre
de localisation

TTX dépend de la quantité de données que la balise doit envoyer à la fin de la
fenêtre :

— pour les mesures de RSSI, il est possible d’envoyer la valeur moyenne de tous
les paquets reçus, on se limite donc à une valeur par tag ;

— pour le ToA avec une régression linéaire, seules deux valeurs sont nécessaires
par tag (cf 2.3.2) ;

— pour l’AoA il est nécessaire de renvoyer la phase et le gain reçus à chaque
antenne, soit 2M valeurs avec M le nombre d’antennes ;

Si on envoie toutes les données au nœud de calcul, la quantité de valeurs à remonter est
donc de 2M + 3. En supposant que ces valeurs soient remontées par Bluetooth, il faut
ajouter 16 octets pour l’encodage du paquet (adresse de l’expéditeur, CRC, etc). Si on
suppose que chaque valeur est encodée sur deux octets et que Ntag tags ont utilisé la
fenêtre, on obtient alors une taille totale de 16 + 2Ntag × (2M + 3) octets. En tenant
compte du fait que le débit d’une communication est de 1Mbit/s, on peut en déduire
la valeur de TTX (en heures) :

TTX = (16 + 2Ntag(2M + 3)) 8
602.106 (3.30)

Le courant moyen consommé par une balise en une heure I(bal)
moy est alors :

I(bal)
moy =

(
I

(bal)
fe Tfe + IpprodTpprod

)
Nfe

+ Isleep(1− Tsync −Nfe(Tpprod + Tfe)) (3.31)
+ TsyncIsync

L’autonomie de la balise se déduit de la même manière que pour un tag :

A(bal) = Cbat

I
(bal)
moy

(3.32)

Avec A(bal) l’autonomie d’une balise en heures et Cbat la capacité utile de la batterie
d’un nœud en mAh en mAh.
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92 Chapitre 3. Contraintes pour une intégration embarquée

3.4.2 Validation du simulateur Nordic

Il est important de noter que les CIs Nordic tels que le NRF52832 et NRF52811
disposent de deux régulateurs de tension internes (un linéaire et un à découpage
(DC/DC)), qui permettent de les alimenter directement avec une tension supérieure à
leur tension de fonctionnement. Le CI démarre sur le régulateur linéaire, mais si un filtre
LC externe est disponible, il est possible de logiciellement basculer sur l’alimentation à
découpage. Toutes les mesures de consommation données par la suite étant effectuées
avant le régulateur (puisque celui-ci est interne au CI), le choix du type de régulateur
est un paramètre important pour l’estimation d’autonomie. L’étude qui suit considère
que le régulateur DC-DC est utilisé afin de maximiser le rendement de la chaîne d’ali-
mentation du microcontrôleur. L’alimentation sera choisie à 3.7V, c’est-à-dire la tension
d’alimentation d’une pile au lithium.

Afin d’obtenir des valeurs numériques pour les courants et les durées évoquées
précédemment, nous allons utiliser le simulateur Nordic introduit précédemment comme
source d’informations. En effet, il permet une grande flexibilité de choix de scénarios
mais, sa précision indiquée par le constructeur étant de 5%, il convient toutefois de
vérifier l’exactitude des valeurs prédites.

Pour cela, il est possible de confronter ces estimations avec d’autres mesures dis-
ponibles dans la littérature : R.Schrader a mesuré les niveaux de consommation d’une
puce NRF52832 et NRF51822 [92]. Même si son modèle est simplifié (plusieurs états
du simulateur Nordic sont rassemblés en un seul état dans ses travaux), il est possible
d’utiliser ces résultats pour évaluer la pertinence du simulateur.

Le Tableau 3.2 présente une comparaison entre la consommation fournie (en mW )
par R.Schrader et celle déduite du simulateur Nordic pour un NRF52832, avec les
mêmes conditions de test. On observe une erreur moyenne de 9.96%, supérieure à la
précision de 5% annoncée par Nordic, et on peut y voir que cette erreur relative varie
fortement en fonction de l’étape du paquet. Une erreur de 35.80% est visible sur le
channel transit, mais comme vu précédemment, cette étape est supprimée car le tag ne
transmet que sur un seul canal Bluetooth.

Au vu de ces résultats, il serait néanmoins préférable d’utiliser une deuxième source
de données pour la validation du simulateur. Celui-ci fournit une valeur de la charge
totale requise pour transmettre un paquet BLE en coulombs, il est donc possible de
vérifier son erreur sur le courant moyen consommé lors de l’émission d’un paquet.
Pour avoir un élément de comparaison supplémentaire, nous avons donc également
effectué des mesures avec un transmetteur alimenté en +3.6V , émettant des paquets
advertising non connectables (cf 3.1.1) toutes les 100 ms à une puissance de +4dBm
avec le régulateur DC/DC du microcontrôleur activé. La mesure a été effectuée avec
un multimètre Keithley DMM7510 configuré avec une fréquence d’échantillonnage de
1 MHz en entrée du régulateur. La taille des données Bluetooth est de 15 octets, et le
profil de consommation mesuré est donné dans la Figure 3.14.

92



3.4. Performance énergétique du système final 93

Etape Courant
mA

Puissance
mW

Schrader
mW

Erreur rel.
%

Preprocessing 8 24 N/A N/A
Preprocessing ramp-up 1.6 4.8 N/A N/A
Preprocessing Standby 0.2 0.6 N/A N/A
Preprocessing average 0.87 2.61 2.7 3.33
TX (+4dBm) 17 51 46.2 9.41
TX (0dBm) 12.2 36.6 33.2 9.29
TX (-4dBm) 9.8 29.4 27.5 6.46
TX (-8dBm) 9 27 25.3 6.30
TX (-12dBm) 8.4 25.2 23.6 6.35
TX (-16dBm) 7.9 23.7 22.6 4.64
TX (-20dBm) 7.6 22.8 21.6 5.26
TX-RX transit 6 18 15.9 11.67
RX 12.2 36.6 32.4 11.47
Channel transit 3.79 11.37 7.3 35.80
Postprocessing 3.5 10.5 10.2 2.86
Sleep 0.002 6 (-3) 0.005 3.33

Table 3.2: Comparaison des mesures de consommation entre le simulateur Nordic
Semiconducteur et les travaux de R.Schrader

(a) Mesure expérimentale
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(b) Modèle du simulateur Nordic

Figure 3.14: Exemple de la consommation mesurée de notre tag en émission d’un
paquet advertising non connectable sur les trois canaux d’advertising Bluetooth, ainsi
que le modèle équivalent par le simulateur Nordic.

On peut y voir que la consommation est lissée par rapport au profil de courant
de la Figure 3.13 par une capacité proche du microcontrôleur, mais cela n’impactant
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pas la mesure de la charge totale, on peut la comparer avec la valeur fournie par le
simulateur :

Qtot =
∫ Tmax

0
i(t)dt (3.33)

Avec :
Qtot : La charge totale en coulombs
Tmax : La durée du paquet en secondes
i(t) : La consommation de courant en fonction du temps en ampères

Le résultat obtenu est donné dans le Tableau 3.3. On y observe une erreur relative de
4%.

Valeur moyenne
Charge (µC) 9.56
Simulateur (µC) 9.19
Erreur rel. (%) 4.03

Table 3.3: Comparaison entre notre mesure de consommation d’un émetteur Bluetooth
et le simulateur Nordic

On peut donc conclure que le simulateur résume bien la consommation globale d’une
puce NRF, malgré quelques erreurs supérieures à celles annoncées par le constructeur
(notamment en réception), mais l’estimation globale de l’énergie consommée reste assez
fiable. Nous allons donc l’utiliser comme base de réflexion pour choisir les paramètres
de notre système de localisation : longueur de fenêtre d’écoute, nombre de paquets
envoyés, etc.

3.4.3 Consommation du réseau d’antennes

Nous allons maintenant présenter la consommation du réseau d’antennes vectorielles
introduit en 3.2.1 afin d’en déduire le courant de consommation moyen Iant, néces-
saire à l’estimation d’autonomie. Ce réseau est doté de deux commutateurs RF SP6T
HMC252AQS24E et un commutateur RF SP3T HMC245AQS16. Ces deux références
sont alimentées en +5VDC et leur consommation nominale fournie par le constructeur
est détaillée dans le Tableau 3.4.

Nous avons mesuré le courant pendant 40 secondes sur l’alimentation d’entrée du
réseau d’antennes, sous une alimentation de +5VDC . Elle a été effectuée de deux ma-
nières : sans commuter les antennes avec tous les commutateurs en circuit ouvert (toutes
les broches de commande à l’état haut), puis en fonctionnement normal avec un trans-
metteur envoyant des paquets Bluetooth toutes les 20ms, les antennes commutant
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SP3T SP6T Iant théorique
Idd (Typ, mA) 2.2 3.5 9.2

Table 3.4: Consommation des commutateurs RF donnée par les constructeurs. Étant
donné qu’il y a deux switchs SP6T sur l’antenne, la valeur de Iant théorique est donc
2× SP6T + SP3T

durant le CTE des paquets. Les statistiques des mesures effectuées sont disponibles
dans le Tableau 3.5

Circuit ouvert Fonctionnement nominal
Courant moyen 9.552mA 9.604mA
Écart type courant 0.1541179µA 101.902µA
Courant min 9.552mA 9.080mA
Courant max 9.553mA 10.229mA
Courant pic à pic 0.928µA 1.149mA
Pmoy 47.761mW 48.023mW

Table 3.5: Mesure de consommation des trois commutateurs du réseau d’antennes

Pour la suite des travaux, on prendra la consommation en fonctionnement nominal
comme référence. On observe alors une valeur de 9.604mA assez proche des 9.2mA
théoriques (4.39% d’erreur).

3.4.4 Application numérique

La puissance d’émission des tags est paramétrée à +4dBm (le maximum possible,
pour se placer sur un pire cas), et la taille de leur payload est constante, fixée à 20
octets. Nos tags sont alimentés par le biais de leur régulateur DC/DC intégré, avec
une pile lithium SAFT LS14500 de 3.6V d’une capacité nominale de 2.6Ah. La tension
d’alimentation chutant en deçà de 80% de la capacité de la pile, on considère géné-
ralement que la capacité est limité à 80% de sa valeur nominale, ce qui donne une
capacité utile de 2.08Ah pour notre pile. On obtient les valeurs de ITX , IRX , Ik et
Iproc à partir du simulateur Nordic. On obtient les valeurs de Itimer et Isleep à partir
de la documentation du constructeur, et la valeur de Tproc est directement mesurée sur
la puce. On modélise le protocole de synchronisation comme un échange de paquets
Bluetooth advertising connectable toutes les minutes. Les valeurs de Tsync et Isync sont
donc calculées à partir de la durée de transmission d’un paquet, et de la consommation
moyenne fournie par le simulateur. Toutes les valeurs numériques utilisées pour fournir
les résultats qui suivront sont détaillées dans le Tableau 3.6, ainsi que leur source.

La consommation moyenne sur une heure d’une balise et d’un tag ainsi que leur
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Nom Valeur Unité Source
ITX 7.8 mA Simulateur
IRX 6 mA Simulateur
Isync 3.12 mA Simulateur & Calcul
Tsync 300 ms Simulateur & Calcul
Isleep 1.5 µA Documentation
Tp 2.14 ms Simulateur & Calcul
Itimer 792 µA Documentation
Tproc 5 ms Mesure
Iproc 1.7 mA Simulateur
Cbat 2080 mAh Documentation
Ik

[
3.4, 1.6, 0.4, 2.8, 7.8, 1.7

]
mA Simulateur

Tk
[
60, 400, 1072, 130, 288, 350

]
µs Simulateur

M 13 Choix

Table 3.6: Valeurs numériques utilisées pour la simulation de consommation du sys-
tème de localisation

autonomie sur notre pile ont été estimées (à l’aide des équations (3.31) et (3.24)), en
fonction du nombre de fenêtres d’écoute et de leur durée (Nfe et Tfe), ainsi que du
nombre de tags (Ntag), et du nombre de paquets que chaque tag émet lors d’une fenêtre
(Np). Le Tableau 3.7 présente une synthèse avec plusieurs valeurs des paramètres et la
Figure 3.15 un graphique de l’autonomie d’une balise en fonction de la longueur de la
fenêtre d’écoute et du nombre de fenêtres.

Au vu du Tableau 3.7, on constate que la consommation du transmetteur est relati-
vement constante et assez faible : un tag pourrait tenir plus d’une dizaine d’années sur
une seule pile. Cette estimation est toutefois à mettre en perspective car cela ne prend
pas en compte les activités du tag autre que la localisation (mesure de température,
maintenance prédictive, etc).

D’un autre côté, la consommation est nettement plus élevée pour les balises et
dépend grandement du nombre de fenêtres de localisation. Avec une fenêtre toutes les
demi-heures et une centaine de tags, l’autonomie avoisine deux à trois ans sur notre
pile. La taille des piles devra donc être dimensionnée en accord avec la fréquence de
localisation et le nombre de tags souhaités. On voit également en Figure 3.15 qu’il est
préférable doubler la longueur des fenêtres plutôt que de doubler leur fréquence. Ainsi,
la fréquence de localisation est un critère critique pour l’aspect basse consommation
du système.
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Figure 3.15: Autonomie d’une balise en fonction du nombre de fenêtres d’écoute et de
leur longueur pour Np = 50 et Ntag = 100

Remarquons que les balises sont plus grandes que les tags du fait de l’intégration du
réseau d’antennes, ce qui autorise un stockage d’énergie supérieur, il reste alors possible
d’obtenir une autonomie de plusieurs années avec des piles plus grandes que celles des
tags.
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Tag Balise
Tfe
sec

Nfe Np Ntag I
(tag)
moy

µA

A(tag)

années
I

(bal)
moy

µA

A(bal)

années
5 2 10 12 1.785 133.030 21.217 11.191
5 2 20 100 1.810 131.201 30.266 7.845
5 2 20 1000 1.810 131.201 117.013 2.029
1 10 10 12 1.884 126.005 23.579 10.070
5 10 10 100 1.884 126.005 120.678 1.968
10 10 10 100 1.884 126.005 215.011 1.104
5 50 10 1 2.382 99.683 474.670 0.500
10 50 10 1 2.382 99.683 946.336 0.251
5 50 50 1 4.870 48.758 479.392 0.495
5 50 50 100 4.870 48.758 1068.572 0.222
5 50 50 100 4.870 48.758 1068.572 0.222
5 50 50 100 4.870 48.758 1068.572 0.222
10 50 50 100 4.870 48.758 1540.238 0.154

Table 3.7: Estimation de consommation moyenne d’une balise et d’un tag en mAh

pendant une heure (I(bal)
moy et I(tag)

moy ) et de leur autonomie en année (A(bal) et A(tag)), en
fonction du nombre de fenêtres d’écoute et de leur durée (Nfe et Tfe), ainsi que du
nombre de tags (Ntag), et du nombre de paquets que chaque tag émet lors d’une fenêtre
(Np)

Conclusion

Ce chapitre présente les contraintes liées à l’implémentation d’une électronique d’ac-
quisition des mesures pour une localisation en intérieur, avec un équipement basse
consommation embarqué autonome.

Le protocole Bluetooth ayant été sélectionné précédemment, il a été choisi d’utiliser
une communication en utilisant des trames d’advertising Bluetooth. La nécessité d’uti-
liser un protocole de synchronisation entre les tags et les balises a été mise en évidence,
ainsi que les contraintes qu’il doit respecter, sans qu’un protocole particulier n’ait été
choisi.

Par la suite, différents composants électroniques pour constituer la chaîne d’acqui-
sition du signal ont été comparés. L’électronique de l’antenne vectorielle utilisée pour
cette thèse a été présentée, et le microcontrôleur NRF52811 a été choisi. Une méthode
a été présentée pour mesurer le RSSI, le ToA et la phase du signal incident en utilisant
ce CI. L’erreur de mesure du ToA a été mesurée et comparée à un modèle, il a été
montré que l’erreur est assimilable à une erreur de quantification (due à une horloge
de 8 MHz) plus une erreur de mesure (de distribution normale avec σ = 4.71 m/c0).
Une méthode a également été introduite pour compenser l’erreur de phase due au fait

98



3.4. Performance énergétique du système final 99

que le signal n’est pas échantillonné simultanément à chaque antenne.
L’autonomie globale du système final a été modélisée et évaluée. Il a été montrée que

l’autonomie des balises est plus limitée que celle des tags pour une utilisation autonome
sur piles. Cependant, les contraintes sur la taille d’intégration étant moins fortes pour
les balises, une batterie de taille supérieure est envisageable, permettant une autonomie
de plusieurs années. Plusieurs paramètres influant l’autonomie (fréquence et durée de
localisation) ont également été identifiés, permettant de maximiser la durée de vie des
balises en fonction des besoins du cas d’usage.

Dans le chapitre 2, les modèles et algorithmes d’optimisation paramétrique néces-
saires à l’estimation de position ont été introduits. Dans le chapitre 3, le matériel
composant les balises et les tags a été introduit. Le prochain chapitre rassemble ces no-
tions en présentant des simulations et des résultats expérimentaux en conditions réelles
de localisation en utilisant notre chaîne d’acquisition.
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Chapitre 4

Résultats de localisation
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Ce chapitre évalue les performances du système de localisation présenté précédem-
ment.

En première partie, des simulations sont conduites dans des cas favorables en 4.2,
afin de vérifier la convergence des algorithmes d’estimation de position et l’absence de
biais dans les estimés.

Dans un second temps, des mesures de RSSI, ToA et AoA sont effectuées, et l’erreur
de localisation obtenue avec chaque technique est comparée en 4.3.
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4.1 Critère de comparaison

Les performances de localisation de chaque méthode seront comparées en utilisant
la fonction de répartition de l’erreur de localisation comme critère :

fderr(d) = P (derr < d) (4.1)

avec derr =
√

(x̂− x)2 + (ŷ − y)2 (4.2)

Avec :

fderr : La fonction de répartition de
l’erreur de localisation

derr : L’erreur de l’estimé de position
d’un tag quelconque

x̂ : L’estimation de l’abscisse x d’un
tag quelconque

x : L’abscisse réelle x d’un tag quel-
conque

ŷ : L’estimation de l’ordonnée y d’un
tag quelconque

y : L’ordonnée réelle y d’un tag quel-
conque

La valeur de fderr (d) est approchée numériquement en "comptant" le nombre de
valeurs de derr inférieures à d :

fderr(d) ≈ 1
I

I−1∑
i=0

{
1 si

√
(x̂(i) − x(i))2 + (ŷ(i) − y(i))2 < d

0 sinon
(4.3)

4.2 Simulation

Cette section présente des simulations réalisées dans le but de valider les modèles
théoriques ainsi que l’algorithme de recherche du maximum de vraisemblance présen-
tés dans le chapitre 2. Les simulations ont été effectuées dans des cas volontairement
favorables (pas d’incertitude de mesure), afin de vérifier la convergence de l’algorithme
et l’absence de biais dans l’estimé.

4.2.1 RSSI

Une scène de localisation a été simulée, comportant quatre balises disposées sur
un carré de 10 par 10 mètres, orientées vers le centre de la scène. Trente tags ont
été simulés à des coordonnées aléatoires à l’intérieur de la scène de mesure (I = 30,
x(i) ∼ U(0, 10,) et y(i) ∼ U(0, 10)). La Figure 4.1 présente un schéma de la position des
différents nœuds.

Des mesures de RSSI par chaque balise ont été simulées à partir de 100 paquets
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Scène de simulation

Abscisses (m)

O
rd

on
né

es
 (

m
)

2 4 6 8 10 12

X
Y
Z

D

0

Balises
Tags
Ancres

Figure 4.1: Schéma de la scène utilisée comme simulation. Chaque couleur correspond
à une position différente de tag

transmis par les tags, conformément au modèle de propagation défini en (2.15) :

y
(j,i,n)
RSSI = P

(i)
e|dBm +G(j) +G(i) − a0 + 10γ log10(d

(j,i)

d0
)︸ ︷︷ ︸

y
(j,i,n)
RSSI

+ν(j,i,n) (rappel de 2.15)

La puissance d’émission P (i)
e|dBm a arbitrairement été choisie à 0dBm (afin de sim-

plifier les équations), les gains des balises et des tags G(i) et G(j) ont été choisis en
respectant G(j) ∼ N (0, 102) et G(i) ∼ qN (0, 102), et une valeur de γ = 2 a été choisie
pour le coefficient d’atténuation. Cette dernière valeur suppose une propagation sans
obstacles, mais n’importe quelle valeur 1 < γ < 3 aurait pu être choisie afin de simuler
un environnement plus ou moins dense. L’incertitude de mesure a été fixée à ν(j,i,n) = 0
et ν(j,i) = 0, afin de vérifier que la position estimée des tags converge bien vers leur
position réelle (absence de biais dans l’estimation). Le choix d’un couple (a0, d0) étant
arbitraire, leur valeur a été fixée respectivement à a0 = −3 dB et d0 = 1 mètre.

Une estimation par MLE a été effectuée telle que décrite en 1.5.2 B, 2.1.3 et 2.2.1.
Le gain G(j=0) de la première balise a été considéré comme nul afin que le système soit
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résoluble (cf 2.2.1), et les paramètres suivants ont été estimés :

θ = [ G(j=1) · · · G(j=3)

G(i=0) · · · G(i=29)

a0 γ

x(0) · · ·x(29)

y(0) · · · y(29) ]T (4.4)

Avec θ ∈ R95. La recherche du maximum de vraisemblance θ̂ = arg maxθ LL (θ | Y ) a
été effectuée par l’algorithme de Gauss-Newton détaillé en 2.1.3 A, en linéarisant YRSSI
à chaque itération θ̂k afin de trouver la direction de descente δθ̂k. Un pas de descente
de 0.1 a été choisi arbitrairement, tel que θ̂k+1 = θ̂k + 0.1 δθ̂k.

La Figure 4.2 présente à chaque itération et pour chaque tag la valeur de d(i)
err,

l’erreur de localisation en distance de l’estimé de position du tag i :

d(i)
err =

√
(x̂(i) − x(i))2 + (ŷ(i) − y(i))2 (4.5)

L’erreur finale maximale étant inférieure à un milimètre, on peut considérer que
dans des conditions optimales (sans incertitude sur les mesures dues au bruit de mesure
ou au multi-trajets), l’algorithme converge correctement de manière non biaisée.

4.2.2 ToA

La scène de localisation utilisée pour les simulations de ToA est la même que pré-
sentée précédemment (cf 4.2.1). Le premier tag a été choisi comme ancre (cf 2.3) pour
l’estimation de position par ToA (voir Figure 4.1).

Des mesures de ToA ont été simulées sur chaque balise, en suivant le modèle présenté
en (2.45) :

t
(j,i,n)
rl = α(j)( t

(i,n)
el − τ (i)

α(i) + t(j,i)p ) + τ (j)︸ ︷︷ ︸
t
(j,i,n)
rl

+ν(j,i,n) + ν(j,i) (rappel de 2.45)

Des valeurs de α(j) et α(i) ont été choisies aléatoirement, telles que α(j) ∼ N (1, 25ppm2)
et α(i) ∼ N (1, 25ppm2). Les valeurs de τ (j) et τ (i) ont également été choisies aléatoire-
ment ∼ U(0, 1) secondes. N = 100 paquets transmis des tags ont été simulés, envoyés
avec une période de 20 ms, impliquant 0 < t

(i,n)
el < 2 sec ∀(i, n) ∈ J0; 30J×J0; 100J. De

la même manière que pour le RSSI, l’incertitude de mesure a été fixée à ν(j,i,n) = 0 et
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Figure 4.2: Convergence de l’estimation de position de chaque tag vers la position
réelle pour le RSSI : l’erreur de distance devient nulle pour chacun d’entre eux. Chaque
couleur correspond à une position différente de tag
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Figure 4.3: Convergence de l’estimation de position de chaque tag vers la position
réelle pour le ToA : l’erreur de distance devient nulle pour chacun d’entre eux. Chaque
couleur correspond à une position différente de tag

ν(j,i) = 0, afin de vérifier que la position estimées des tags converge bien asymptotique-
ment vers leur position réelle.

Une estimation par MLE a été effectuée telle que décrite en 1.5.2 B, 2.1.3 et 2.3.2.
La dérive d’horloge et le décalage temporel de la première balise ont été considérés
comme nul (α(j=0) = 0 et τ (j=0) = 0), afin que le système soit résoluble (cf 2.3.2), et
les paramètres suivants ont été estimés :

θ = [α(j=1) · · · α(j=3) α(i=0) · · · α(i=29)

τ (j=1) · · · τ (j=3) τ (i=0) · · · τ (i=29)

x(0) · · · x(29) y(0) · · · y(29)]T (4.6)

Avec θ ∈ R126. La recherche du maximum de vraisemblance θ̂ =
arg maxθ LL (θ | Y ) a été effectuée par Gauss-Newton en linéarisant t(j,i,n)

rl à chaque
itération θ̂k afin de trouver la direction de descente δθ̂k. Un pas de descente de 0.1 a
été choisi comme pour le RSSI.

De la même manière que précédemment, la Figure 4.3 présente à chaque itéra-
tion et pour chaque tag la valeur de d(i)

err. L’erreur finale maximale étant inférieure à
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un milimètre, on peut considérer que dans des conditions optimales (sans incertitude
sur les mesures dues au bruit de mesure ou au multi-trajets), l’algorithme converge
correctement.

4.2.3 AoA

Des simulations ont également été conduites afin de vérifier l’exactitude de l’estimé
de l’angle d’arrivée d’un signal avec l’algorithme MUSIC (présenté en 2.4.2 page 42).
Cette vérification s’est déroulée en deux étapes : en simulant un seul signal incident,
puis plusieurs signaux cohérents.

4.2.3 A Un seul signal incident

Le modèle du vecteur directeur de l’antenne utilisée dans cette thèse et présentée
en 3.3.3 D page 83 a été utilisé pour la simulation des signaux reçus. On rappelle le
modèle des signaux reçus défini en (2.57) :

X = A(α, γ, η)Φ
[
eiω0 eiω1 · · · eiω(Ns−1)

]
Ts +N (rappel de 2.57)

Avec :
X ∈ MM,Ns(C) : La matrice contenant l’enveloppe complexe du signal échan-
tillonné à chaque antenne

A(α, γ, η) : RP × RP × RP → MM,P (C) : La réponse du réseau aux P signaux
incidents en phase et en gain en fonction de α

α ∈ RP : Le vecteur contenant les P angles d’arrivée des signaux incidents :
α =

[
α0 · · · αP−1

]T
γ ∈ RP : Le vecteur contenant les P valeurs γp des signaux incidents (paramètre
de polarisation) : γ =

[
γ0 · · · γP−1

]T
η ∈ RP : Le vecteur contenant les P valeurs ηp des signaux incidents (paramètre
de polarisation) : η =

[
η0 · · · ηP−1

]T
N ∈ MM,Ns(C) : La matrice contenant le bruit de mesure impactant les mesures

pour toutes les antennes et tous les échantillons
Φ ∈ CP : Le vecteur contenant la phase et l’amplitude des P signaux cohérents
incidents

S ∈ MP,Ns(C) : La matrice contenant l’enveloppe complexe des P signaux inci-
dents

Dans le cas d’un seul signal incident (P = 1), on obtient α, γ, η ∈ [0; 2π[3, ainsi que
Φ ∈ C. Connaissant A(α, γ, η) ∀(α, γ, η) ∈ [0; 2π[3, un signal incident a été simulé sur
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Figure 4.4: Simulation de l’estimation d’angle d’arrivée d’un signal incident. Les lignes
verticales pointillées correspondent à l’angle réel du signal incident, et les lignes pleines
à la valeur de la fonction MUSIC χ(α)

10 simulations différentes avec un angle d’arrivée variant linéairement entre −80◦ <
α < +80◦. La polarisation a été choisie aléatoirement pour chaque simulation. Une
valeur de ω = 0 a été choisie pour simplifier le calcul (on considère ainsi que le signal
reçu est une onde entretenue, ramenée par le récepteur autour de la fréquence nulle
par une translation en fréquence). L’incertitude de mesure a été fixée à N = 0, afin de
vérifier que les angles d’arrivée estimés ne soient pas biaisés.

La fonction de coût MUSIC a été évaluée pour α, γ, η ∈ [−π/2;π/2[×[0; 2π[×[0; 2π[,
avec une résolution de 0.5◦. La Figure 4.4 montre la valeur de χ(α) : la fonction MUSIC
sans les dimensions associées à la polarisation :

χ(α) = max
γ,η

(χ(α, γ, η)) (4.7)

On peut y constater que le maximum de la fonction MUSIC est toujours en α̂ =
α. L’erreur maximale absolue d’estimation de l’angle est inférieure à 0.25◦ = 0.5◦

2 ,
indiquant qu’il s’agit d’une erreur numérique liée à la résolution de l’évaluation de
χ(α, γ, η).
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Figure 4.5: Estimation de l’angle d’arrivée de deux signaux cohérents en utilisant
MUSIC, avec et sans Polarisation Smoothing

4.2.3 B Signaux cohérents

Il est possible de simuler le signal reçu lorsque deux signaux cohérents sont reçus
simultanément sur le réseau d’antenne. La simulation est effectuée de la même manière
que précédemment, à la différence près que P = 2 et (α, γ, η) ∈

(
[0; 2π[2

)3
. Il a été

arbitrairement choisi α =
[
−10◦ +45◦

]T
. Les résultats sont comparés entre une es-

timation en utilisant uniquement l’algorithme MUSIC, et une estimation en utilisant
l’algorithme Polarisation Smoothing présenté en 1.3.4 B page 28 afin de décorréler les
signaux incidents.

Les résultats sont visibles sur la Figure 4.5. Alors qu’aucun bruit de mesure n’est
simulé, lorsque PS n’est pas utilisé, l’amplitude des maximums locaux correspondant
aux deux signaux incidents se confondent avec les variations de fond de la fonction
MUSIC. La recherche des maximums locaux est alors ambiguë, mais l’utilisation de PS
permet de résoudre ce problème et de retrouver deux maximums locaux non ambiguës
autour des deux angles d’arrivée.

Les simulations de RSSI, ToA et AoA présentées ci-dessus montrent que les algo-
rithmes et les modèles développés précédemment permettent une estimation non biaisée
de la position et de l’angle d’arrivée dans le cas où l’incertitude de mesure inexistante.
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Ces algorithmes étant maintenant validés dans un cadre théorique, la prochaine sec-
tion les utilise afin d’évaluer les performances de localisation de notre système dans des
conditions d’utilisation réelles.

4.3 Expérimentation

Cette section présente les résultats expérimentaux obtenus en termes de précision
de localisation pour chaque technique : RSSI, ToA et AoA. La prochaine partie présente
les mesures effectuées et les parties 4.3.2, 4.3.3 et 4.3.4 présentent respectivement les
résultats obtenus avec le RSSI, ToA et AoA.

Toutes les données expérimentales, les analyses et le code utilisé pour aboutir aux
résultats et figures présentés dans ce chapitre sont disponibles sur Figshare et Git-
lab [90].

4.3.1 Descriptif des mesures

Des mesures en champ libre ont été effectuées sur un parking d’entreprise de 15
par 12 mètres. Huit tags ont été disposés sur un cadre rigide en bois à 90cm du sol.
Le cadre a ensuite été déplacé en six positions différentes, un total de 48 positions ont
donc été relevées.

Abscisses (m)

O
rd

on
né

es
 (

m
)

2 4 6 8 10 12 14

X
Y
Z

Mesures

Figure 4.6: Carte des mesures effectuées en déplaçant le réseau d’antennes en trois
positions : A, B et C. La position entourée en noir est le tag utilisé en ancre pour
l’estimation de position par ToA.
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Ne disposant que d’un seul réseau d’antennes caractérisé en chambre anéchoïque,
les mesures ont été répétées trois fois en changeant à chaque fois la position et l’angle
de l’antenne. L’environnement étant maintenu identique entre les mesures (parking
vide, etc.), les mesures émulent ainsi les résultats que l’on pourrait obtenir avec trois
antennes. On notera ainsi par la suite "Antenne 0", "Antenne 1" et "Antenne 2" les
trois positions de l’unique réseau d’antennes. Les coordonnées des points de mesures
(x(i), y(i))∀i < 48 ont été relevées à l’aide d’un décamètre et les angles de l’antenne
ψ

(j)
r ont été mesurées en relevant les coordonnées du point d’impact d’un laser placé

normalement à la surface du réseau d’antennes. Les points de mesure sont représentés
en Figure 4.6.

Les transmetteurs sont programmés pour envoyer un paquet advertising Bluetooth
avec une période de 20ms et la balise reçoit les paquets émis lors de fenêtres d’écoute
de 10 secondes (un équivalent de 500 paquets, bien qu’en moyenne seulement 62% des
paquets (soit 310 paquets) aient été reçus à causes d’interférences entre les tags, aucun
protocole de synchronisation n’ayant été implémenté).

4.3.2 RSSI

La valeur de RSSI mesurée correspond à la mesure analogique effectuée par le
NRF52811 entre la réception de l’adresse Bluetooth et le CTE (cf 3.3.1). La puissance
d’émission P

(i)
e|dBm est fixée à 0dBm, une puissance permettant de recevoir le signal

des tags sur toute la surface de l’étude, mais la plus faible possible afin de limiter la
puissance des multi-trajets.

4.3.2 A Calibration et modèle de l’erreur de mesure

En mesurant la puissance reçue à chaque balise, nous obtenons des mesures de
puissance en fonction de la distance.

On peut rappeler le modèle des mesures des RSSI, détaillé en (2.15) page 44 :

y
(j,i,n)
RSSI = P

(i)
e|dBm +G(j) +G(i) − a0 + 10γ log10(d

(j,i)

d0
)︸ ︷︷ ︸

y
(j,i,n)
RSSI

+ν(j,i,n) (rappel de 2.15)

Avec :
y

(j,i,n)
RSSI : La mesure de RSSI du nème paquet du ième tag par la jème balise

y
(j,i,n)
RSSI : Le modèle pour la mesure de RSSI y(j,i,n)

RSSI

P
(i)
e|dBm : La puissance d’émission du tag i en dBm

G(j) : L’aire effective de l’antenne de la balise j en dB
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112 Chapitre 4. Résultats de localisation

G(i) : L’aire effective de l’antenne du tag i en dB
a0 : L’atténuation à la distance d0 d’un transmetteur en dB (en dB)
γ : L’exposant de perte (path loss exponent ou path loss factor), qui décrit l’atté-
nuation de la puissance du signal en fonction de la distance dans la pièce (sans
unité)

d(j,i) : La distance séparant le transmetteur i du récepteur j en mètres
d0 : La distance de référence arbitraire (souvent 1 mètre) à laquelle l’atténuation
vaut a0 dB (en mètres)

ν(j,i,n) : L’incertitude de mesure. C’est une variable aléatoire de densité N (0, σ2)
Pour analyser ν(j,i,n), il est nécessaire d’estimer toutes les variables du système.

y
(j,i,n)
RSSI est connue (c’est la grandeur mesurée) et P (i)

e|dBm est connue et fixée à zéro (voir
plus haut). Les positions des mesures et des balises étant connues, il est possible de
calculer d(j,i). On choisi d0 = 1 pour simplifier l’équation et G(j=0) = 0 car la balise
j = 0 est choisie comme référence pour que le système admette une solution (cf 2.2.1 B
page 45).

Les vecteurs YRSSI et YRSSI contenant respectivement les mesures et le modèle des
mesures sont définis en (2.14) page 44, et le vecteur θ contenant les variables à estimer
est le suivant :

θ = [G(j=1), · · · , G(j=J−1),

G(i=0), · · · , G(i=I−1),

γ, a0,

x(0), · · · , x(I−K−1),

y(0), · · · , y(I−K−1)]T (4.8)

Il est alors possible d’estimer les variables restantes par maximum de vraisemblance :

θ̂ = arg max
θ

LL (θ | YRSSI ) (4.9)

La recherche de minimum est effectuée par Gauss-Newton en linéarisant YRSSI par
rapport à θ à chaque itération, comme détaillé en 2.1.3 et 2.2.1 :

1. Le vecteur de paramètres θ̂k=0 est initialisé avec :
— G(j) = 0 ∀j ∈ J1; JJ
— G(i) = 0 ∀i ∈ J0; IJ
— γ = 2 et a0 = 0
— La position des tags est initialisée comme le barycentre des positions des

balises : x(i) = 1
J

∑J−1
j=0 x

(j)
r et y(i) = 1

J

∑J−1
j=0 y

(j)
r ∀i ∈ J0; IJ
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2. Pour chaque itération JȲ (θ̂k) est calculé en dérivant YRSSI
3. On calcule ensuite ∆θ̂k le pas de descente :

∆θ̂k =
(
JȲ (θ̂k)TΣ−1JȲ (θ̂k)

)−1
JȲ (θ̂k)TΣ−1RY (θ̂k) (4.10)

4. On met à jour θ̂k en calculant θ̂k+1 = θ̂k + 0.1 ∆θ̂k
5. On recommence à l’étape 2 tant que l’algorithme modifie l’estimé, c’est à dire

tant que max
(

∆θ̂k
θk

)
> 1.10−4

On effectue ainsi une calibration du modèle à partir des mesures (cf 2.2.1 A). On
peut ensuite afficher le modèle, ainsi que les valeurs mesurées, comme montré en Figure
4.7. On constate alors la bonne calibration du modèle sur les valeurs mesurées.

Figure 4.7: Mesures de RSSI effectuées en fonction de la distance. Les lignes pointillées
représentent le modèle moyen pour chaque antenne :(

1
I

∑I−1
i=0 Ĝ

(i)
)

+ Ĝ(j) − â0 − 10γ̂ log10(d)

Puis, une valeur de ν(j,i,n) est donnée à partir de la calibration estimée, et sa dis-
tribution est donnée en Figure 4.8 :

ν(j,i,n) = y
(j,i,n)
RSSI (Ĝ(j), Ĝ(i), â0, γ̂)− y(j,i,n)

RSSI (4.11)
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114 Chapitre 4. Résultats de localisation

Figure 4.8: Distribution de ν(j,i,n) pour les RSSIs, obtenue après calibration du modèle
à partir des mesures

On observe une valeur médiane de 0.93m et une déviation standard de σ = 4.88m.
La densité de probabilité n’est pas symétrique (P (ν(j,i,n) < 0) > P (ν(j,i,n)) > 0), ce
qui s’explique par le fait que le signal ne peut être que atténué par le phénomène
d’évanouissement. L’approximation est faite par la suite que ν(j,i,n) est de distribution
normale N (0.93, 52)m afin de simplifier les calculs (cf 2.1.3). L’utilisation d’un modèle
sans cette approximation est une piste pour de futures recherches, et est détaillé dans
les perspectives de ce mémoire.

4.3.2 B Estimation de position et distance

Afin d’évaluer quelle est la précision optimale du système, nous évaluons le système
une fois calibré (cf 2.2.1 A). L’ensemble des mesures est alors aléatoirement divisé en
deux parties :

— un ensemble dédié à la calibration représentant 30% du total des mesures col-
lectées ;

— le reste des mesures sont utilisées pour l’estimation de la position (70% de l’en-
semble) ;

La calibration est alors effectuée de la même manière que décrit en 4.3.2 A, et les
valeurs de Ĝ(j), Ĝ(i), â0, γ̂ sont estimées.

Nous avons comparé deux approches pour l’estimation de position : une approche
en deux étapes similaire à ce qui avait été présenté en 1.5.2 A page 33, où la distance
est tout d’abord estimée à partir des RSSI et la position déduite des distances par

114
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moindre carrés, et une approche globale avec une estimation par MLE de la position à
partir des mesures brutes.

i Estimation en deux étapes Pour une estimation de la position en deux étapes,
il est nécessaire à partir d’une mesure de RSSI de remonter à la distance équivalente.
À partir de (2.15) on trouve :

̂d(j,i,n) = d010
y

(j,i,n)
RSSI

−P (i)
e|dBm−Ĝ

(i)−Ĝ(j)+â0

10̂γ (4.12)

Avec ̂d(j,i,n) l’estimation de la distance entre le ième tag et la jème balise à partir
de la nème mesure . Les valeurs de distance trouvées ont été comparées aux distances
réelles. La fonction de répartition de l’erreur entre la distance trouvée et la distance
réelle ( ̂d(j,i,n) − d(j,i,n)) et l’erreur absolue (

∣∣∣ ̂d(j,i,n) − d(j,i,n)
∣∣∣) sont données en Figure

4.9. Il est ensuite possible de remonter à la position avec une optimisation par moindres
carrés :

(x̂(i)
ts , ŷ

(i)
ts ) = arg min

x(i),y(i)

J−1∑
j=0

N−1∑
n=0

( ̂d(j,i,n) −
√

(x(i) − x(j)
r )2 + (y(i) − y(j)

r )2
)2

(4.13)

Avec :

x̂
(i)
ts : L’abscisse du ième tag estimée en deux étapes

ŷ
(i)
ts : L’ordonnée du ième tag estimée en deux étapes

La recherche de minimum est effectuée par Gauss-Newton avec le même algorithme
que détaillé en 4.3.2 A, mais avec θ =

[
x(0) · · · x(I−K−1) y(0) · · · y(I−K−1)

]T
et

YRSSI =
[
d̂(0,0,0) · · · d̂(0,0,N−1) · · · d̂(0,I−1,N−1) · · · d̂(J−1,I−1,N−1)

]T
.

La fonction de répartition de l’erreur de position estimée est donnée en Figure 4.9 :

f rssi,tsderr
(d) = P (

√
(x̂ts − x)2 + (ŷts − y)2) < d) (4.14)

Avec :

x̂ts : L’abscisse d’un tag quelconque,
estimée en deux étapes

ŷts : L’ordonnée d’un tag quelconque,
estimée en deux étapes

x : L’abscisse réelle x d’un tag quel-
conque

y : L’ordonnée réelle y d’un tag quel-
conque
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116 Chapitre 4. Résultats de localisation

ii Estimation globale Pour une estimation globale de la position, nous utilisons
une optimisation par maximum de vraisemblance. À partir de (2.15) page 112 :

(x̂(i)
os , ŷ

(i)
os ) = arg max

x(i),y(i)
LL

(
x(i), y(i)

∣∣∣ y(j,i,n)
RSSI

)
(4.15)

= arg min
x(i),y(i)

J−1∑
j=0

Np−1∑
n=0

(y(j,i,n)
RSSI − y

(j,i,n)
RSSI (x(i), y(i)))2 (4.16)

Avec :

x̂
(i)
os : L’abscisse du ième tag estimée en
une étape

ŷ
(i)
os : L’ordonnée du ième tag estimée
en une étape

La recherche de minimum est effectuée par Gauss-Newton avec le même algorithme
que décrit en 4.3.2 A, mais avec :

θ =
[
x(0) · · · x(I−K−1) y(0) · · · y(I−K−1)

]T
(4.17)

YRSSI =
[
y

(0,0,0)
RSSI · · · y

(0,0,N)
RSSI · · · y

(0,I,N)
RSSI · · · y

(J,I,N)
RSSI

]T
(4.18)

La fonction de répartition de l’erreur de position estimée est alors :

f rssi,osderr
(d) = P (

√
(x̂os − x)2 + (ŷos − y)2) < d) (4.19)

Avec :

x̂os : L’abscisse d’un tag quelconque,
estimée en une étapes

ŷos : L’ordonnée d’un tag quelconque,
estimée en une étapes

x : L’abscisse réelle x d’un tag quel-
conque

y : L’ordonnée réelle y d’un tag quel-
conque

Les positions estimées par l’approche en deux étapes et l’approche globale sont
comparées dans la Figure 4.9. L’erreur moyenne est de 6.58m, la médiane de 4.66m et
le 80ème centile de 11.12m.

Afin de vérifier que les estimés ne soient pas biaisés, il est nécessaire de regarder la
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Figure 4.9: Statistique de l’erreur et l’erreur absolue de la distance estimée en RSSI

statistique (espérance et variance) de l’erreur des coordonnées :

E[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

x̂(i) − x(i) ≈ −0.44m (4.20)

Var[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[x̂− x] ≈ 16.97m (4.21)

E[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

ŷ(i) − y(i) ≈ 0.32m (4.22)

Var[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[ŷ − y] ≈ 59.90m (4.23)

On constate que (E[x̂ − x], E[ŷ − y]) est faible par rapport à (Var[x̂ − x],Var[ŷ − y]).
Les estimations de position sont donc peu biaisées par rapport à la position réelle.

4.3.3 ToA

Ne disposant que d’une seule balise, les mesures ont été répétées en déplaçant
la balise en plusieurs positions. Cette manipulation ne pose pas de problèmes pour

117



118 Chapitre 4. Résultats de localisation

l’estimation de position par AoA et RSSI, mais une estimation de position par ToA
nécessite que les mesures soient faites au même moment avec toutes les balises, ce qui
rend l’estimation de position impossible avec nos mesures. Il reste toutefois possible
d’en déduire un modèle de ν(j,i,n) en conditions de mesure réelles, et de simuler des
données de ToA à partir de ce modèle : c’est l’approche que nous avons utilisé pour
fournir une estimation de l’erreur de localisation. Les conditions de simulation ont été
choisies pour être les plus proches possibles de l’installation expérimentale utilisée pour
le RSSI et l’AoA :

— ν(j,i,n) est généré en suivant le modèle expérimental détaillé par la suite ;
— les positions des balises et des tags simulées sont identiques aux conditions de

tests (cf Figure 4.6 page 110) ;
— la période d’émission des balises est fixée à 20 ms et la durée de la fenêtre

d’écoute à 10s.
L’estimation du modèle de ν(j,i,n) est présenté en 4.3.3 A, puis l’estimation de

position à partir des données simulées en 4.3.3 B.

4.3.3 A Modélisation de l’incertitude de mesure

On rappelle le modèle du ToA présenté en 2.3.2 :

t
(j,i,n)
rl = α(j)

α(i)︸︷︷︸
A(j,i)

t
(i,n)
el +

(
α(j)t(j,i)p − α(j)

α(i) τ
(i) + τ (j) + ν(j,i)

)
︸ ︷︷ ︸

B(j,i)︸ ︷︷ ︸
t
(j,i,n)
rl

+ν(j,i,n) (4.24)

Avec :

t
(j,i,n)
rl : L’instant de réception du nème

paquet du transmetteur i par le ré-
cepteur j dans son horloge locale

t
(j,i,n)
rl : Le modèle de t(j,i,n)

rl

t
(i,n)
el : L’instant d’émission du nème

paquet du transmetteur i dans son
horloge locale

t
(j,i)
p : Le temps de vol du signal entre
le transmetteur i et le récepteur j
(t(j,i)p = d(j,i)/c0)

A(j,i) : La pente de la régression li-
néaire dans le modèle de ToA

B(j,i) : Le décalage de la régression li-
néaire dans le modèle de ToA

Comme t(i,n)
el est connu car indiqué dans le paquet, il est possible d’estimer A(j,i)

et B(j,i) par régression linéaire à partir de t(j,i,n)
rl (mesuré par la balise). À partir de ces

valeurs, l’erreur résiduelle est associée à ν(j,i,n) :

ν(j,i,n) = t
(j,i,n)
rl −A(j,i)t

(i,n)
el − B(j,i) (4.25)
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Des mesures de ν(j,i,n) avaient déjà été effectuées en conduit (cf 3.3.2) (évitant ainsi le
multi-trajet), et le modèle ainsi établi est comparé aux mesures faites en conditions de
test sur la Figure 4.10.

Figure 4.10: Fonction de répartition, densité de probabilité de ν(j,i,n) et leurs modèle
pour les mesures de ToA effectuées en champ libre. Le modèle en conduit (cf 3.3.2) est
également affiché en pointillés à titre de comparaison

On peut remarquer que la variance de ν(j,i,n) est supérieure à ce qui avait été
modélisé précédemment (cf 3.3.2). Cette erreur supplémentaire est due à une variation
du canal de propagation sur la durée de la mesure (10sec). Il est possible de modéliser
cette variation du canal comme une incertitude de mesure additionnelle de densité
normale ∼ N (0, σ2

2) qui vient s’ajouter au bruit déjà mesuré. À partir de (3.13) page
80 on obtient alors :

ν(j,i,n) ∼ U(0, Q) +N (0, σ1
2) +N (0, σ2

2) (4.26)
ν(j,i,n) ∼ U(0, (8.106)−1) +N (0, (4.7081/c0)2) +N (0, σ2

2) (4.27)

Il est possible de trouver σ2 de la même manière que σ1 par une recherche de moindre
carré sur la fonction de répartition (cf 3.3.2). On trouve alors σ2 = 10.86m/c0. Le
modèle en canal variant est comparé au modèle en conduit sur la Figure 4.10.

Pour de longues fenêtres d’observation (comme ici), une estimation dynamique se-
rait éventuellement plus performante, mais cela n’est pas envisagé dans ce mémoire.
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4.3.3 B Estimation de position

On définit ainsi θ le vecteur des positions de tags à estimer :

θ =
[
x(0) · · · x(I−K−1) y(0) · · · y(I−K−1)

]T
(4.28)

Comme décrit en 2.3.2, pour estimer la valeur de θ̂ une régression linéaire a été effectuée
à partir des valeurs mesurées de t(j,i,n)

rl et t(i,n)
el . Les valeurs de la pente et du décalage

A(j,i) et B(j,i) ont été rassemblées dans un vecteur de mesures YToA :

YToA = [A(0,0), · · · , A(0,I−1), · · · , A(J−1,I−1),

B(0,0), · · · , B(0,I−1), · · · , B(J−1,I−1)]T (4.29)

Afin que le système soit résoluble, l’horloge de la première balise a été prise comme
référence temporelle (α(j=0) = 1 et τ (j=0) = 0, voir 2.3.2 A). On définit alors α et
τ les vecteurs contenant les dérives d’horloges et les décalages temporels des nœuds
restants :

α =
[
α(j=1) · · · α(j=J−1) α(i=0) · · · α(i=I−K−1)

]T
(4.30)

τ =
[
τ (j=1) · · · τ (j=J−1) τ (i=0) · · · τ (i=I−K−1)

]T
(4.31)

Une estimation par maximum de vraisemblance a été effectuée par recherche de maxi-
mum sur la fonction de localisation suivante :

θ̂ = arg max
θ

LL (θ | YToA ) (4.32)

avec LL (θ | YToA ) = max
α,τ
LL (θ, α, τ | YToA ) (4.33)

= min
α,τ

J−1∑
j=0

Np−1∑
n=0

(t(j,i,n)
rl − t(j,i,n)

rl (θ, α, τ))2 (4.34)

Un seul tag a été sélectionné comme ancre (K = 1) et sa position n’est donc pas
estimée. Il est visible en Figure 4.6 entouré en noir. La recherche de maximum a été
réalisée par évaluation numérique de LL (θ | YToA ) pour x ∈ [0; 15] et y ∈ [0; 12] afin
de couvrir toute la zone de mesures (voir Figure 4.6 page 110), avec un pas de 0.1
mètres. En chacun de ces points, la recherche de maximum sur LL

(
θ̂, α, τ | YToA

)
est effectuée par l’algorithme de Gauss-Newton détaillé en 4.3.2 A, en linéarisant YToA
par rapport à

[
θ α τ

]T
à chaque itération . La fonction de répartition de l’erreur de

position estimée est alors :

f toaderr(d) = P (
√

(x̂− x)2 + (ŷ − y)2) < d) (4.35)
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Elle est disponible en Figure 4.12 page 124. L’erreur moyenne est de 5.16m, la médiane
de 7.21m et le 80ème centile de 6.97m.

De la même manière que pour le RSSI, il est nécessaire de regarder la statistique
(espérance et variance) de l’erreur des coordonnées afin de vérifier que les estimés ne
sont pas biaisés :

E[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

x̂(i) − x(i) ≈ −1.91m (4.36)

Var[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[x̂− x] ≈ 10.24m (4.37)

E[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

ŷ(i) − y(i) ≈ 2.74m (4.38)

Var[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[ŷ − y] ≈ 5.19m (4.39)

On constate que (E[x̂−x], E[ŷ−y]) est assez faible par rapport à (Var[x̂−x],Var[ŷ−y]).
Même si le biais est plus important que pour le RSSI (particulièrement sur l’axe Y),
les estimations de position restent faiblement biaisées par rapport à la position réelle.

4.3.4 AoA

4.3.4 A Estimation de l’angle d’arrivée

Un total de plus de 15000 paquets Bluetooth ont été mesurés sur la totalité de
l’expérience. Il est possible d’estimer l’angle d’arrivée de chacun de ces paquets indivi-
duellement ou de regrouper tous les paquets reçus d’un tag à position fixe pour faire
une estimation plus précise de l’angle (cf 3.3.3 B). L’angle d’arrivée a été estimé par
une recherche de maximum sur la fonction de coût MUSIC :

α̂ = arg max
α

(
max
γ,η

χ(α, γ, η)
)

(4.40)

Avec α̂ ∈ R l’estimation de l’angle d’arrivée du signal, γ ∈ R et η ∈ R sa polarisation ,
et χ la fonction de coût de MUSIC définie en (2.61) page 58 :

χ(α, γ, η) =
∣∣∣∣ 1
a(α, γ, η)HQHQa(α, γ, η)

∣∣∣∣ (4.41)

Avec a(α, γ, η) le vecteur directeur du réseau d’antennes et Q la matrice contenant les
vecteurs propres de RXX la matrice de corrélation du signal X défini en (2.57) page
57.
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122 Chapitre 4. Résultats de localisation

La recherche de maximum sur χ s’est faite par évaluation numérique en prenant des
valeurs de α ∈ [−90◦; +90◦] avec un pas de 1◦ et (γ, η) ∈ [0; π2 ]2 avec un pas de 4.5◦. La
Figure 4.11 présente la fonction de répartition de l’erreur d’estimation de l’angle fαerr
et de l’erreur absolue fabsαerr :

fαerr(x) = P (α̂− α < x) (4.42)
fabsαerr(x) = P (|α̂− α| < x) (4.43)

On peut y voir que fusionner tous les paquets Bluetooth provenant de la même position
de tag permet d’améliorer les performances du système par rapport à une estimation
de l’angle d’arrivée de chaque paquet indépendamment.

Figure 4.11: Statistique de l’erreur de l’angle estimé α̂−α et de l’erreur absolue |α̂− α|

Afin de déterminer si l’estimation d’angle d’arrivée est biaisée, il est nécessaire de
regarder la statistique (espérance et variance) de l’erreur d’angle lorsque les paquets
ne sont pas groupés :

E[α̂− α] = −2.54m (4.44)
Var[α̂− α] = 21.70m (4.45)

(4.46)

On constate que E[α̂ − α] reste faible par rapport à Var[α̂ − α], indiquant que les
estimations d’angle d’incidence sont faiblement biaisées par rapport à l’angle réel.
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4.3.4 B Estimation de la position

La position du ième tag est estimée par la recherche de maximum suivante :

(x̂(i), ŷ(i)) = arg max
x(i),y(i)

J−1∑
j=0

χj(αj(x(i), y(i))) (4.47)

Avec χj(α) le coût MUSIC pour un signal arrivant à la balise j avec un angle α, et
αj(x, y) l’angle d’arrivée d’un signal émis depuis le point de coordonnées (x, y) pour
une balise j située en (x(j)

r , y
(j)
r ) et orientée de ψ(j)

r radians (cf Figure 4.6 page 110) :

αj(x(i), y(i)) = atan2(y(i) − y(j)
r , x(i) − x(j)

r )− ψ(j)
r (4.48)

Avec :

x(i) : L’abscisse du ième tag en mètres
(abscisses)

y(i) : L’ordonnée du ième tag en mètres
(ordonnées)

La recherche de maximum a été effectuée par évaluation numérique de χj(αj(x, y))
pour x ∈ [0; 15] et y ∈ [0; 12] afin de couvrir toute la zone de mesures (voir Figure 4.6
page 110), avec un pas de 0.1 mètres. La Figure 4.12 montre les résultats obtenus en
précision de localisation en utilisant cette méthode. L’erreur moyenne est de 2.15m, la
médiane à 1.58m, et le 80ème centile de l’erreur est de 3.57m.

De la même manière que pour le RSSI et le ToA, il est nécessaire de regarder la
statistique (espérance et variance) de l’erreur des coordonnées afin de vérifier que les
estimés ne sont pas biaisés :

E[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

x̂(i) − x(i) ≈ −0.53m (4.49)

Var[x̂− x] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[x̂− x] ≈ 3.36m (4.50)

E[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

ŷ(i) − y(i) ≈ −0.31m (4.51)

Var[ŷ − y] = 1
I

I−1∑
i=0

(
ŷ(i) − y(i)

)
− E[ŷ − y] ≈ 4.00m (4.52)

On constate de la même manière que pour le RSSI et le ToA que les estimés de position
sont faiblement biaisés car (E[x̂−x], E[ŷ−y]) est faible par rapport à (Var[x̂−x],Var[ŷ−
y]).

123
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Figure 4.12: Fonction de répartition de la distance entre la position estimée et la
position réelle pour chacune des trois techniques testées précédemment : RSSI, ToA et
AoA.

Conclusion

Les fonctions de répartition des erreurs des trois métriques sont résumées sur la Fi-
gure 4.12. On peut constater que seule l’AoA permet dans nos conditions de tests une
précision inférieure à 3 mètres. D’un point de vue théorique, le ToA devrait permettre
d’augmenter l’espacement entre les balises en maintenant la même précision de locali-
sation [93]. Cependant, dans le cas d’une mesure par détection d’énergie sur un signal
radio Bluetooth, il apparaît que l’erreur de mesure est trop important pour permettre
une localisation rivalisant avec la précision de l’AoA. À défaut de pouvoir faire des
mesures avec une meilleure résolution temporelle, la précision de localisation du ToA
présente de nombreux inconvénients par rapport au RSSI (mesures synchrones entre
toutes les balises, grande dimension de l’espace de recherche lors d’une optimisation,
instabilité numérique de l’optimisation, etc.), pour un gain de précision faible.

Au vu des expérimentations effectuées lors de cette thèse, il apparaît que dans le
cas de fortes contraintes énergétiques et embarquées sur le matériel de mesure, l’AoA
permet une précision de localisation accrue par rapport au RSSI et au ToA (lorsque ce
dernier ne peut-être mesuré que par détection d’énergie). Le ToA reste préférable par
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rapport au RSSI lorsque la distance entre les balises dépasse 10 mètres car l’atténuation
de la puissance reçue en fonction de la distance étant logarithmique, les RSSI mesurés
varient peu par rapport à la distance au-delà de ces 10 mètres.
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Conclusion générale

L’objectif de cette thèse était d’évaluer la pertinence d’un système de localisation
en intérieur, ultra basse consommation et autonome en énergie, fonctionnant sur le
protocole Bluetooth.

Dans un premier temps, l’étude bibliographique a permis d’identifier trois tech-
niques dont les performances ont été comparées :

RSSI La mesure de la puissance du signal

ToA L’estimation de temps de vol à partir de la mesure du temps de réception

AoA L’estimation de l’angle d’arrivée du signal par interférométrie grâce à un
réseau d’antenne

Plusieurs architectures de systèmes on été comparées, catégorisées en fonction du
nombre de liens radios nécessaires et de l’endroit où les calculs sont effectués : il en a
été déduit qu’une architecture centralisée et en étoile était préférable à notre cas de
recherche. Les contraintes industrielles imposaient une utilisation dans un environne-
ment en intérieur de type entrepôt et que l’installation du système soit aisée : ceci a
permis de sélectionner une approche par modèle physique plutôt que par apprentissage
automatique. La possibilité d’utiliser plusieurs modèles pour simplifier l’estimation de
position a été évaluée, mais une estimation de la position en une seule étape permet-
tant une meilleure précision de localisation, une résolution par estimateur à maximum
de vraisemblance avec un seul modèle non linéaire a été choisie. La mesure de temps
d’arrivée par corrélation ou détection d’énergie ont ensuite été comparées : au vu des
possibilités offertes par les circuits intégrés basse consommation du marché, leur faible
puissance de calcul et la difficulté d’accéder aux échantillons du signal démodulé, une
mesure par détection d’énergie a été choisie, même si la précision de mesure s’en re-
trouve amoindrie.

Dans un second temps, un modèle physique a été introduit pour le RSSI, le ToA
et l’AoA. Il a été constaté pour l’AoA que la résolution du modèle par maximum de
vraisemblance était plus coûteuse en puissance de calcul qu’un algorithme standard
(MUSIC) qui a donc été préféré. Un modèle permettant de diminuer la quantité d’in-
formation échangée entre les équipements radios a été introduit pour le ToA, et une
architecture similaire au dTDoA avec des tags à position fixe et connue a été choisie,
permettant d’estimer les dérives d’horloges des différents éléments du système. L’al-
gorithme de résolution par maximum de vraisemblance a été présenté pour les trois
techniques et plusieurs conditions nécessaires à sa résolution et à sa stabilité ont été
trouvées.



En parallèle, une chaîne d’acquisition embarquée a été mise au point pour valider
les modèles sur des mesures réelles. Plusieurs microcontrôleurs ont été comparés et le
NRF52811 de Nordic Semiconductors a été sélectionné de par son architecture interne.
La mesure de RSSI a été effectuée en utilisant un capteur de puissance interne au circuit
intégré. Le ToA a été mesuré en utilisant la capture d’un timer déclenché par la récep-
tion d’un signal radio, la performance de la mesure a été évaluée expérimentalement et
vérifiée conforme à un modèle théorique. Cependant, il a été noté que 0.5% des valeurs
étaient aberrantes et que l’erreur de mesure était deux fois plus grande qu’espérée à
cause d’une limitation interne de la fréquence d’horloge du CI. La mesure d’AoA a été
effectuée grâce à une fonctionnalité dédiée du CI permettant un échantillonnage de la
phase. Un réseau d’antennes vectorielles a été développé, commandé par des commu-
tateurs RF, et sa réponse en phase et gain en fonction de l’angle d’incidence et de la
polarisation du signal a été mesurée en chambre anéchoïque. Il a été remarqué que le
fait que la mesure ne se fasse pas simultanément sur toutes les antennes introduit un
déphasage sur chaque antenne. Ce problème a été résolu en comparant le signal reçu à
chaque antenne avec une extrapolation du signal reçu sur la première antenne.

Par la suite, les performances énergétiques et la précision de localisation du sys-
tème ont été évaluées. La consommation du microcontrôleur a été estimée à partir d’un
simulateur fourni par le constructeur. Les valeurs de courant moyen fournies par ce
simulateur ont été comparées à des mesures expérimentales provenant d’une étude in-
dépendante et une erreur relative de l’ordre de 3% à 10% a été trouvée. En supplément
de cette première vérification, l’énergie totale d’un paquet Bluetooth estimée par le
simulateur a été comparée à des mesures expérimentales et une erreur relative de 4%
a été mesurée, indiquant qu’il est suffisamment précis pour une estimation de l’auto-
nomie. Plusieurs scénarios de consommation ont été proposés, faisant varier le nombre
et la durée de fenêtres d’écoute par heure, ainsi que le nombre de tags à localiser. Un
modèle du courant moyen en fonction du scénario d’utilisation est ensuite présenté,
permettant de déduire une autonomie à partir d’une capacité de pile et de la mesure
de la consommation du réseau d’antennes. Avec une batterie de 2.08Ah il a été montré
que l’autonomie d’un tag est supérieure à 10 ans dans toutes les configurations testées
sans prendre en compte les éventuelles activités autres que la localisation. Du côté de
la balise, l’autonomie trouvée dépend essentiellement de la quantité de fenêtres de lo-
calisation par jour et de leur durée. Il a été montré qu’il est préférable de réduire la
fréquence des fenêtres plutôt que leur durée pour atteindre l’autonomie souhaitée. Une
durée de vie de plusieurs années reste toutefois possible avec une localisation toutes les
dix minutes en augmentant la taille de la batterie par rapport aux tags.

Dans un dernier temps, la performance de localisation des trois techniques présen-
tées ci-dessus a été évaluée par la fonction de répartition de la distance entre la position
estimée et la position réelle. Des simulations ont été conduites afin de vérifier la conver-



gence des algorithmes d’estimation paramétrique présentés auparavant. Il a été montré
que lorsque l’incertitude de mesure est nulle, l’estimation convergeait bien de manière
non biaisée.

Par la suite, des mesures expérimentales ont été effectuées. Il est important de si-
gnaler que ne disposant que d’une seule balise, les mesures ont été répétées à différentes
positions et orientations de la balise. Une localisation par ToA n’a ainsi pas pu être
effectuée car cette technique nécessite une mesure simultanée par toutes les balises.
Cependant, un modèle de l’incertitude de mesure a pu être établi à partir des données
récupérées, confronté au modèle précédemment établi en conduit, et des mesures per-
mettant une localisation ont été simulées en utilisant ce modèle de bruit. Le bruit de
mesure en condition réelle était supérieur à celui précédemment trouvé en conduit, ceci
étant dû au fait que les mesures ont été effectuées sur 10sec, durée pendant laquelle le
canal n’est pas constant.

La précision de localisation trouvée pour le ToA est similaire à celle du RSSI avec
une erreur inférieure à 7 mètres pour 75% des mesures, alors que l’AoA permet une
erreur inférieure à 3 mètres dans le même cas. L’AoA semble être une solution de
choix pour les applications nécessitant une bonne précision de localisation, au prix
d’une complexité matérielle et d’un prix des balises accrus. Pour des applications où
la précision est moins critique, le RSSI peut-être un candidat suffisant étant donné
sa complexité et son coût réduit. Le ToA ne présente pas un fort intérêt dans nos
conditions de test : il est complexe à mettre en œuvre, nécessite des tags à positions
fixes, de multiples mesures, son MLE est plus complexe et moins stable, le tout pour un
gain de précision assez faible par rapport au RSSI. La Figure 4.13 présente un résumé
subjectif du champ d’application de chaque technique en fonction de la précision de
localisation souhaitée, et de l’espacement entre les balises.



Précision (m)

Espacement
des balises (m)

10

10

5

102

0.5 1 2 5 20 50

ToA

AoA

RSSI

Figure 4.13: Abaque de précision pour chacune des trois techniques : RSSI, ToA et
AoA



Perspectives

Cette thèse démontre la faisabilité d’un système de localisation en intérieur ultra
basse consommation et autonome en énergie. Dans la continuité de ces travaux, plu-
sieurs obstacles rencontrés dessinent des perspectives de recherche :

Fusion de mesures hétérogènes

Le chapitre 2 présente une modèle d’estimation paramétrique par maximum de
vraisemblance permettant de remonter à une position à partir de mesures de RSSI,
de ToA ou d’AoA. La possibilité d’utiliser conjointement plusieurs types de mesures
(fusion des mesures) a été rapidement abordé en section 2.5. La fusion de mesures
hétérogènes pour la localisation en intérieur est un sujet répandu qui a déjà fait l’objet
de beaucoup de recherches. Par exemple, la fusion grâce à un filtre de Kalmann entre
les données d’une centrale inertielle et des mesures de RSSI (comme effectué par les
auteurs de [8]) permet un gain significatif de précision.

Comme il a été montré dans ce mémoire, la possibilité de mesurer simultanément
les RSSI, ToA et AoA sur un même signal avec une électronique contrainte et ultra
basse consommation ouvre la perspective de fusionner à moindre effort plusieurs de ces
mesures. Certaines études se penchent déjà sur une telle fusion, on peut citer [24] pour
une fusion par filtre de Kalmann entre le ToA et le RSSI, ou [94] pour une fusion ToA
et AoA.

Une première étape serait la fusion entre RSSI et AoA. En combinant une modéli-
sation du vecteur directeur de l’antenne mesuré en chambre anéchoïque comme décrit
en 2.4.1 page 54 avec le modèle d’atténuation en de la puissance LDPL introduit en
1.2.1 A, il est envisageable de définir un modèle de maximum de vraisemblance hybride
RSSI/AoA. Il serait alors possible avec un seul réseau d’antennes vectorielles d’estimer
une position à partir des mesures d’amplitude et de phase du signal sur chaque élément
du réseau.

Mesure par corrélation du ToA sur matériel contraint

Comme expliqué en 1.2.1 B, la mesure du ToA par corrélation permet une bien
meilleure résolution, mais nécessite un accès aux échantillons bruts du signal. Lors
de tests avec un matériel de prototypage SDR, l’erreur de mesure de ToA que nous
obtenions était inférieure à une dizaine de mètres, contrairement à une vingtaine de
mètres avec une mesure par détection d’énergie.



Avec du matériel contraint comme le NRF52811, l’accès aux échantillons IQ est
limité : ils ne peuvent être récupérés que lors du CTE. Or le CTE étant une onde
entretenue, sa largeur de bande est nulle et il est impossible de déterminer son instant
d’arrivée. Cependant, le NRF52811 offre la possibilité de démarrer l’échantillonnage dès
que l’adresse du transmetteur a été décodée, c’est-à-dire pendant la transmission des
données. Il serait alors possible de choisir un contenu pour le paquet Bluetooth tel que,
une fois le blanchiment (whitening) des bits effectués, une séquence de corrélation (tel
un code de Barker) apparaisse dans le signal modulé. En récupérant les échantillons
IQ de ce signal modulé, il serait alors possible d’affiner la mesure du ToA avec une
corrélation.

En augmentant la durée du CTE au sein du paquet et en le séparant en deux parties :
une modulée et une en onde entretenue, une mesure de ToA corrélé et d’AoA peuvent
être effectuées simultanément, ouvrant la possibilité de fusionner les deux mesures.

Amélioration du modèle pour estimateur à maximum de
vraisemblance pour le RSSI et ToA

Dans le chapitre 2, plusieurs hypothèses ont été prises. Ainsi, il a été supposé que
l’incertitude de mesure était non covariant, de densité normale centrée en zéro. Or il
a été montré en 4.3.2 A et 4.3.3 A que ce n’était pas le cas, le modèle est en réalité
plus complexe. Cette approximation permet de simplifier les calculs en retombant sur
une résolution par moindres carrés (cf 2.1.3 page 42), mais une résolution du maxi-
mum de vraisemblance avec un bruit de densité arbitraire reste possible. S’il n’est pas
possible de modéliser le bruit à partir loi de probabilités usuelles comme pour le ToA
dans ce mémoire (cf 4.3.3 A page 118), il reste possible d’utiliser une interpolation
par parties ou une représentation polynomiale de la fonction de répartition mesurée
expérimentalement.

De plus, le modèle présenté dans ce mémoire pour le RSSI et le ToA peut-être
amélioré en prenant en compte plusieurs points :

— le biais de l’erreur de mesure : en effectuant des mesures de RSSI à l’aide d’un
équipement de mesure et d’émission calibré, de ToA avec un équipement dont
l’instant d’émission est précisément connu on pourrait alors mettre en évidence
un éventuel biais dans les mesures du NRF52811 ainsi que sa statistique, per-
mettant d’améliorer le modèle ;

— la covariance de l’incertitude de mesure due au multi-trajets : pour une même
position du tag et des balises et une durée de mesure relativement faible, l’impact
des multi-trajets reste relativement constant. Ils rajoutent ainsi un offset aux
mesures de RSSI à cause de l’évanouissement (cf 1.3 page 21) et un retard
constant et positif au ToA. Les mesures effectuées dans une même configuration



de multi-trajets sont donc covariantes. (la simplification pour passer de (2.12) à
(2.12) page 44 ne peut alors pas être faite).
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Glossaire

AoA Angle of Arrival. 2, 8, 14–16, 18, 21, 22, 25, 26, 32, 36, 37, 39, 44, 54, 55, 57,
59–63, 65, 68, 71, 73, 74, 80, 87, 90, 91, 101, 109, 110, 118, 124, 127–132

AP Access Point. 29

BLE Bluetooth Low Energy. 88, 92
BS Base Station. 29

CDF Cumulated Density Function. 79, 80
CI Circuit Intégré. 5, 13, 19, 20, 71–73, 76, 78, 87, 92, 98, 128
COTS Commercial Off-The-Shelf. 2, 13, 17, 68
CRC Contrôle de Redondance Cyclique. 68, 69, 71, 80, 91
CTE Constant Tone Extension. 75, 80, 81, 83, 95, 111, 131, 132

dB Décibels. 9, 10, 74, 76, 84, 103, 111, 112
dTDoA Differential Time Difference of Arrival. 50–52, 63, 127

EM électromagnétique. 28, 29

FBA Forward-Backward Averaging. 26, 27, 29, 68
FDMA Frequency Division Multiple Access. 21
FPGA Field Programmable Gate Array. 70

GDoP Geometrical Dilution Of Precision. 49
GMSK Gaussian Minimum Shift Keying. 20
GNNS Global Navigation Satellite System. 5, 20, 49
GSM Global System for Mobile Communications. 49

IMU Inertial Measurement Unit. 2
IoT Internet of Things. 1, 5, 19–21
IQ In-phase (en phase) et Quadrature. 70, 71, 73, 75, 81, 82, 131, 132
ISM Industrielle, Scientifique et Médicale. 20–22, 24

LAAS Laboratoire d’Analyses et d’Architecture des Systèmes (Toulouse, France).
84



LDPL Log-Distance Path Loss. 9, 131
LoS Line of Sight. 5, 18, 20, 21, 49

MLE Maximum Likelihood Estimator. 41, 42, 52, 53, 59, 62, 63, 103, 106, 115, 129

NLoS Non Line of Sight. 20, 21

OOK On Off Keying. 19

PPM Pulse Position Modulation. 19
ppm Partie Par Million. 47
PS Polarisation Smoothing. 29, 109

RF Radio-Fréquence. 29, 31, 50, 69–71, 73, 74, 76, 81–83, 90, 94, 95, 128
RMSE Root Minimum Square Error. 79, 80
RSB Rapport Signal à Bruit. 10
RSS Received Signal Strength. 8, 9, 74
RSSI Received Signal Strength Indication. 2, 8, 9, 18, 20–24, 32, 34, 36, 37, 39,

41, 44, 45, 62, 63, 65, 68, 73–75, 87, 90, 91, 98, 101–106, 109–118, 121, 123–125,
127–132

RTC Real Time Clock. 89
RTT Round Trip Time. 51, 52
RWGN Random White Gaussian Noise. 41, 78

SDR Software Defined Radio. 69, 71, 72, 131
SF Spatial Filtering. 26, 27, 29, 68
SPI Serial Peripheral Interface. 73

TDMA Time Division Multiple Access. 21, 68
TDoA Time Difference of Arrival. 48–52
ToA Time of Arrival. 2, 8, 10, 11, 13, 18, 20–22, 24–26, 32, 36, 37, 39, 41, 44,

46–49, 51–53, 62, 63, 65, 68, 71, 73–80, 87, 90, 91, 98, 101, 104, 106, 109, 110,
118, 119, 123, 124, 127–132

ToF Time of Flight. 8, 10, 18, 46
TV television. 49

ULA Uniform Linear Array. 26
UWB Ultra Wide Band. 5, 19, 20, 25

WSN Wireless Sensors Network. 5, 19



Notations

A(α) La matrice des steering vecteurs associés à chaque angle d’arrivé de α. 60
A(bal) L’autonomie d’une balise en heures. 91, 98
A(j,i) La pente de la régression linéaire dans le modèle de ToA. 52, 53, 118, 120
α(i) La dérive d’horloge du transmetteur i par rapport à une repère de temps absolu.

47, 48, 51–53, 104, 118
α(j) La dérive d’tagxhhorloge du récepteur j par rapport à une repère de temps

absolu. 47–49, 51–54, 104, 118
α L’angle d’incidence d’un signal dans un espace à deux dimensions (le plan hori-

zontal XY ). 54, 56–61, 83, 84, 107–109, 121–123
α̂ L’estimé de α par maximum de vraisemblance. 60, 108, 121, 122
A(tag) L’autonomie d’un tag en heures. 89, 90, 98
a0 L’atténuation à la distance d0 d’un transmetteur en dB (en dB). 9, 10, 34, 44,

45, 103, 104, 111–115

x
(j)
r L’abscisse de la jème balise en mètres (abscisses). 34, 41, 112, 115, 123
y

(j)
r L’ordonnée de la jème balise en mètres (ordonnées). 34, 41, 112, 115, 123
B(j,i) Le décalage de la régression linéaire dans le modèle de ToA. 52, 53, 118, 120

Cbat La capacité utile de la batterie d’un nœud en mAh. 89–91, 96
Ω Les coordonnées x,y et z des I transmetteurs en matrice de taille I×3 en mètres.

41
ΩR Les coordonnées x,y et z des J récepteurs en matrice de taille J × 3 en mètres.

41
Σ la matrice de covariance de l’incertitude ν dans le modèle du MLE. 43, 44, 60,

61, 113
Σ−1 L’inverse de la matrice de covariance de l’incertitude ν dans le modèle du

MLE. 43, 44, 113
c0 La vitesse de la lumière dans l’air. 48–50, 77, 80, 98, 118, 119

toff La durée pendant laquelle un nœud est en sommeil. 66
ton La durée pendant laquelle un nœud est actif. 66
derr L’erreur de l’estimé de position d’un tag quelconque. 102, 104, 106, 115, 116,

120



d
(i)
err L’erreur de localisation en distance de l’estimé de position du tag i. 104, 106
~ur La direction de propagation d’une onde plane en champ libre. 55
d(j,i) La distance séparant le transmetteur i du récepteur j en mètres. 9, 10, 44, 48,

103, 111, 112, 118
d(j,i,n) La distance estimée à partir de la mesure de RSSI y(j,i,n). 34, 115

d̂(j,i,n) L’estimation de la distance entre le ième tag et la jème balise à partir de la
nème mesure. 34, 115

αrc Le rapport cyclique d’un nœud. 66
RY (θ̂k) Les résidus de l’estimation par MLE à l’étape k : RY (θ̂k) = Y − Ȳ (θ̂k). 44,

113
d0 La distance de référence arbitraire (souvent 1 mètre) à laquelle l’atténuation

vaut a0 dB (en mètres). 9, 10, 44, 103, 111, 112, 115

~Eφ La composant du vecteur champ électrique par rapport à l’axe φ d’un repère
(O, θ, φ) qui est dans le plan normal à la direction de propagation du signal. 55,
57

~Eθ La composant du vecteur champ électrique par rapport à l’axe θ d’un repère
(O, θ, φ) qui est dans le plan normal à la direction de propagation du signal. 55,
57

~E Le vecteur champ électrique dans l’espace 3D. 28, 54, 55
Ex La composant selon l’axe x du vecteur champ électrique ~E. 28
Ey La composant selon l’axe y du vecteur champ électrique ~E. 28
Ez La composant selon l’axe z du vecteur champ électrique ~E. 28

fderr La fonction de répartition de l’erreur de localisation. 102, 115, 116, 120

γ L’exposant de perte (path loss exponent ou path loss factor), qui décrit l’atté-
nuation de la puissance du signal en fonction de la distance dans la pièce (sans
unité). 9, 34, 44, 45, 103, 104, 111–115

G(i) L’aire effective de l’antenne du tag i en dB. 9, 34, 44–46, 103, 111–115
G(j) L’aire effective de l’antenne de la balise j en dB. 9, 34, 44–46, 103, 111–115

~H Le vecteur magnétique dans l’espace 3D. 28
Hx La composant selon l’axe x du vecteur champ magnétique ~H. 28
Hy La composant selon l’axe y du vecteur champ magnétique ~H. 28
Hz La composant selon l’axe z du vecteur champ magnétique ~H. 28, 47



Iant Le courant moyen consommé par le réseau d’antennes en mA. 90, 94, 95
Ife Le courant moyen consommé par un nœud lors d’une fenêtre d’écoute en mA.

86, 89–91
I

(bal)
fe Le courant moyen consommé par une balise lors d’une fenêtre d’écoute en
mA. 86, 90, 91

I
(tag)
fe Le courant moyen consommé par un tag lors d’une fenêtre d’écoute en mA.

86, 89
Ik Le courant moyen consommé par un nœud lors de l’étape k d’une trame Blue-

tooth (obtenu à partir du simulateur Nordic) en mA. 88, 95, 96
Imoy Le courant moyen consommé par en nœud. 66
Ioff Le courant consommé par en nœud en sommeil. 66
Ion Le courant consommé par en nœud actif. 66
Ip Le courant moyen consommé par un nœud lors de l’envoi d’un paquet Bluetooth

en mA. 87–89
Ipprod Le courant moyen consommé par un nœud lors de la post-fenêtre après

chaque fenêtre d’écoute en mA. 90, 91
Iproc Le courant moyen consommé par un nœud lors de la phase de calcul des

données de localisation pour un seul paquet reçu en mA. 87, 90, 91, 95, 96
IRX Le courant moyen consommé par le périphérique radio d’un nœud lorsqu’il est

en réception (en mA). 90, 95, 96
Isleep Le courant consommé par un nœud en veille (en mA). Cela comprend la

consommation du module RTC pour programmer un réveil ainsi que Iquies le
courant de consommation du régulateur intégré au NRF52811. 86, 89, 91, 95,
96

Isync Le courant moyen consommé par un nœud lors de la synchronisation (enmA).
86, 89, 91, 95, 96

Itimer Le courant consommé par un périphérique timer (utilisé pour la mesure du
ToA) en mA. 90, 95, 96

Imoy Le courant moyen consommé par un nœud en une heure en mA. 87, 89, 91,
98

I
(bal)
moy Le courant moyen consommé par une balise en une heure en mA. 87, 91, 98
I

(tag)
moy Le courant moyen consommé par un tag en une heure en mA. 87, 89, 98
ITX Le courant moyen consommé par une balise lors de la transmission des données

mesurées au nœud de calcul (en heures). 87, 90, 95, 96

JȲ (θ) La jacobienne du modèle Ȳ (θ) par rapport à θ. 45, 46, 53, 54



JȲ (θ̂k) La jacobienne du modèle Ȳ (θ) par rapport à θ prise en θ̂k. 44, 53, 62, 113

L (θ | Y ) La vraisemblance d’une réalisation de la variable aléatoire Y (représen-
tant les mesures), dépendant des paramètres θ. 35, 36, 43

LL (α | YAoA ) La fonction de localisation des mesures d’AoA
(LL (α | YAoA ) maxΦ LL (α,Φ | YAoA )). 60, 61

LL (α,Φ | YAoA ) La vraisemblance des mesures d’AoA. 60
LL (θ | Y ) La log-vraisemblance d’une réalisation de la variable aléatoire Y (re-

présentant les mesures), dépendant des paramètres θ. 36, 43, 104, 106

Nfe Le nombre de fenêtres d’écoute par heure. 89, 91, 96, 98
N L’incertitude de mesure de l’amplitude et phase des signaux reçus sur le réseau

d’antenne (vecteur aléatoire de densité normale tel que N ∈ CM ). 59
Npa Le nombre de paquets radio. 82
Np Le nombre de paquets Bluetooth envoyés par un tag lors d’une fenêtre d’écoute.

87, 89, 90, 96–98, 116, 120
Ns Le nombre d’échantillons mesurés. 56, 57, 59, 81, 82, 107
Ntag Le nombre de tags par fenêtre de localisation. 87, 90, 91, 96–98
Nθ Le nombre d’éléments dans le vecteur θ (le nombre de variables à estimer). 42,

53
ν(j,i) Une modélisation de l’impact du multi-trajet comme une incertitude de me-

sure qui ne dépend pas du temps mais de la position, donc du couple récepteur-
transmetteur, modélisé par une variable aléatoire de densité N (0, σmp2). 42, 52,
103, 104, 106, 118

ν(j,i,n) L’incertitude de mesure. C’est une variable aléatoire de densité N (0, σ2). 9,
10, 41, 42, 44, 52, 103, 104, 111–114, 118, 119

νToA Incertitude de mesure du ToA. 77–80
NY Le nombre d’éléments du vecteur Y (le nombre de mesures). 43, 46

P
(i)
e|dBm La puissance d’émission du tag i en dBm. 9, 34, 44, 103, 111, 112, 115

Φ Le vecteur contenant la phase et l’amplitude des P signaux cohérents incidents.
57, 59, 60, 107

P
(j,i,n)
r|dBm La puissance reçue à la balise j du nème paquet émis par le ième tag en dBm.
9, 34

P
(j,i,n)
r|dBm Le modèle de P (j,i,n)

r|dBm. 9

roff Instant de fin de réception du paquet, déclenché par le récepteur. 76–78



ron Instant de début de réception du paquet, déclenché par le récepteur. 76
ΨR L’orientation des balises dans le plan XY en radians. 41
ψ

(j)
r L’orientation de la balise j dans le plan XY en radians. 41, 111, 123

Ψ L’orientation des tags dans le plan XY en radians. 41
ψ(i) L’orientation du tag i dans le plan XY en radians. 41
Rsfl La matrice de corrélation du signal reçu au lème sous-réseau d’antennes. 26, 27
RSS La matrice de covariance des signaux incidents. 26, 58
RXX La matrice de covariance des signaux mesurés sur chaque antenne. 26, 27, 29,

58, 121

σmp La déviation standard de l’incertitude de multi-trajet. 52

x̂os L’abscisse d’un tag quelconque, estimée en une étapes. 116
x̂ts L’abscisse d’un tag quelconque, estimée en deux étapes. 115
x(i) L’abscisse du ième tag en mètres (abscisses). 34, 41, 43, 45, 46, 102, 104, 111,

112, 115–117, 121, 123
x̂(i) La valeur estimée de x(i). 34, 102, 117, 121, 123

x̂
(i)
os L’abscisse du ième tag estimée en une étape. 116

x̂
(i)
ts L’abscisse du ième tag estimée en deux étapes. 115
x L’abscisse réelle x d’un tag quelconque. 102, 115–117, 120, 121, 123
x̂ L’estimation de l’abscisse x d’un tag quelconque. 102, 117, 120, 121, 123
ŷos L’ordonnée d’un tag quelconque, estimée en une étapes. 116
ŷts L’ordonnée d’un tag quelconque, estimée en deux étapes. 115
y(i) L’ordonnée du ième tag en mètres (ordonnées). 34, 41, 43, 45, 46, 102, 104, 111,

112, 115–117, 121, 123
ŷ(i) La valeur estimée de x(i). 34, 102, 117, 121, 123

ŷ
(i)
os L’ordonnée du ième tag estimée en une étape. 116

ŷ
(i)
ts L’ordonnée du ième tag estimée en deux étapes. 115
y L’ordonnée réelle y d’un tag quelconque. 102, 115–117, 120, 121, 123
ŷ L’estimation de l’ordonnée y d’un tag quelconque. 102, 117, 120, 121, 123
τ (i) Le décalage temporel du transmetteur i par rapport à une repère de temps

absolu. 47, 48, 52, 53, 104, 118
τ (j) Le décalage temporel du récepteur j par rapport à une repère de temps absolu.

47, 48, 51–54, 104, 118



td Le délai entre la réception et la réémission d’un paquet lors d’un RTT. 51
t
(i,n)
e L’instant d’émission du nème paquet du transmetteur i par rapport à une

repère de temps absolu. 47–49
t
(j,n)
e L’instant d’émission du nème paquet par la balise j dans le cadre d’un RTT

(par rapport à une repère de temps absolu). 51
t
(i,n)
el L’instant d’émission du nème paquet du transmetteur i dans son horloge locale.

47, 48, 52, 53, 104, 118, 120
t
(j,n)
el L’instant d’émission du nème paquet par la balise j dans le cadre d’un RTT

(dans la base de temps de cette balise). 51
Tfe La durée d’une fenêtre d’écoute en heures. 86, 89, 91, 96, 98
θ Le vecteur contenant les paramètres du modèle du MLE. 35, 36, 42–46, 53, 54,

62, 104, 106, 112, 113, 115, 116, 120
θ̂ L’estimé par MLE de θ. 36, 43, 44, 53, 62, 104, 106, 112, 113, 120
Tk La durée de l’étape k d’une trame Bluetooth (obtenu à partir du simulateur

Nordic) en heures. 88, 89, 96
toff Instant de fin d’émission du paquet, déclenché par le transmetteur. 76–78
ton Instant de début d’émission du paquet, déclenché par le transmetteur. 76
tp Le temps de vol du signal entre deux nœuds. 47–52, 104, 118
Tp La durée de l’envoi d’un paquet Bluetooth en heures. 87–89, 96

t
(j,i)
p Le temps de vol du signal entre le transmetteur i et le récepteur j (t(j,i)p =

d(j,i)/c0). 47–49, 51, 52, 104, 118
Tpprod La durée de la post-fenêtre après chaque fenêtre d’écoute en heures. 90, 91
Tproc La durée de la phase de calcul des données de localisation pour un seul paquet

reçu en heures. 87, 90, 91, 95, 96

t
(j,i,n)
rl Le modèle de t(j,i,n)

rl . 52, 104, 106, 118, 120

t
(j,i,n)
rl L’instant de réception du nème paquet du transmetteur i par le récepteur j

dans son horloge locale. 47, 48, 51, 52, 104, 106, 118, 120
Tsleep Le temps passé en sommeil au cours d’une heure (en heures). 86
Tsync Le temps passé par un nœud à se synchroniser pendant une heure (en heures).

86, 89, 91, 95, 96
TTX La durée de la transmission radio d’une balise pour centraliser les données

mesurées lors d’une fenêtre d’écoute (en heures). 87, 90, 91

Y Les mesures effectuées pour un MLE. 35, 36, 43, 44, 46, 53, 59–62, 104, 106, 113,
120



YAoA Le vecteur contenant les mesures d’amplitude et de phase pour chaque an-
tenne. 59–61

ȲAoA Le modèle de YAoA. 59–61
ȲAoA(α,Φ) Le modèle des mesures YAoA avec une antenne non polarisée. 59, 60
YRSSI Le modèle de YRSSI . 45, 104, 112, 113

y
(j,i,n)
RSSI Le modèle pour la mesure de RSSI y(j,i,n)

RSSI . 44, 103, 111, 113, 116
Ȳ (θ) Le modèle pour un MLE pour des mesure Y . On a Y = Ȳ (θ) + ν. 35, 36, 43,

44, 46
YToA Le modèle de YToA. 120
YRSSI Le vecteur contenant toutes les mesures de RSSI. 44, 112, 115, 116
y

(j,i,n)
RSSI La mesure de RSSI du nème paquet du ième tag par la jème balise. 44, 103,

111–113, 115, 116
YToA Le vecteur contenant toutes les pentes et décalages A(j,i) et B(j,i) calculées à

partir des mesures de ToA. 53, 120
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