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Introduction

INTRODUCTION

Une antenne adaptative désigne dans son ensemble un réseau de capteurs dont
les sorties sont combinées de maniere a obtenir un faisceau désiré dans une direction donnée
(direction de la source utile) et un zéro dans les directions des sources indésirables
(interférences ou brouilleurs).

Elle trouve son domaine d’application dans les systémes radar, sonar ou de
télécommunications ou ’encombrement spectral et les conditions de propagation des signaux
sont devenus tres complexes.

La notion d’antenne réseau a traitement du signal n’est pas nouvelle car elle
remonte de la théorie de Wiener sur le filtrage [1] [56] mais son implantation a longtemps €té
freinée a la fois par la technologie et par les limites de fonctionnement en temps réel des
algorithmes de traitement.

Des progres considérables dans ce domaine ont €té faits depuis quelques
dizaines d’années donnant ainsi la possibilité d’un traitement dans un environnement complexe
de brouilleurs en utilisant des systémes faible codt [2].

Ces progres ont suscité un grand intérét pour ’emploi des récepteurs adaptatifs,
dont une application importante dans le domaine militaire; les applications grand public telles
que les communications entre mobiles ont débuté plus tardivement et sont actuellement en
plein essor.

C’est dans cette perspective que nous proposons une réalisation simple et faible
colt dans la bande basse des hyperfréquences (900 MHz).

L’antenne adaptative joue un role primordial dans le domaine du filtrage spatial
lorsque le signal utile et les différents brouilleurs occupent la méme bande de fréquence. Pour
discriminer la source utile de celle des interférences, le processeur adaptatif doit étre en mesure
d’exploiter toute différence au niveau d’au moins une des caractéristiques des signaux regus.
Cette grandeur peut étre I’angle d’incidence, I’amplitude, la phase, la polarisation ou le type de
modulation utilisé [49] [53] [541155].

Le traitement des signaux est commandé par des parametres appelés
pondérations (ou lois d’alimentations). Ces coefficients permettent de modifier le diagramme
de rayonnement de I’antenne afin de maximiser le rapport signal a bruit a la sortie. Ils apportent
ainsl une solution au délicat probléme que pose 1’orientation physique d’une antenne [3].

Notre premier travail de recherche a €té axé sur une étude fine des algorithmes
de traitement en prenant soin de souligner leur domaine de validité selon la structure de
’antenne et la nature des signaux regus.

La structure physique de l’antenne réseau a savoir le nombre d’éléments
capteurs et [’espacement interélément doit étre €tablie en fonction des performances désirées
si I’on se souvient qu’un réseau a N éléments (N entier) dispose de N-1 degrés de libertés et
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peut donc annuler au plus N-1 brouilleurs [4].

Les caractéristiques de base d’un tel réseau impliquent des contraintes sur la
superrésolution [5] ¢’est -a-dire qu’elles dépendent étroitement de la possibilité de placer des
zéros proches les uns des autres.

Les méthodes de traitemeut différent aussi selon la nature des signaux regus. Si
le signal occupe une bande de fréquence relativement étroite (cas rencontré dans les systemes
de communications entre mobiles), ’emplot de simples coefficients complexes comme
pondérations suffit a éliminer les sources indésirables [6]. En effet, le filtre spatial que
représente 1’antenne est équivalent a un gain et un déphasage constants dans la bande du signal.

Le cas large bande rencontré dans les systémes utilisant ’étalement de spectre
en radiocommunications, est traité par la méthode de compensation avec des lignes a retard [7].
Les problémes soulevés par [’existence de trajets multiples ou de désé€quilibrage des voies du
réseau se trouvent €galement résolus.

En vue d’une implantation pratique, notre cahier des charges est essentiellement
basé sur les trois points suivants:
1) une réjection précise des brouilleurs issus des sources d’interféren. es de niveau ¢leve par
rapport a la source utile
2) un temps de réponse minimal pour ’adaptation de 1’antenne & I’environnement du systeme
3) une implantation faible codt.

L’étude théorique de trois méthodes de traitement adaptatif satisfaisant ce cahier
des charges est faite dans le chapitre 1 sous I'hypothése de conditions de propagation et de
réception optimales. Le chapitre 2 est consacré a la généralisation de ces méthodes dans le
cadre d’un traitement d’antennes réelles ol I’on tient compte des limitations de performances
inhérentes a toute implantation pratique telles que le couplage interélément ou I’existence de
lobes parasites.

L’objectif du chapitre 3 est de concevoir les différentes fonctions électroniques
en vue de la réalisation pratique de I’antenne adaptative. Une optimisation préalable par
Uintermédiaire de la CAO hyperfréquence est faite avant la mise en ocuvre en technologic
microruban des circuits suivants:

1) les éléments rayonnants constitués de patchs rectangulaires. Ils serviront d’antennes pour
la réception et I’émission des signaux.

2) les répartiteurs de puissance utilisés pour la formation de voies. Le signal issu de chaque
€lément capteur est divisé en deux composantes en phase de méme puissance.

3) les coupleurs hybrides permettant d’avoir une décomposition en phase et en quadrature
du signal regu. Ce matériel capable de déphaser les signaux, est fréquemment utilisé si le
traitement s’effectue en bande étroite.

4) les circuits d’adaptation nécessaires a I’utilisation de mélangeurs en circuits intégrés. Le
traitement des signaux s’effectue a la fréquence intermédiaire de 3 MHz en raison des limites
de fonctionnement des circuits basses fréquences disposés en aval.

Comme I’environnement électromagnétique est de plus en plus dense avec la

prolifération de brouilleurs intentionnels ou non, les récepteurs sont appelés a devenir tres
performants.
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En vue de satisfaire ces demandes sans cesse accrues, la réalisation de 1’antenne
adaptative se fera par formation de voies numériques pour plus de souplesse et de précision. La
chaine de mesure sera donc constituée de filtres passe-bande centrés sur la fréquence porteuse
du signal pour supprimer tous les signaux se situant en dehors de la bande utile, de Contrdles
Automatiques de Gain (CAG) pour obtenir une dynamique importante et un éventuel
rééquilibrage des voies et enfin de convertisseurs analogique/numérique pour 1’acquisition et
le transfert des signaux vers le processeur.

Dans le chapitre 4, une premiere réalisation faible colt correspondant a un
environnement particulier de signaux est étudiée. Celle-ci nécessite une simple mesure de la
puissance de sortie et est prédestinée au cas de figure signal utile faible / brouilleurs forts.
Ensuite, une réalisation plus vaste permettant d’implanter un réseau adaptatif optimal est
présentée. Des études comparatives sont menées par rapport aux critéres que nous nous
sommes fixés.

Pour terminer, une conclusion générale résume les principaux résultats obtenus
dans ce mémoire en prenant soin de dresser les perspectives pour des implantations futures.

10






CHAPITRE 1

e, AT e e s e,

A, pemn A IR R,

B o

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE j

AT T







- g

Y S

YRR R

e

B o

AR R

g AR 5%,

o

Chapitre 1

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE

1.1 Introduction

Ce chapitre a pour but d’introduire la notion de récepteurs adaptatifs multicapteurs
destinés aux radiocommunications.

La propagation dans le canal radiomobile 3 900 MHz a fait ['objet de nombreuses études
{81 [9] [30]. Nous nous intéressons ici a la conception d'un récepteur auto-adaptatif capable
de discriminer au mieux la source utile présente dans un environnement bruité (interférences

ou brouilleurs). Pour ce faire, nous disposons de méthodes pour le traitement des signaux ou
algorithmes.

L’information disponible a la sortie du réseau sous forme de puissance du signal de sortie

ou de puissance d’erreur (algorithme du signal de référence) donne un indice de performance
qui varie selon le critere adopté.

Le critere de performance peut étre une minimisation ou une maximisation de cette
puissance avec ou sans contrainte de gain dans la direction de visée; le traitement peut se
présenter sous forme globale ou récursive.

Nous nous bornerons a l'étude de signaux a bande étroite fréquemment rencontrés
dans les liaisons radiomobiles, la seule exception de signaux a large bande se retrouvantdans
le domaine de I'étalement de spectre.

Dans un premier temps, nous posons le probleme de 1’annulation des brouilleurs issus
des différentes sources interférentes et proposons des algorithmes de traitement satisfaisant le
crit¢re faible colt lors de leur implantation.

Leurs performances sont largement développées dans ce chapitre, notamment en régimes
transitoire et établi.

Nous supposons des conditions de réception optimales. Les limitations de performances
sont posées dans le chapitre 2. Des solutions y sont apportées notamment dans les cas li€s a
ia nature physique du récepteur (lobes parasites diis & un espacement interélément supérieur 4

la demi-longueur d'onde du signal recu, coefficient de corrélation spatial, présence de couplage
interélément etc...).

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 14
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1.2 Application au filtrage spatial - Synoptique des récepteurs adaptatifs

Dans bien des cas, les systémes congus pour recevoir les signaux désirés ayant des
caractéristiques spatiales bien définies (I’angle d'incidence par exemple), regoivent aussi de la
part des sources d'interférences des signaux qui alterent I'information utile.

Sile signal utile et les différents brouilleurs occupent la méme plage de fréquence, aiors
la discrimination ne peut pas étre assurée par un filtrage classique (temporel). Le filtrage spatial
est alors une alternative. Cette procédure est d'autant plus efficace que la source utile ou cible
est spatialement séparée des brouilleurs.

Les réseaux d'antennes réalisent un échantillonnage spatial, par opposition avec une
antenne "classique" (parabole par exemple) qui fournit une ouverture spatiale continue (filtrage
spatial non échantillonné).

Les échantillons spatiaux issus de chaque élément capteur sont combinés linéaircment
de la méme maniere qu'un filtre & réponse impulsionnelle finie (RIF) combineraii des
échantillons temporels.

De méme que pour un processus observé temporellement, si on augmente l'ouverture
spatiale du récepteur (soit par une multiplication du nombre d'éléments capteurs, soit par
un accroissement de la distance interélément), la discrimination sur la position s'améliore.
L'importance de l'ouverture spatiale se chiffre d'une fagon générale en nombre de longueurs
d'onde.

Une des caractéristiques essentielles d'un récepteur adaptatif est d'orienter son
diagramme de rayonnement dans la direction utile et donc de modifier les caractéristiques du
filtrage en temps réel afin de générer I'annulation sinon l'atténuation des brouilleurs.

Le diagramme de rayonnement dépend notamment des parametres suivants: le type
d'éléments, la position dans l'espace repérée par les angles d’azimut @ et d’élévation 9, la
polarisation de I'onde, I’amplitude et la phase de l'onde, etc...

Dans ce chapitre, les performances du récepteur sont évaluées en présence de sources
isotropes (diagramme constant, quels que soient 8 et @ ). Le diagramme de rayonnement
résultant est alors équivalent au facteur de réseau.

La configuration du réseau varie selon le type d'application souhaitée. Nous pouvons
citer en guise d'exemples les réseaux linéaires (éléments capteurs alignés), les réseaux plans
(réseaux circulaires, rectangulaires, etc..., ou tous les éléments sont situés dans un méme plan),
les réseaux formés(coque d'un avion, d'un bateau, d'une fusée ol les éléments sont distribués
sur une surface de forme prédéfinie), etc...

Le principe du filtrage adaptatif est représenté a la figure 1.1. L'algorithme d’adaptation
exploite les informations prélevées a I’entrée et a la sortie du filtre spatial afin de valider les
coefficients.

15 BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE
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Chapitre 1

f SIGNAUX ’

CAPTEURS
IX 10
X5(1) FILTRE Sortie (1)
I -
PROGRAMMABLE

IXN(d

ALGORITHME DE CONTROLE

11§

J

tigure 1.1 : Principe d’un Filtre Adaptatif

Le réseau est composé de N capteurs et recoit N signaux. Les coefficients du filtre sont
des grandeurs complexes et portent le nom de pondérations. La sortie est la somme
pondérée des signaux requs par les éléments capteurs.

En pratique, 1l existe deux catégories de récepteurs adaptatifs:

1) le réseau adaptatit d’inversion de puissance destiné a un environnement particulier de
signaux du type signal utile faible / brouilleurs forts. Par contre il ne nécessite ni la
connaissance de la direction d’incidence des signaux, ni la forme d’onde du signal utile.

2) le réseau adaptatif optimal qui exploite I'information sur les directions d’incidence (connues
directement dans le cas de liaisons entre stations fixes ou estimées a ’aide d’une méthode a
haute résolution du type MUSIC) ou sur la forme d’onde (type de modulation du signal utile
ou contrainte d’enveloppe constante en télécommunications).

La conception du récepreur découle de I'examen des points sutvants :

- Le type de signal traité est multidimentionnel. En se reportant a la figure 1.1, un tel

vecteur peut étre celui des signaux de la source ou du récepteur. Il est composé d’un nombre
fini d'échantillons spatiaux.

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 16
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L'échantillonnage spatial est régi par l'emploi d'un nombre fini de capteurs ilors que
I'échantillonnage temporel plus classique, donne acces 2 un nombre fini de mesures dans le
temps.

Dans le contexte de la figure 1.1, nous obtenons un vecteur signal noté :

X(0) = (x10),X9(0),.... xn ()T )

Le symbole noté T dénote la transposition du vecteur.

Les éléments de X(t) sont liés par une loi de probabilité conjointe qui, dans le cas de
signaux aléatoires gaussiens, est trés connue.

- Le critére d'optimisation le plus souvent utilisé (car simple et robuste) est du type des
moindres carrés. D'autres critéres basés sur l'optimisation du rapport signal a bruit (brouilleurs
et bruit thermique) sont aussi d'un grand intérét. Nous pouvons citer en particulier la boucle
adaptative de Howells-Applebaum [10] [50] qui maximise le rapport signal a bruit 2 la sortie
du réseau et la minimisation de la puissance de sortie avec contrainte de gain non directionnelle

[11].

- L'algorithme d'adaptation ou de mise a jour des pondérations du réseau est étroitement
1i€ au critére d'optimisation choisi. Par exemple, nous verrons dans le paragraphe suivant deux
versions de I’algorithme du gradient (méthode des perturbations et méthode du gradient
stochastique) associées respectivement au critére de minimisation de la puissance de sortie et
au critere des moindres carréds moyens. Ces algorithmes feront J'objet de tests lors des
réalisations pratiques proposées au chapitre 4.

- La structure du filtre adaptatif est dictée par le type de signaux traités. Selon leurs
caractéristiques (bande €troite ou bande large), la structure du filtre est plus ou moins
complexe : directe ou transversale, en cascade, en treillis, etc.

La figure 1.2. montre une structure trés classique, fréquemment utilisée dans le traitement
des signaux a bande étroite. Les coefficients du filtre sont complexes et sont validés pour
une fréquence déterminée. Si nous désignons par W le vecteur pondérations, alors :

T
W([) = (Wl,Wz,,WN) (2)
ol wi=wi+jw;  i=1aN
wir  : partie réelle de w;
wij o partie imaginaire de w;

Par notation vectorielle, le signal de sortie est donné par:

y(t) = WT(t) X(1) 3)

17 BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE
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Chapitre 1

Les signaux a bande large conduisent a la structure de filtre transversal du type formulé
par Frost [11]. Un filtre transversal comportant une série de retards T est placé a la sortie de
chaque capteur (figure 1.3). L'algorithme utilisant cette structure vise & maintenir une
réponse fréquentielle dans la direction de pointage tout en minimisant la puissance de sortie.

Rodgers [12] a montré que des brouilleurs avec une bande passante de I'ordre de 50 %
pouvaient €tre annulés en utilisant un nombre de retards T faible. Ce nombre est en général
inférieur & 5 pour une durée T correspondant a un temps de parcours de l'ordre de A/4
ol A est la longueur d’onde associée a la fréquence centrale du signal.

r*“_ WERVR ST N T

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 18
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4 N
ELEMENTS PONDERATIONS SOMMATEUR
CAPTEURS

) ,C)/l

! w, SORTIE
. 4+
. y(t)
I xn(t) | < a! e

WN

figure 1.2: Filtre adaptatif pour signaux a bande étroite

4 )

ELEMENTS

CAPTEURS
T T T
le (t) / |
. Wi Wi W13 Wig
SORTIE
y(t)

Autres éléments {
capteurs

figure 1.3: Filtre adaptatif pour signaux a large bande
( Structure directe ou transversale )
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Chapitre 1

1.3 Méthodes de réjection des brouilleurs
1.3.1 Formulation du probleme

Nous allons développer dans ce paragraphe trois méthodes de traitement adaptatif
satisfaisant notre cahier des charges énoncé précédemment:

1) la réjection des brouilleurs par la méthode du gradient
Les différentes versions dépendent de-la fagon dont est estimé le gradient. La méthode des
perturbations (DSD) et celle du gradient stochastique (LMS) feront I’objet d’une €tude
détaillée dans les paragraphes qui suivent.

2) la réjection des brouilleurs par la maximisation du rapport signal a bruit
Nous développerons I’exemple de la boucle de Howells-Applebaum en insistant sur
I’amélioration des performances apportées.

3) la méthode d’inversion de la matrice de covariance (DMI)
Un compromis gain en temps de réponse / complexité de réalisation doit étre trouvé car cette
méthode est insensible a la dynamique des signaux regus mais engendre une charge de calculs
qui augmente tres rapidement avec la dimension du réseau.

La boucle de Howells-Applebaum associée a la méthode des perturbations nous permet
d’implanter dans le chapitre 4 un réseau d’inversion de puissance expérimental destiné a un
environnement de signaux appartenant au cas de figure signal utile faible / brouilleurs forts.

La deuxieme catégorie de réseau adaptatif optimal est aussi proposée dans la partie
pratique grace a 'implantation de 1’algorithme du signal de référence dont les résultats sont
€noncés sous forme comparative entre les algorithmes LMS et DMI.

Nous nous limiterons au cas des signaux a bande étroite fréquemment rencontrés dans les
systemes de communications radiomobiles.

1.3.1.1 Les approches bande étroite en traitement d'antenne

Le traitement d'antenne & bande étroite suppose que les signaux occupent une bande de
fréquence trés petite par rapport a l'inverse du temps de parcours différentiel tout le long de
Iantenne, donc sont quasi-monochromatiques. Ceci permet de considérer la fonction de
transfert du récepteur comme un gain et un déphasage constants dans la bande du signal et de
ramener le probleme a un simple traitement en bande de base.

L'hypotheése bande étroite est valable si la longueur de cohérence entre les signaux regus
par deux points distincts tout le long de I'antenne réseau, dépasse largement la longueur du
réseau [6].

Rappelons que la fonction de cohérence entre deux signaux x et y est définie par:

" Yy )
Pyl = 173 12
(A GRRENT)

(4)
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Y_ . (f) estlatransformée de Fourier de la fonction d'intercorrélation entre x et
y (ou densité 1nterspectrale).

Y, (N e[Yy (f) sont les densités spectrales respectives de x et y.
Ces deux signaux x et y sont trés corrélés si le module de pxy (f) est proche de 1'unité.
L'approximation bande étroite peut alors €tre formulée par :
¢c/B>>L (5)
ol ¢ est la vitesse de propagation de 'onde, B la bande passante et L. la longueur du

réseau. Nous l'avons appliquée 2 notre configuration d'antenne 2 deux éléments espacés
d'une demi-longueur d'onde donnant une longueur L. d'environ 17 cm pour la fréquence de

900 MHz.

Le rapport L. B /¢ estau mieux égal a 0.05 pour une bande passante variant de 0.1 a
10 % : I’hypothese bande étroite est tout a fait justifiée.

1.3.1.2 Signaux issus des capteurs

Nous supposons que les sources sont situées a des distances grandes devant les
dimensions du réseau et émettent des signaux aléatoires, centrés et stationnaires sur
l'intervalle de temps considéré.

Les diférents éléments du réseau sont repérés par rapport 2 une origine (origine des
phases) au moyen des vecteurs 7'; comme le montre la figure 1.4.

r ™

onde incidente

capteur 1

~
LR

o

) o
\ o (centre
du réseau )

v\

capteur 2

capteur i

\ © capteur N
Front d’onde

figure 1.4: Configuration des signaux capteurs
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Chapitre 1

Danys le cas général, la direction d'incidence de l'onde est repérée par le couple
(0, @) ou 6 estl'angle d'élévation et @ l'angle d'orientation ou azimuth. Si % (0, @) désigne
un vecteur unitaire dans la direction d'arrivée de l'onde, alors le retard subi par le front d'onde
pour atteindre ['élément capteur i s'exprime par :

EY

v.
- l
T[ = U (87 (p) E (6)
ou ¢ est la célérité de 'onde dans le milieu.

Le vecteur signal peut alors €tre obtenu en fonction de la forme d'onde du signal s(t)
mesuré a l'origine des phases du réseau :

XO=(s(t=1)),5(t=Ty), ., (1= Ty) )T 7)

Dans 'approximation bande €troite. ces retards se mettent sous la forme de déphasage:

s
S.(L) = e (8)

!
ou 61 est la différence de marche du rayon i par rapport a l'origine :
d5. = T, = u(o,o)r, 9)

[

Ces expressions permettent de définir un vecteur qui contient toute l'information
spatiale de l'onde incidente : le vecteur espace ou vecteur source.

S(hO.9) = (S .Sy, ST (10)
Dans ce cas, le vecteur signal s'écrit;
X =s5(t)S(A,0,0) (11)

traduisant la factorisation de la forme d'onde s(t) conformément a I'hypothése bande
étroite.
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1.3.1.3 Expression du diagramme de rayonnement

Le diagramme de rayonnement de 'antenne réseau est défini comme le signal de sortie
pour un signal incident d'amplitude unité en fonction de sa direction d'arrivée repérée par

(6, 9):
g(8,¢) = wis,0,0) (12)

ou W désigne le vecteur pondérations du réseau.

1.3.1.4 Simulation 1
Pour mettre en relief I'application de I'approximation bande étroite dans la réjection des
brouilleurs, la matrice de covariance des signaux capteurs R, est décompos€e sous la forme:

Ryx = Rxxo + ARxx (13)

ol Ryyo= Ry (0= O pulsation centrale du signal )
AR, estla variation de R,, autourde ® = w0,

L’influence de la bande passante sur les performances du réseau est étudiée en supposant
que I’élimination des sources d’interférence ou brouilleurs est parfaitement réalisée lorsque
® = .. Cecirevient a observer I’augmentation de la puissance de sortie quand () varie. Le
réseau attribue dans ce cas un degré de liberté a chaque source d’interférence.

Le vecteur pondérations W permettant d’annuler M brouilleursa @ = @, s’obtient par
la méthode des projections [6]. Ce critere nécessite & priori la connaissance de la direction
d’incidence des signaux selon la relation:

STw=0 pourj=1aM (14)

Sjest le vecteur espace du brouilleur j

Le produit SjT W peut étre considéré comme un produit scalaire dans un espace vectoriel
de dimension N ( la dimension du réseau ).

La résolution du systeme (14) revient donc & déterminer le vecteur W qui soit orthogonal
a7, ...,Sp. Une procédure habituellement utilisée est ’orthogonalisation de Gram-Schmidt

[13]. Une autre formulation est basée sur la détermination de ’espace des vecteurs propres de
Rxxo:(e?, ....epm°).
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Le vecteur pondérations s’écrit alors:

M .
W= |[- Zejo 0w (15)
[ j:1

J 0

L , . x
' estl'opérateur T
W, est un vecteur directionnel et représente I’initialisation des pondérations.

Pour la simulation nous disposons d'un réseau linéaire composé de deux éléments
isotropes espacés d'une demi-longueur d'onde (figure 1.5).

La figure 1.6 indique la bande passante autour de 900 MHz pour laquelle le signal est
fortement atténué en fonction de la puissance d'entrée Pe. Si un seuil de -30 dB d’atténuation
est fixé pour les signaux forts, nous trouvons une bande passante d’environ 5%.

4 , )
K7 Eléments KV

capteurs
FBP : Filtre Passe-Bande FPB FPB

Wi w2

Processeur
de
Signaux

¢ Sortie du réseau

\. J/

figure 1.5: Exemple de récepteur adaptatif rectiligne
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( )

Gain en Puissance (dB)

0 ) _ -
-10 |

_Pe= iUdB

&
-20 |
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—50 Pe > 3048
€0 {
70 t 1 1 (AN | M N S S B

9 0

o1 I 3 4 5 B 7 B 1
Bande de Fréquence (% )

figure 1.6: Limites de 1’approximation bande étroite

1.3.2Réjection des brouilleurs par la méthode du gradient

1.3.2.1 Notions préliminaires

La méthode du gradient a ét¢ développée en parallele avec la théorie de I'optimisation
car elle utilise Ia minimisation (et dans certains cas la maximisation) d'une fonction cout
par rapport a une variable ou un groupe de variables. Dans le cas des récepteurs adaptatifs, ces
variables sont appelées pondérations. La fonction colit peut se présenter sous forme de
puissance dusignal de sortie oude puissance d'un signal d'erreur dans le cas d'un traitement
avec réplique.

Vu sa particularité d'étre une fonction quadratique des pondérations, ceci entraine
Uobtention des valeurs optimales des pondérations lorsque le minimum est atteint.

La premiére étape consiste a choisir les valeurs initiales de ces coefficients. Puis par une
procédure itérative, ceux-ci évoluent dans la direction de la plus forte pente avec un pas

d'adaptation constant ou variable.

Les équations d’évolution sont données par:

Wk+1) = Wk - uVWE [[€ (k) (2] dans le cas discret (16)
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Chapitre 1

dW (1)

2 ) R
— = ‘HVWEHEU)‘ | dans le cas continu (17)

avec les notations suivantes :

e(t) . signal d'erreur (traitement avec réplique)
e(t) = y(1) —d(1) (18)
y(t) : Signal disponible a la sortie du réseau
d(t : Signal de référence

VW : gradient par rapport au vecteur pondérations W

It pas d'adaptation dont dépendent la stabilité et la convergence de l'algorithme.

La figure 1.7 illustre la procédure conduisant aux pondérations optimales.

L'erreur quadratique est minimale lorsque :

W=w =Rl (19)

r
op' xx ' xd

solution dite de Wiener-Hopf [4] ou :

R . =E{x(n)x (1)} (20)

est la matrice de covariance des signaux X(t);

reg=E{X (0D d (1)} (21)

est le vecteur d'intercorrélation entre X(t) et le signal de référence d(t).

T s x . . ..
"estl'opérateur T ( Conjugaison + Transposition )

Les différentes versions du gradient different selon le choix du pas d'adaptation ou
la fagon dont est calculé le gradient. Les méthodes développées vérifient une faible complexité
en vue de la phase expérimentale qui sera décrite au chapitre 4.
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) )
4 delew )

Pondération

Pondération Initiale

optimale /
'S

L

figure 1.7: Evolution des pondérations du réseau

1.3.2.2 Méthode des perturbations

1.3.2.2.1 Principe

La plupart des récepteurs adaptatifs doivent échantillonner les signaux d'entrée afin
d’établir I'algorithme de mise a jour des pondérations [14]. Les exemples les plus connus sont
les récepteurs LMS (Least Mean Square), DMI (Direct Matrix Inversion), la boucle de
Howells-Applebaum, etc...

Chaque voie de traitement du récepteur nécessite une transposition-amplification-
filtrage suivie d'un échantillonnage analogique-numérique, ce qui peut engendrer une
implantation complexe surtout si le nombre de capteurs est élevé.

LLa méthode des perturbations utilise un récepteur plus simple a implanter lors de
l'expérimentation (seul le signal de sortie doit étre disponible). Par contre, elle posseéde un
temps d'adaptation un peu plus long. Les différentes versions de cette méthode sont:

a) Adaptation par simple perturbation: Une composante du gradient est estimée en
perturbant le syst¢me et en mesurant la variation de la puissance de sortie ( ou la puissance
d’erreur ) selon 1’équation:

P(W+3 ) - P(W)

Gp= ——% 22)

n
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Sn est le coefficient de perturbation

Cette expression de 1'estimée du gradient engendre un biais qui dépend de la valeur de la
perturbation. La technique suivante permet d’éliminer ce biais.

b) Adaptation par perturbation symétrique: Une perturbation symétrique i5n est
appliquée autour de la valeur nominale W. E’estimée du gradient devient:
P(W+3d ) -P(W-290 )
G = & k (23)
n 25n

Une autre technique [15] consiste a perturber simultanément tous les coefficients du
vecteur ponderations & 1’aide d’une séquence S = ( Uy, ..., Uy ) de longueur L et dont les
¢léments U; (1 =1 a L ) sont des vecteurs de dimension N, la taille du réseau. La séquence S
vérifie certaines propriétés:

1) elle est orthogonale ¢’est-a-dire:

L L
1
;Y RelU)Re (U] =1 %ZSm[Ui]Sm[UH} =1
i=1 [=1 24)
| L L (25)
L2 Smiuetufy =0 1Y Re(v)Smull] = 0
i=1 =1

Re et Im désignent respectivement les parties réelle et imaginaire des grandeurs
considérées.

2) elle est antisymétrique ¢’est-a-dire que pour tout i € [1, L], ilexiste j€ [1, L]
tel que U; =- Uj. Dans ce cas, S contient uniquement L/2 vecteurs différents en valeur absolue.

Si Ps désigne la puissance moyenne de sortie du réseau ( Ps = ‘.‘,/'-RXXW ), alors le
gradient par rapport 3 W est donné par:

V Ps =2R__W. (26)

w XX

Il s’agit d’estimer cette valeur en utilisant la séquence S. Cantoni [15] utilise les
propriétés de la séquence S énoncées ci-dessus pour parvenir a un estimateur non biaisé: le
gradient est mesuré en corrélant la puissance instantanée de sortie Ps avec la séquence elle
méme sur une période L.

Dans le cas d’une perturbation symétrique 28 autour de W, les pondérations deviennent:
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W () =W+3U; et W, ()=W-0U; (27)

[estimée du gradient est alors donnée par:
L
V. _Ps = ! [Ps{W ()} -Ps{W (YU (28)
w'S = 28L 'Zl p+ p- i
!l =

ou

PS{W,, (0} =W\ OXGh+)X (k+DW,, (D) (29)

exprime la puissance instantanée de sortie mesurée lorsque le systeme est perturbé et k I’instant
initial d’application de la perturbation.

[’espérance mathématique de cette estimée conduit & la valeur 2R, W qui est la valeur

non biaisée du gradient:

VP = ZRHW (30)

w s

La structure du récepteur est présentée sur la figure 1.8.

Q 9 Mesure de
— .
Puissance

X(t) | W] 1 :
T S IR

? Séquence
| ~——
(E § quure de
Puissance
Y,

figure 1.8: Perturbation symétrique & l’aide de fonctions
orthogonales

\.
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1.3.2.2.2 Construction de la séquence S

Il existe plusieurs méthodes pour construire le type de séquence bénéficiant des
propriétés développées dans le paragraphe précédent. Un exemple découle de 1'utilisation des
fonctions de Walsh.

Exemple d’application des fonctions de Walsh

Une représentation réelle est d’abord obtenue a partir de la séquence S de vecteurs
complexes: a chaque Uj (j=1aL)deS,onassocie le vecteur défini par [ hj( 1), ..., h(2N)]
dont les coefficients réels sont donnés par:

‘.Ke[Uj(i)] = hj(i) (3D
Sm[Uj([)] = hj-(i+N) (32)
Il est aisé de montrer que les hj(i) vérifient:
| L
Zzhj(l)hj(k) =3, (33)
Jj=1
6ik étant le symbole de Kroneckeret | <i,k <2N
Les séquences h sont associées aux lignes de la matrice de Hadamard dans le cas d’un
ordonnancement des fonctions de Walsh. Les matrices de Hadamard sont des matrices carrées
dont les éléments valent +1 ou -1 et dont les lignes (respectivement les colonnes ) sont
mutuellement orthogonales.
Nous obtenons:

hj(i) = { ligne (i) de H(n) ) ol H(n) est d’ordre 2" et vérifie la relation de récurrence
suivante:

H (k) = H(k-1) H(k-1) (34)
H(k-1) -H(k-1)
avec H(O)=1letk=1an
Lorsque n=2 _ -
1 1 1 1
H(2) = 1 -1 1 ~1 (35)
1 1 -1 ~1
11 -1 -1 1]
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Pour une matrice H(n), il exisic 2" lignes (respectivement colonnes), la lonigueur de la
séquence S étant égale a 2™ avec n =[ logy (2N) | pour obtenir des séquences h de longueuir 2N
( [x] est le plus grand entier =2 x |

1.3.2.2.3 Evaluation de la matrice de covariance de I’estimée du gradient
La covariance de I’estimée du gradient est un parametre important car elle donnc une

indication sur la variation de ’erreur due & la mesure du gradient lors de chaque pas
d’adaptation.

cov(V, Ps) = E[ (V. Ps) (VWPs)Tf ~E[(V Ps)] E[ (prs)f_j (36)

Le calcul développé dans I’annexel montre que :

) v L
cov(V Ps) = —— S Y LR LU Ul_.Uﬁj (37)

Cette expression dépend éwroitement de la puissance de sortie nominale WTRUCW.
L’idée est donc d’établir un critere qui minimise cette puissance selon certaines contraintes au
fur et & mesure que I’on tend vers les conditions optimales. Nous allons dans ce que suit mettre
en oeuvre la méthode du minimum de variance a 1’aide de I'algorithme des perturbations
symétriques.

1.3.2.2.4 Minimisation de la puissance de sortie avec contrainte de gain

[La méthode du minimum de variance vise ici & minimiser la puissance de sortie sous K
contraintes linéaires: les contraintes servant par exemple, & préserver ou annuler le gain dans
un certain nombre de directions:

W's. = g; i=1aK (38)
ou €ncore

CTW =g (39)

' est I’opérateur Transpose conjugué, les contraintes servant par exemple a préserver
ou annuler le gain dans un certain nombre de directions.
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Le probleme (P1) se résume donc par:

Minimumy,, {LWRUW } A (P1)
respectant Ctw=¢g

avec C=[S§y, ..., S«

g=1gp, - Lkl
Sirang ( C) =K <N ( dimension du réseau ), les contraintes seront strictement

respectées. La solution optimale de (P1l) est obtenue en utilisant la technique des
multiplicateurs de Lagrange:

- R -1
Wop= RIICICTR,ICT ¢ (40)

Dans ce cas la puissance minimale de sortie s’obtient par :

P =W TR W = T(C";R_IC)_l 41)
min = Wopr fxxWopr = 8 xx g (

Cette méthode est mise en oeuvre de facon adaptative a 'aide de I’algorithme des
perturbations. Si un gain g est supposé dans la direction du signal utile de vecteur espace
Su( W1 Su = g ) alors la procédure est la suivante:

phase 1 (perturbation) : Le gradient est estimé & 'instant k en utilisant la perturbation
symétrique: VWI( (Ps (W,)) estalors obtenu.

phase 2 (mise a jour des pondérations) :

uw

Wik+1) = P[W(k)—prk(P.s‘(Wk))] + (42)
Su' Su
WL est le pas d’adaptation de [’algorithme
P est la matrice de projection définie par :
[ s sl
P =7 uL u
SuSu 43
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1.3.2.2.5 Simulation 2

Nous nous placons dans le cas d’ondes planes & spectre bande étroite, sans trajels
multiples, regues par un réseau rectiligne dont les éléments sont espacés d’une demi longueur

d’onde.

a) les signaux présents sur chacun des captcurs sont stationnaires dans la fenétre
d’observation; il s’agit d’une source plane de puissance 10 dB arrivant dans la direction de la
normale au réseau et d’un bruit blanc spatialement et temporellement de variance G~=0dB

b) Les contraintes linéaires sont les suivantes : gain unitaire dans la direction de visée 0
degré, gain de -30 dB dans les directions -20, 10, 30 degrés ( ce qui peut s’ appliquer dans le cas
d’une suppression aveugle d’un signal probable venant de I’une de ces trois directions).

Un cas d’adaptation est présent€ & la figure 1.9. Nous remarquons le bon fonctionnement
de la méthode des perturbations associée au critére de variance minimale lorsque le nombre de
capteurs N est supérieur au nombre de contraintes de gains imposées Ny (figure 1.9.a}. Par
contre si cette hvpothese n’est pas vérifiée, toutes les contraintes ne sont pas respectées (figures
1.9b et 1.9.c). Ceci introduit (apres ['hypothése bande étroite) un deuxieme facteur de
limitation des performances représenté par le nombre de degrés de liberté du réseau.
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Gain (dB) Signal utile
- Brouuleur 2 N =4
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figure 1.9:Application de la méthode des perturbations associée
au criteére du minimum de wvariance
2
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1.3.2.2.6 Conclusions

L’utilisation de la méthode des perturbations pour le calcul du gradient revét deux
principaux avantages:

1) une implantation faible colit réduisant considérablement le nombre de voies de
traitement fréquemment rencontrées dans la plupart des récepteurs adaptatifs.

2) une tres grande souplesse dans son utilisation lorsqu’elle est installée avec un
processeur embarqué dans un avion.

En particulier, un minicalculateur peut étre utilisé car la charge de calculs est faible
comme nous le verrons ultérieurement.

Les fonctions de Walsh ont été choisies dans la technique de perturbations des
pondérations car elles permettent une perturbation simultanée des coefficients de pondérations
ce qui réduit considérablement le temps de calculs. De plus, il existe une procédure appelée
FWT (Fast Walsh Transform ) qui permet son implantation. L’application de mesures directes
de la puissance de sortie facilite I'opération de corrélation avec ces fonctions et génére les
composantes du gradient.

Les coefficients de pondérations sont contrdlés d’une fagon adaptative par le critere du
minimum de variance. Les résultats de la simulation ont montré un facteur de limitation des
performances que represente le nombre de degrés de liberté du réseau.

1.3.2.3 Méthode du gradient stochastique

1.3.2.3.1 Configuration du récepteur

L'implantation sous forme réeile de 1’algorithme LMS ( Least Mean Square Error ou
Erreur Quadratique Moyenne Minimale ) de Widrow-Hopf a été largement développée pendant
ces dernieres années [16][17].

Dans le cas discret, la configuration de base du récepteur est donnée par la figure 1.10.
Deux changements de fréquences y sont opérés: le premier O.L au pied de I’antenne permet la
sélection de la fréquence RF désirée ® , le mélange avec une fréquence fixe M, avant filtrage
passe-bande permet de sélectionner la bande utile. Le traitement a la fréquence intermédiaire

LF W, est controlé par le second O.L qui assure en méme temps la mise en quadrature des
voies.

Les filtres R.I permettent de rejeter la fréquence image susceptible de modifier les
conditions de fonctionnement de 1’algorithme LMS implanté dans chaque voie.

Le critere consiste a minimiser ’erreur entre la sortie y(t) et un signal de référence d(t).
Ce dernier doit étre fortement corrélé avec le signal utile. La génération du signal d(t) est étudié
plus en détail dans le chapitre 4. Une implantation analogique y est proposée.
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Si € (t) désigne le signal d’erreur en sortie ¢'est-a-dire € (1) = d (1) — W X (1), alors
I’estimée du gradient au temps t s’écrit:

V E{le()|*} = 2e()X (1) (44)

Sous forme discrete, 1'équation de commande des coefficients de pondérations prend la
forme suivante:

W(k+1) = W(k) +2ue(k+ 1) X (k+1) (45)

La constante L agit a la fois sur la stabilité et la rapidité de convergence de I’algorithme.

Pour un réseau a N éléments, chaque itération nécessite 2N+1 multiplications et 2N
additions.

Pour certaines applications de récepteurs adaptatifs ou la phase du signal doit étre
disponible (notamment dans la récupération du signal de référence avec une boucle a
verrouillage de phase), il est pratique d’adopter la représentation complexe du LMS.

Sous sa forme complexe, I’algorithme LMS est une adaptation simultanée des parties

5 réelle et imaginaire des coefficients de pondérations W(k) en minimisant la puissance du signal
d’erreur en sortie:

Wek+1) = We (k) —uV,[e(k+1)e" (k+1)] (46)
Wi k+1) = W (k) —uV, [e(k+1)€ (k+1)] (47)
VR et V- désignent respectivement le gradient par rapport a la partie réelle et a la

partie imaginaire de W.

Dans ce cas
Wk+1) = Wp(k+1) +jW,(k+1) (48)
; Wk+1) = Wk) —u[Ve{e(k+1)e" (k+1)}

+jVi{etk+ e (k+ 1)} ] @9
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Le calcul des composantes du gradient conduit & :
Wk+1) = Wk) +2uek+ DX (k+1) (50)

qui traduit la forme complexe de 1’algorithme LMS: le vecteur de données d’entrée doit étre
conjugué avant I’opération de corrélation avec le signal d’erreur.

Le nombre de multiplications et d’additions est multiplié par deux par rapport au cas réel.
Par contre la convergence en nombre d’itérations est plus rapide.

La figure 1.10 donne la configuration du récepteur.

r M€ glément A

\V \‘/ Preggpli... V

R.I

O.L

FPB

SIN »@ COS

FPB FPB

Multiplieurs

EpB —*—{a/pL > Wai, r W,

A
FPB A/D RN utres éléments capteurs

*_——>Sortie y(t)
ge(r) ; + d(t)
: Signa

Signal de référence

\_ . ' d’erreur Yy

figure 1.10: Configuration d’une voie de traitement
(Forme réelle du LMS)
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J/
flgure 1.11: Configuration d’une voie de traitement
(Forme complexe du LMS)
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1.3.2.3.2 Critére de sélection du coefficient |
Le bon choix de la constante d adaptation i doit répondre aux questions suivanies:
1) Pour quelles valeurs de L I'algorithme LMS devient et reste stable ?

2) Quelle valeur optimale Moo de W conduit a la fois & unc convergence rapide de
’algorithme d’adaptation et a une etfeur d’ajustement faible ?

On définit I'erreur d’ajustement par la quantité :
M= (k tgk B émin) ) /émin (1)

qui traduit 'erreur moyenne relative entre é ( pour W=W(k) ) =t Perreur guadratique
minimale é - (pour W=W,, ). L'¢tude sur la stabilité du LMS suppose que st le systeme
est dans sa pﬁlalsne d’adaptation, 'erreur a priori devient inférieure a ’erreur & posteriori ce qui
est logique car celui-ci exploite plus d’informations, L’erreur a posteriori est définic par:

e(k+1) =d (k+1) -WT(k+1) X(k+1) (52)

e(k+1) est le signal d’erreur a 'instant k+1 entre 1a sortie et le signal de référence

Cette erreur se calcule une fois que les opérations suivantes sont effectuées:

e(h+1) =dk+1) -WH ()X (k+ 1) (53)

Wk+1) = W(k) +2uX (k+ 1) e(k+1) (54)
Dans ce cas:

eth+1) =ehk+ D) [1=2uXT (k+ D)X (k+1)] (55)

Si€(k+ 1) et X(k+1) sont décorrélés alors la convergence est assurée pour:

{1—2pE[XT(k+1)X(k+1)]|<1 (56)
dou: O<u<l1/(NPe) ouencoreO<p.<1/7\max (57)
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Pe est la puissance du signal d’entrée et Kmax la plus grande valeur propre de la matrice
: de covariance Ryy.

En pratique une marge de manoeuvre est prise pour respecter la condition limite
supérieure. Ainsi dans le cas de signaux gaussiens la stabilité est garantie par l'inégalité:

0O<p<1/(3NPe) (58)

Il est clair que la seconde question posée préalablement engendre un compromis a trouver
car une valeur de L élevée entraine certes une rapide convergence de 1’algorithme mais aussi
une erreur d’ajustement non négligeable ( cette erreur varie comme W7race (Rxx) ).
Inversement une faible valeur de |4 engendre une erreur d’ajustement plus petite mais
augmente le temps de convergence (les constantes de temps des différents modes sont
¢ inversement proportionnelles a }l)»l. ).

Widrow [18] utilise la régle basée sur le transitoire des modes engendrés par les
constantes de temps d’adaptation. Il consideére qu’apres environ quatre constantes de temps, la
solution optimale de Wiener est approchée et I’on peut donc s’intéresser uniquement a la
dimunition de I’erreur d’ajustement. Il pose LA, = 1/4 dans le cas ou toutes les valeurs
propres de la matrice de covariance des signaux dxx sont €gales.

Horowitz et Senne [19] choisissent le critere de sélection des conditions initiales menant

d une plus rapide convergence de [I’algorithme. Ceci conduit a choisir

plmar = 1/(4 4+ 2m) ot m désigne la multiplicité de la plus grande valeur propre de
XX

En présence d’un brouilleur fort ( m=1 ), ’étude de Widrow conduit a une erreur
d’ajustement

N
M= uTrace(R )=l Z Kl. = HA =1/6 (59)

max
1=1

Cette erreur d’ajustement de 16% correspond a une dimunition de 0.7 dB sur la réjection
du brouilleur par rapport a la condition optimale.

Comme il est difficile de connaitre a priori le nombre de valeurs propres dominantes, le
choix de [ peut en patir. Par exemple supposons que l'adaptation se fasse avec

uxmax = 1/6. Lorsque le nombre de brouilleurs augmente, le choix optimal de L est
donne par:

§ LA = 1/(4+2m) avec Trace (R

: opt max

mA (60)

XX) = max

Par conséquent le taux d’erreur sur [l est évalué par le rapport:
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L/ (6Trace (R )

Lo (61)
uop[ m/ ((4+2m)Trace (R ))
ou R
9)
o :lg (1 + »—“—J (62)
“opl : m

Le tableau suivant résume l'erreur sur la réjection induite lorsque l¢ nombre de

brouilleurs varie:

Nombre de I
Brou_illeurs u/uom Erreur induite (dB) |
dominants ! Ji
i

1 1 0.7

2 0.67 1

3 0.55 1.14

4 0.5 1.25

5 0.47 .33

Tableau 1 : Dégradation des performances en fonction de I’environnement-
des brouilleurs

Ces observations nous conduisent a chercher un critere qui limite I’erreur d'ajustement a
la fin uc chaque intervalle d’observation. Pour cela il nous faut & priori imposer 1’état initial
des coefficients de pondérations, le nombre d’itérations de 1’algorithme et I’erreur minimale
qui découle de la solution de Wiener. L’étude sur la propagation de I'EQM développée dans le
paragraphe suivant permet d’étayer ce choix.
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1.3.2.3.3 Propagation de I'EQM

L’algorithme du gradient stochastique se définit dans le cas réel par les deux équations
suivantes:

e(h+1) =d(k+1) —WH ()X (k+1) (63)
et

Wk+1) = W) +2ue(k+ 1) X (k+1) (64)
La combinaison de ces équations conduit a:

Wk+1) = [[-2uX(k+ D (h+ D IWk+1) +2uX (k+ 1) d(k+1)
(65)

Lorsque les coetficients de pondérations atteignent leurs valeurs optimales Wopt €n
régime €tabli, la moyenne du vecteur W(k+1) devient égale a la moyenne de W(k). Dans ce cas

-1
Wopt =Ryx" g (66)

ol Ry = E[ X()XT(K)] et 1y = E[ X(K)d(k) ]

L’erreur quadratique moyenne (EQM) en sortie se définit par:
[ T 2
E(h+1) = E| (dk+1) =W ()X (k+1))" | 67)
En fonction de I'erreur minimale lorsque W=W,, nous avons:

Ek+1) =€+ WK =W, 1T WK -W,,I (68)

opt opt

Le terme de droite figurant dans 1’équation (68) désigne I’expression de la puissance
d’erreur en sortie par rapport a {;mi : C’est donc la puissance d’erreur résiduelle provenant
de I'erreur d’ajustement des pongérations. L’étude de son évolution fait 'objet de ce
paragraphe.
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Le caraciere hermitien de la matrice des données d’entrée R, , permet la diagonalisation
de celle-ci sous la forme :

R, Q dxag(l )Q ou dxag(A. ) désigne la matrice diagonale composée des valulrs :
propres de R, et Q la matrice des vecteurs propres associés vérifiant la relation Q Q

En posant V(k) = Q'1 (W) - WOpl ). I’équation (68) devient:

Ek+1) =& o+ Y xl.vl.z (69)
Pi=1

Demgnons par A le vecteur colonne des valeurs propres et C, (k) le vecteur formé par
les éléments v; (k) alors:

E(k+1) = +ATC (k) (70)

7’1/1

L’expression du vecteur V(k) permet de déduire la relation de récurrence suivante:
Vk+1) = V(k) - 21 QX(k+1)e(k+1) (71)
En remplagant € (kK + 1) par sa valeur nous avons:
Vk+1) = [/ -200X (k+ I)XT(k+ D1V (k) -2u0X (k+ I)Smin (72) L

La matrice de covariance correspondante peut alors étre formée. Le calcul montre que:

E(V(+ DV (k1)) = [1- 40 ding(h ) +4p 2 AATYE(VIOVTH))

+ap? i dzag(?») (73)

Comme A = diag (K ) l oil I est un vecteur colonne d’ordre N dont tous les
éléments sont égaux a 1, la notat1on vectorielle conduit a:

Coy(k+1) = [I-dudiag (h) +4uN (diag (1)) 3] C, (k) +

4u’t A (74)

min
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En ’absence de signaux (présence d’un bruit thermique identique sur chaque capteur et
. 2 Iy i (o c
de variance 07 ), un €lément va du vecteur C,,, vérifie la récurrence:

Cl (k+1) = [1-4pc® +4u’Ne*1CL (k) +4p2E = o (75)

min
Si C},, (0) désigne I’état initial alors:

CL (k) = [1-4pc? +4p2Nc*1“Ct (0) +

k—1
2 2 2 4,1
4u émmc 2 [1—-4poc? +4u?No?) (76)
=0
1.3.2.3.4 Simulation 3

Nous allons simuler le comportement de cette variation par rapport aux conditions
optimales en choisissant comme critere de performance 'erreur d’ajustement en fonction du
coefficient [L ou du nombre d’itérations n;.

Les figures 1.12, 1.13, 1.14 et 1.15 montrent ’influence des parametres émin et N
(dimension du réseau). Ces courbes ont é1é tracées en limitant le nombre d’itérations dans
Pintervalle d’observation :ux valeurs indiguées.
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Figure 1.12: Erreur d’ajustement en fonction du coefficient
d’ adaptation U

(ni = 10, 50, 90, 130. 170 & nin = 0-1 N =10)
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Figure 1.13: Erreur d’ajustement en fonction du coefficient
d’adaptation |

(ni=10,50,90,130,170 & . = 0.1 N = 20)
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Figure 1.14:Erreur d’ajustement en fonction du coefficient
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Figure 1.15: Erreur d’'ajustement en fonction du coefficient
d’adaptation |i
(ni =10,50,90, 130,170 & . = 0.001

La figure 1.16

N =10)

montre que la rapidit€é de convergence de l'algorithme n’est pas

nécessairement proportionnelle 3 la valeur de . Les cas obtenus pour | = 0.05 et
p = 0.038 illustrent cette remarque.
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Figure 1.16: Erreur d’ajustement en fonction du nombre
d’ échantillons ni

(n = 0.026,0.038, 0.050, 0.062, 0.074 E,mm = 0.001

N =10)
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Enfin une étude comparative est faite avec les configurations réelle et complexe du LMS.
1l est aisé de montrer que pour un réseau a N éléments, les valeurs propres { A} de la matrice
de covariance réelle R _(t) de dimension 2N X 2N sont identiques a celles de la matrice de
covariance complexe (1/2) R (t) de dimension N X N, chaque valeur propre simple de
(1/2) R . (t) engendrantdans R, () une valeur propre double.

Eneffet si x5; _ | (#) et x,; () sont respectivement les composantes en phase et en
quadrature générées par la voie 1, alors il existe une opération d’isomorphisme entre

C (1) D)
R = 77
a {—D(z) qu 7
et
Rc(z) =2[C () —jD ()] (78)

ou C(t) et D(t) sont des matrices carrées d'ordre N dont les éléments sont définis par:

CU(t) = E{Yzl B l,l’zjwl} = E{le.xzj} (79)
D) = E{xy; vyt = —E{xyxy; g} (80)
(1,j=14aN)

Dans ce cas st A(t) + ] B(t) est un vecteur propre de Rc (t) ayant A comme valeur propre
alors le calcul montre que [ A(t), B(t) ] et | -A(t), B(t) | sont deux vecteurs propres de Rr ()
ayant la méme valeur propre A/ 2.

Les figures 1.17, 1.18 et 1.19. montrent les perfomances obtenues. Comme la constante
de temps d’adaptation varie en 1 /A, nous retrouvons une propriété€ importante sur la rapidité
de convergence du cas complexe. Il sera donc I’outil & adopter lors de I’implantation pratique.
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Figure 1.19: Réponse transitoire (comparaison des cas réel et
complexe avec uncoefficient U= 0.01)

Le tableau suivant résume les principaux résultats:

cas réel cas complexe E

{;min = 0.001 <l;min = 0.1 gmin = 0.001 <lémin = 0.1
ni Hop: ni Mot ni Hopt ni Hopi

10 0.0481| 10 | 0.0481| 10 | 0.0241| 10 0.0241

50 0.0481 50 0.0481| 50 0.0241| 50 0.0241

90 0.0461 90 | 0.0241| g¢q 0.0241 | 90

130 0.0301 130 | 0.0161| 130 0.0161 | 130

170 | 00181 | 170 | 0.0141| 170 | 0121 | 170

Tableau 2 : Performances de ’algorithme LMS
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Ce wableau donne une idée sur les valeurs optimales de la constante [L. En effet, [l
varie proportionnellement a 1/(4+2N) (cas de ['algorithme LMS réel) lorsque le nombre
d’itérations est assez limité (jusqu 'd 90).

1
4 +2N

Les valeurs données par le tableau 2 correspondent donc aux résultats de Horowitz et
Senne que nous avons rappelés précédemment. Au dela, I’algorithme trouve un compromis
entre le temps d’adaptation qui est dans ce cas plus important et une erreur d’ajustement plus
faible en diminuant L.

Quand N=10, = 0.0417

1.3.2.4 Conclustons

Le comportement de 1’algorithme LMS sous ses formes réelle et complexe a €té étudié
dans ce paragraphe dans I’hypothese de signaux indépendants et gaussiens. Les variations de
Ierreur d’ajustement qui est la différence entre les performances adaptatives et les
performances optimales nous ont permis de dresser le critere de sélection du coefficient [l
controlant a la fois la stabilité€ et la vitesse de convergence de [’algorithme. II a été montré que
la rapidité de convergence de 1'algorithme LMS n’est pas nécessairement proportionnelle a Ia
valeur de M.

Enfin nous avons mis en exergue 'avantage de ['implantation complexe de cet
algorithme qui fonirnit une adaptation plus rapide durant Ia phase transitoire par rapport au cas
réel au prix d’une charge de calculs un peu plus conséquente.

1.3.3 Méthode basée sur la maximisation du rapport Signal &

bruit

1.3.3.1 Principe et application

La boucle adaptative de Howells-Applebaum {20] maximise le rapport signal a bruit en
sortie en exploitant I’information sur la direction d’arrivée du signal utile. L’angle d’incidence
du signal utile peut étre connu a priori (liaison entre deux stations fixes) ou estimé.

L’estimation de la direction d’incidence des sources rayonnantes a partir des mesures
fournies par un réseau de capteurs passif est fréquemment rencontrée en radar, sonar ou en
radio-astronomie [S1]. Lorsque le type d’application souhaité demande un pouvoir de
résolution assez important et que le rapport signal a bruit disponible & I’entrée du réseau n’est
pas trop faible, les méthodes d’estimation basées sur la décomposition de la matrice de
covariance des signaux dans l'espace des vecteurs propres associés a cette matrice sont plus
performantes que les autres méthodes plus classiques comme la formation de faisceaux ou les
techniques autorégressives. Citons comme exemple 1’algorithme MUSIC [21] qui procede a la
décomposition de la matrice de covariance des signaux recus dans deux sous espaces signal et
bruit orthogonaux entre eux, 1’estimation de ’angle d’incidence étant faite dans le sous espace
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bruit. Dans ce cas la position des pics dans le domaine fréquentiel donne une indication sur la
position des sources rayonnantes.

Maintes réalisations analogiques faible colt sont issues de la boucle de Howells-
Applebaum [22][23]. U'implantation en hyperfréquence juste derriere les capteurs a fait I’objet
de nombreuses études car elle offre ’avantage de disposer de circuits simples tels que les
multiplieurs, filtres, amplicateurs, intégrateurs etc...

Par contre une attention particulieére doit étre accordée quant a la commande et au réglage
des circuits du fait des décalages de tensions fréquemment rencontrés en analogique.

Si Su est le vecteur source du signal utile, nous pouvons former le rapport signal a bruit
suivant:

m/fLSulz
wtmMw

RSIB = (81)

ou M est la matrice de covariance du bruit (brouilleurs+bruit thermique) et W le vecteur
pondérations appliqué.

Le produit scalaire au sens de M définie positive et hermitienne, de deux vecteurs x et y
s’écrit:

<xy> = xIMy* (82)
Dans ce cas:
2
< W, M—lSu* >
RSIB =
S <W, W> (83)

En appliquant I’inégalité de Schwartz:

RSIBS[ <W,W> - <M 's*27ls ™ > 1/ <wws> ) 89

u

RSIB<S <M ls*

u’

M™'s > (85)
L’égalité est obtenue si
—1l¢ *
W= Wopl = UM "Su (86)
avec L complexe

ce qui conduit au rapport signal & bruit optimal
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g,

= syt
RSIB,, = SulM™'Su

Les différents parametres sont spécifiés ci-dessous:
Xj(t) : Signal capteur j (j=I,..,N)

K  :Gain de boucle

Wio - Composante j de Wy appelé vecteur directionnel

y(t) : Signal disponible en sortie

Le synoptique de la boucle adaptative est donné par la figure 1.20.

(87)

Autres éléments
Capteur j

i I

Complexe
conjugué

FILTRE
PASSE-BAS

\_

v__» Sortic du réseau

N

y (1)

TR

figure 1.20:Boucle adaptative de Howells—Applebaum

Il convient de souligner que les coefficients de pondérations peuvent osciller autour de
leurs valeurs optimales apres convergence a cause des sources de bruit a la fois extérieure et

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE

52




Chapitre 1

intérieure a la boucle adaptative.

Nous avons voulu mesurer la variance de ces pondérations et ses conséquences sur les
performances du réseau. Le filtre passe-bas d’ordre un couramment utilisé dans la boucle est
remplacé par un fitre d’ordre plus élevé. Un exemple de résultats comparatifs est mené en
utilisant un filtre d’ordre deux [24].

L’examen de la boucle conduit aux équations suivantes:

dw (1) ,
ordre 1: IT+([+KRXX)W([) = WO (88)
2
L d*W (1) dW (1) |

ordre 2 : IHT+2CTT+ ([+KRX).)W([) = W() (89)
T : Constante de temps propre du filtre

[ : Matrice identité
{ : Coefficient d’amortissement

R : Matrice de covariance des signaux

XX

1.3.3.2 Expression des pondérations optimales

En I’absence de bruit additif aléatoire, les équations (88) et (89) conduisent au méme
régime établi donnant les pondérations optimales suivantes:

— —1
W, = U+KR )W, (90)

La décomposition propre ou décomposition spectrale de Rxx conduit a:

le x(e TWy) e 1)
=

7»1. est la valeur propre associé au i°™° vecteur propre de Rxx
Cette expression montre que les pondérations optimales sont des combinaisons linéaires
des vect de R déré les coeffici l W, d
es vecteurs propres de ondérées s e (e
prop xx P par les coefficients (LKA (el O) e

sorte que les vecteurs propres correspondants aux plus grandes valeurs propres n’apportent
aucune contribution a I’établissement de ces pondérations (qui tendent vers z€ro). Les signaux
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de niveau fort se trouvent alors tres fortement atténués. Widrow [25] I'applique dans le cas de
figure signal utile faible, brouilleurs forts; ceci a donné naissance & I’algorithme d’inversion de
puissance (le rapport signal & bruit recueilli a la sortie de [’antenne adaptative est
approximativement I'inverse du méme rapport observé a I’entrée).

En notant que:

1 (1 -1
Wopt = X [E +Rxx] Wo (92)
alors
_ -1
Wi SR W, (93)

avec K assez grand et [l = —;

K

Ce filtre spatial conduit alors a la maximisation du rapport signal sur bruit si W, pointe
dans la direction de visée.

1.3.3.3 Influence du bruit de mesure sur les pondérations

A la convergence, le vecteur pondérations W mesuré st W=W  +A ou A est la
composante de bruit aléatoire qui se superpose & W Un compromis doit étre trouvé entre la
rapidité de réponse du systeme et la suppression de ce bruit.

La variance de W est donnée par la formule
Var (W) = E{IW - W} (94)

ou W est la valeur moyenne égale a Wop & la convergence.

Dans ce cas
Var (W) = E {ATA} (95)
En décomposant la matrice de covariance sous la forme
=R + € (96)

XX XX, pt

ou R = Qdiag (A.) Q™! I’équation (88) conduit a:
XXopt l
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€Q§;l+([+Kdmg(%))V”>::—KQ’%NULVU} 97)

avec V = Q—IA

Le réseau de N €éléments engendre N équaltions indépendantes du type:

dv,
—= 40V, = -0 eW’ (98)
dt
o I+ KA, K
Z1AN, 0. = —— a B =
t T T
En intégrant entre t, et t nous avons:
[ )
-0, (1-1,) -0 {(1—7
vl.([) = v (e ‘ +Je : u[(‘c) dt (99)

!

Dans I'hypothese d'un systeme causal et si ]’état initial vi(ty) est négligeable, alors
[
—0,T
vi(t) = Je u; (1 =1) dt {100)
0
Comme Var(W) = E {AT

A} = £ g V1, Tlexpression E { vj*vk} doit étre
estimée:

{v vk} = B~ jd‘c J.F{ Q le (1= ‘c)WOp[JJ e ~(Onton)

0 0
f

ES

(0Te-1y)w,, | )a"cz +B2 ar [EQo e -t AaG-1)) I
' 0 0

(o +0,12) - A 7
e LQ s(r—‘cz) (¢t - 2) k]d% (101)

On peut montrer [2| que dans ce cas:
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B2Te Al 1 2
-1
Var (W) 2= .216—1'15 }(Q eW,,,) (102)
[ =

ou Te est la période d’échantillonnage des signaux regus.

Ce résultat montre I’'importance du choix des parametres de la boucle adaptative pour
controler la variance des pondérations.

En effet rappelons que la constante de temps effective de 1a composante Wy du vecteur
pondération W ayant la plus lente convergence est:

B T T
Yef T 1T+Kh - Kh_. _ PBX (103)

min min min

N

donc T g est inversement proportionnel a B.

Nous pouvons alors conclure qu’il est difficile d’avoir a la fois une convergence rapide
de systeme et une bonne réjection du bruit thermique sur les pondérations. C’est ce qui nous a
amené a introduire dans la boucle un filtre d’ordre plus élevé (2" ordre) qui, au point de vue
rapidité de convergence. ne compromet pas le domaine d’application des systemes de
communic.iions mais qui contribue a une élimination plus efficace du bruit additif.

1.3.3.4 Simulation 4

L’influence du filtre sur les performances de la boucle est étudiée selon le schéma suivant:

(" )

E;(nTe) - Ho) Wj(nTe)

\_ X y

r figure 1.21: Génération des coefficients de pondérations

E;(nTe) est I’échantillon du signal analogique Xj*(t)y(t) (sortie du corrélateur a I’instant
nTe) (n:entier et Te:période d’échantillonnage).

Les fonctions de transfert suivantes ont été utilisées:
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G
(‘\ r . - 3 — e ——
1" ordre: H(z)= Ty /T (104)
] —e YA
avec G=K(1- e—(Te) &
2" grdre: H(z) = 5 G —— (105)
Z - B ] Z - BZ
avec G=K(1-B-B»)
_C,Ti J[l - Cz \
B1 = 2¢ cos [—» Te} (106)
_gcir,f
By = - (107)

Il est clair que I'introduction d’un filtre du second ordre peut engendrer des problemes
d’instabilité. Le domaine de stabilité de ce filtre a donc été préalablement spécifi€ en fonction
des paramétres B et B,.

La simulation a été faite dans le cas de figure signal utile faible, brouilleur fort (0 dB et
+30 dB par rapport au bruit thermique). Les directions d’incidence sont respectivement égales
4 0 et 30 degrés par rapport a la normale au réseau.

Les fluctuations des pondérations du réseau diminuent sensiblement avec le filtre du
second ordre comme le montre la figure 1.22 . Ceci a pour effet d’améliorer la précision sur la
formation du zéro dans la direction du brouilleur. Le diagramme de rayonnement donné par la
figure 1.23 montre qu’une faible variance observée au niveau des pondérations peut entrainer
une erreur sur la direction du zéro a créer. Le rapport signal a bruit se trouve ainsi affecté (on
note une amélioration de +10 dB paur rapport au filtre du premier ordre).

Cette amélioration des performances du systeéme s’explique par le fait que pour la boucle
du ler ordre, la variance des coefficients de pondérations et la constante de temps effective sont
étroitement li€s. L'implantation d’une boucle du second ordre permet de disposer d’un
parametre supplémentaire (coefficient d’amortissement) pour une bonne réjection du bruit de
mesure sur les pondérations sans compromettre la rapidité d’adaptation de 1’algorithme.
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figure 1.22:Influence du filtre passe-bas sur les pondérations
BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 58




Chapitre 1

Ciln f(ep}

tain (all 70

~30 () 10 39 >0 70 o

70 S0
Ihets laeg=ees)

#fRaY FATILNG

ANTAY PAUTORNS

fugny (el
Caing (o0} 20

Lrats laegren)

I . T
=S N ‘"W:::‘}.cn.,]) =
" 1 ——
1N

A G IO oy WY R SOV R T W ;
L —WA - %vﬁﬁw ;)_v'ﬁ‘*f‘m’m;{ et ”{L

= L (]
-Lo
o <70 | P——
530 Loo Y00 too o 109 roo 392 400 %09 Leo J00
Nurber ol jterations tumser of 1V
ler ordre 2nd ordre

figure 1.23:Performances comparatives

Il estintéressant de rappeler que les performances d’un systéme de controle adaptatif sont
généralement décrites en termes de stabilité, sensibilité, réponse transitoire et taux
d’ondulation résiduel du bruit aprés convergence.
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Les svstemes du second ordre qui peuvent satisfaire ces criteres sont ainsi d’un grand
intérét car méme si l'on dispose d’un systeme d’ordre plus élevé, ce dernier pourra étre
approximé avec le second ordre afin d’obtenir une conception préliminaire dont la précision est
raisonnable.

1.3.3.5 Conclusions

La boucle de Howells-Applebaum maximisant le rapport signal a bruit en sortie de
’antenne a fait I’objet de nombreuses réalisations analogiques notamment en hyperfréquence.

Elle nécessite la connaissance de la direction d’incidence des signaux et posséde des
propri€tés de convergence semblables a celles de 1’algorithme LMS.

Dans ce paragraphe, nous avons insisté sur I'influence du filtre présent dans la boucle
adaptative sur les performances globales du systeme en mesurant les variances des coefficients
de pondérations. Une amélioration des performances a été observée lorsque le filtre passe-bas
du ler ordre couramment utilisé est remplacé par un filtre d’ordre plus élevé (2nd ordre) en
exploitant un degré de liberté supplémentaire qu’est le coefficient d’amortissement.

1.3.4 Méthode basée sur 1l’/inversion de la matrice de

covariance (D.M.I)

1.3.4.1 Principe

Cette technique permet d’améliorer la vitesse de convergence du systeme adaptatif
indépendamment de la distribution des valeurs propres de la matrice de covariance des signaux.

Nous avons vu (cf & 1.3.3.1 ) que la rgzﬁximﬂisation du rapport signal a bruit est assurée
par le filtre spatial défini par W = HM °S ~ ol [ est une grandeur complexe et M la
matrice de covariance du bruit(brouilleurs et bruit thermique).

Sous sa forme la plus simple, I’algorithme D.M.I construit le filtre a appliquer a partir de
’estimée de M:

W=npM S* (108)

Cela suppose a priori la connaissance de la direction d’incidence du signal utile.

La méthode du maximum de vraisemblance peut dans ce cas étre utilisée. L'annexe 2
donne une indication de son utilisation. Cet estimateur maximise la probabilité du signal
X(1),X(2), ..., X (K))composé de K échantillons aléatoires suppos€s indépendants et
gaussiens.

L’ estimateur au sens du maximum de vraisemblance de M est alors donné par:
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K
1 NP

M= —KM'ZIXU)XTU) (109)
j:

1.3.4.2 Etude théorique des performances

Le rapport signal i bruit peut s’écrire en utilisant les valeurs estimées du filtre spatial de
Wiener-Hopf:

W's s Tw TR S S TR,
RSIB = — " = B~ P (110)
"i/MW A 'R MRxx xd

Ce rapport peut étre normalisé sous la forme suivante:

RSIB
" RSIB__

opt

(114)

T

avee RSIB = S M~ 1s (112)

opt u u

P mesure la perte de performances en RSIB due & I’emploi d’un nombre fini
d’échantillons K dans I'estimation de la matrice de covariance.

1.3.4.2.1 Adaptation en absence de signal utile

Le filtre spatial est de la forme:
: ~=1 . % ,
W =uM Su (113)

ou M est ’estimée de la matrice de bruit.

La densité de probabilit¢ P(p)de la variable aléatoire p (que nous notons ici Py )
comprise entre O et 1 est déduite de la théorie de Goodman sur la distribution complexe de
Wishart [26].

Si nous posons

K
= D X(HX ) (114)
Jj=1

alors la densité de probabilité conjointe des éléments bj; de B( i<j=1,...,N)supposés
indépendants est connue sous le nom de distribution complexe de WlShdr[ P(p ) suit une loi
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dite béta donnée par:
P(p )= {K/[(N=2)(K+1-N)1]} (1-p)N 7 2pK+1=N (115)

L’espérance mathématique est alors de la forme:

_ K+2-N

Elpy) K+1

(116)

I1 faut & peu pres K=2N-3 échantillons pour obtenir de bonnes performances (a 3 dB du
RSIBgpp)-

Une étude théorique plus poussée [27] montre que pour K 2 N :
N-2

<l-q) = Chat (1—o) ! (117)
i=0

Do
/ (‘Dl

Ainsi pour N 2 3 :
P(p; <1/2) <05 siK=22N-3
P(p1<1/2)30.0195 st K 23N
P(p1<1/2)§0.0032 st K>24N
P(p,<1/2) =0.00049 si K25N

Le RSIB mesuré est done & moins de 3 dB du RSIB, dans 98% des cas des que K 2 3N
etdans 99.7% des cas dés que K > 4N.

Dans le cas ou le nombre de brouilleurs N;j est trés inférieur au nombre de capteurs, de

bonnes performances de 1’algorithme peuvent étre obtenues avec seulement 2N; échantillons
en rendant la matrice inversible par ’apport de valeurs A/ (I matrice identité):

K
Rxx = M+%21X(i))ﬁ(i) (118)
l =

pour K<N

Rxx = 521+ Q*AQT (119)
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’ 3

: SO
ol Q= [X(DIXQL. XK et A = dl(lg’;(k—, g

)

A

—_ . o »_1 ’
Rex = Al —a 20 (At e lQTo*y o7 120)
Alors:
; -1 s AT e T )
Ry =2 {FQ (00 QO {121)
quand A — 0

Nous retrouvons aiusi la méthode des projections avec une matrice de projection P égale

p= 1-0" (070" Q" (122)

Cette matrice effectue I’opération de projection dans I’espace perpendiculaire & X{1), ...,
X(K). Le filtre spatial est de 1a forme:

W= uhiPst (123)

opt

Dans le cas d’un environnement non stationnaire, il est préférable d’utiliser un estimateur
pondéré avec un facteur d’oubli :

f?;; () = (I -w) Zan(j—i)X’?(j-z‘) (124)
i=0

ou O est le facteur d’oubli compris entre Q et 1.

Un algorithme récursif peut étre formé:
R () ~ oR (=1 + (1 =) X (NXT()) (125)

Le lemme d’inversion de matrices permet d’écrire:

(1 -wya 2Ry G- DXNXT DRI G-1)

-1

RN () = R G- 1) - 1 -
1+ (1-a)a ' X(HR, G- DX ())

(126)

Outre le probleme déja annoncé concernant la charge de calculs (nombre de
multiplications complexes permettant d’établir les coefficients de pondérations proportionnel
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a N7, N étant la dimension du réseau), la matrice de covariance est non inversible dans les cas
de figure suivant:

1) le nombre de brouilleurs est treés inférieur au nombre de capteurs et le bruit thermique
présent au niveau de chaque capteur est relativement faible.

2) le nombre d’échantillons dis[?onible est inférieur au nombre de capteurs.

En effet, comme Rxx = % Z X () xt (J) dans ’hypothése de Iestimateur du
maximum de vaisemblance, nous pi)l?vcl)ns déduire: rang (f?xx) <K

Une singularité de Rxx peut dans ce cas étre observée deés que K est inférieur a N.

1.3.4.2.2 Adaptation en présence de signal utile

Dans le cas ou le récepteur dispose de quelques informations sur le signal utile (comme

sa direction d’incidence ou sa forme d’onde), le filtre adaptatif formé s’écrit:

W= uR S * = uR (127)

Avec ces hypotheses, le rapport signal a bruit normalis€ not€ dans ce paragraphe P,
s’exprime sous la forme [27]: -

Py
P27 T (1-p)RSIB,,, (128)
ou p'1 est une variable aléatoire de méme densité de probabilité que p K
Ceci conduit a la relation suivante:
Plpy<l-uy =1{p]<1—1 ’ } (129)
2 + (1—~OL)RS[BOP[

Ce résultat montre que pour de faibles valeurs de RSBy , I' adaptation en présence et
en absence de signal utile est identique ( méme vitesse de convergence de 1’algorithme ). Par
contre lorsque RSIB, devient grand, la présence du signal utile ralentit la convergence: en
effet

. 1
P(p,<1/2) <a suP([pl<1~m—j<aj (130)
opt
RSIB, ,
E(p,) 21/2 siKZZN[lﬁt—z—p} (131)
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Les tigures 1.24 et 1.25 illustrent ces résultats.
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figure 1.24: Adaptation en absence de signal utile
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figure 1.25: Adaptation en présence de signal utile
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Dans la plupart des applications radiomobiles. la direction d’incidence du signal utile
n’est pas connue a priori et le vecteur d’imercorrélatigrl Iyq doit aussi étre estimé. Pour
appliquer le critere du signal de référence( Wo =R T ), 1l est nécessaire d’estimer
R.__ et Ted La méthode du maximum de vraisemblance est utilisé comme dans ’estimation
de Ta matrice de covariance des signaux, ce qui donne:

K
Ped = —[15 Y X" (hdo) (132)
j=1

On obtient le filtre spatial suivant:
(133)

Pour établir ces coefficients de pondérations, le nombre de multiplications complexes
peut étre considérable surtout si le nombre de capteurs est éleve.

1.3.4.3 Simulation 5

Afin d’illustrer les résultats théoriques du paragraphe précédent, des simulations ont été
effectuées a I’aide d’un réseau linéaire de N canteurs espacés d’une demi longueur d’onde.

La figure 1.26 montre les variations du RSIB normalisé en sortie du filtre spatial en
fonction du nombre d’échantillons K et pour les parameétres suivants: N=2, 914=—2O, 0, 20
degrés, 91.:30 degrés, Pb =0 dB, Pu=0dB et Pi = 20 dB.

La figure 1.27 montre l'influence de la taille du réseau avec les parametres suivants:
Gu = 0 degré, 81.:30 degrés, Pb=0dB,Pu=5dB,Pi=20dBetN=2,3,4,5.

En tenant compte du bruit de fond (A ol I est la matrice identité) dans la matrice de
covariance, on constate une nette amélioration des performances de la figure 27 donnée par les

figures 1.28 et 1.29(pour A= 0.02, 0.2, et 2).

Les figures 1.30 et 1.31 traitent le cas de I’estimateur pondéré avec les mémes parametres
que pour la figure 26. L'influence du facteur d’oubli O est aussi étudiée pour 0.=0.1, 0.5, 0.9.

Ces figures confirment bien les résultats théoriques précédemment obtenus.
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figure 1.26:
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figure 1.27: Performances du Maximum de Vraisemblance

(Variation de la Taille du réseau)
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figure 1.28:Performances du Maximum de Vraisemblance

(Addition d’un bruit de fond Al dans la matrice
de covariance des signaux avec A=1)
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figure 1.29%:Performances du Maximum de Vraisemblance

(Addition d’un bruit de fond Al dans la matrice
de covariance des signaux avec A =002,02e2 )
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4 RSIB normalisé (dB) N
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figure 1.30:Performances de l’estimateur pondéré
( Facteur d’oubli o = 0.1,0.5,0.9 0, = 0° )
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figure 1.31:Performances de l'estimateur pondéré

( Facteur d’oubli o =1 )
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1.3.4.4 Conclusions sur la méthode D.M.1

Les méthodes d’inversion directe de la matrice de covariance sont intéressantes surtout
si Uenvironnement des brouilleurs est complexe.

Des solutions ont été proposées notamment dans le cas d’un environnement non
stationnaire avec I’emploi d’un facteur d’oubli.

Ces méthodes sont insensibles a la dynamique des signaux incidents contrairement aux
algorithmes du gradient ou a la boucle de Howells-Applebaum.

Cependant, la complexité des calculs mis en jeu limite leur application aux cas ou le
nombre d’éléments du réseau est faible.

1.3.5 Conclusions

Dans ce chapitre, une synthése de méthodes permettant d’aboutir a la réjection des
sources d’interférence ou brouilleurs a été présentée.

La s€lection des algorithmes de traitement adaptatif a été dictée par les raisons suivantes:

1) Amener le lecteur non initié & mieux appréhender ce vaste domaine d’applications
qu’occupe le filtrage adaptatif multicapteurs.

2) Satisfaire le critere d’une implantation faible colt lors de la phase expérimentale
traitée par le chapitre 4.

Rappelons que dans ce chapitre, les performances du filtre adaptatif spatial ont été
présentées sous |’hypothese de conditions de propagation et de réception idéales.

Dans les cas réels, cette hypothese n’est pas souvent vérifiée. Nous verrons dans le
chapitre suivant quelques limitations inhérentes a une réalisation pratique.
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/

INFLUENCE DES CARACTERISTIQUES
RADIOELECTRIQUES DES CAPTEURS
ET LIMITATIONS DES
PERFORMANCES

2.1 Introduction

L'étude précédente a permis de déterminer les performances optimales d'un systeme
adaptatif compos€ d'antennes isotropes espacées d'une demi-longueur d'onde.

Pour nous situer dans le cas d'une configuration réelle, ce chapitre est consacré a la
généralisation des méthodes de traitement adaptatif. L'influence de la taille et de la forme du
réseau d'antennes sur le rapport signal & bruit est largement développée. Une caractéristique
électromagnétique non négligeable est la polarisation de l'onde regue.

- Dans le chapitre 1, nous avions émis I'hypotheése que tous les signaux étaient regus avec
la méme polarisation. Or la discrimination entre le signal utile et les autres signaux issus de
sources d'interférences lorsque les directions d'incidence sont proches, voire confondues,
dépasse les limites de traitement avec cette hypothese.

La polarisation des émissions est un parametre supplémentaire de discrimination entre le
signal utile et les brouilleurs. Un compromis gain en performance/complexité de réalisation/
colt doit étre trouvé pour améliorer la réception des signaux vus sous un méme angle
d'incidence.

- D’autre part, la variation du rapport signal & bruiten fonction de la distance interélément
est le reflet des phénomenes suivants:

1) Si la distance intercapteur est beaucoup plus grande que la demi-longueur d’onde, des
lobes parasites non négligeables peuvent apparaitre et donc modifier le diagramme de
rayonnement de 1'antenne [47]. Dans ce cas, une dégradation des performances est engendrée
par un coefficient de corrélation spatial entre le signal utile et les brouilleurs proche de 1 [28].
Pour réduire ce coefficient, une méthode consiste i disposer les éléments capteurs d’une
maniere irréguliére ou lacunaire [48].

2) L'influence du phénomene de couplage interélément est notable surtout si l'espacement
Intercapteur est inférieur 4 A/2. Les performances du réseau liées étroitement aux
Caractéristiques électromagnétiques des signaux capteurs se trouvent alors modifiées.
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Ce phénomene est €tudié en considérant les régimes transitoire et établi des algorithmes
de traitement. Nous développons en particulier les effets sur le temps de réponse du réseau a

partir de I'évolution des valeurs propres associées a la matrice de covariance et sur le rapport
signal a bruit a la convergence.

Une étude comparative avec et sans couplage interélément est proposée en réévaluant les
performances offertes par l'algorithme des moindres carrés (LMS) et d'inversion de puissance.

2.2 Polarisation et Antenne Adaptative

2.2.1Définition de la polarisation

Le champ ¢€lectrique instantané d'une onde électromagnétique TEM (transverse

¢€lectrique) se propageant dans la direction des Z croissants, s'exprime en coordonnées
cartésiennes par [60]:

-3

E-E_.i-E ]
x Ty

B \ ‘ (134)
E=E_  cos(ot- B,2)1 +Emycos (wt-P,z- 0]

[l est alors facile de montrer que le vecteur électrique E décrit une ellipse dont l'axe
principal est fonction de 8.

En effet les composantes de E vérifient pour une valeur de Z fixée:

E; E? ExE
e +E2L—25056E—Ty——(sin8)2 =0 (135)
mx mx mx my

Les trois parametres T, €, et A représentés géométriquement sur la figure suivante
permettent de décrire I'état de polarisation de I'onde [29] [59]:
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2 )

/

\. y,

Figure 2.1: Ellipse de Polarisatian

T estl'angle d'inclinaison de 'ellipse. C'est I'angle que forment I'axe principal de I'ellipse
et I'axe horizontal. €est I'angle d'ellipticité: b
€ = aum(—j (136)

\d

ou a et b sont les longueurs des demi-axes de ’ellipse définies ci-dessus.

A symbolise la taille de ’ellipse:

A = Ja'+b’ (137)

Drapres la forme des composantes du champ électrique, chaque polarisation peut étre
caractérisée par un vecteur de Jones complexe [43]:

E

E-| * (138)
E
Yy

Chaque composante représente les amplitudes des oscillations linéaires le long des axes
X ety du triedre de propagation.

Dans la base linéaire (HV) de vecteurs unitaires X et y, un état de polarisation peut
s'exprimer par:

EHV) = E 8+E -9 (139)
avec
‘ 2 2 ~ - 3
1EH\ :«/EHﬁLEV'wS(YHVJ 1409
2 2 .
Ey]|= [Ef;+E§, - sin [TH\/]
\\;
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T est l'angle défini ci-dessous:

HV

r v - ™)

20— :

HV

B )

Figure 2.2: Base Linéaire de Polarisation

En coordonnées sphériques, l'onde TE regue a l'origine peut étre définie a partr de la
composante horizontale E(D et de la composante verticale obtenue par la projection de Ee:

P
b
e
B
3
g
’1
9
[
b
3
b
3
e
E
3

E':E¢.$+Ee-é (141) E

A3

ou [Q 6, —f] forme un triedre direct de vecteurs unitaires.

/

4 )

N

4 Onde regue

Elément
d’antenne y Y

Figure 2.3:Configuration du Réseau Plan
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Le champ €lectrique instantane en z = () est alors donné par:

A‘/ ¢+Ee cos I - cos (IDL)
(142)
/Efb+Eé‘sinY-cos((1)[+6)

COSY‘l

Eo 1 = /E2)+Eze~9?{ i ~ej(m} (143)
v sin(Y) -e

R désigne la partie réelle.

Ewb =

L'état de polarisation décrit par le point P sur la sphere de Poincaré (figure 2.4) peut étre

exprimé par les angles Yet O ou le couple (€,T) [57] [58]. Ils sont liés par les relations
suivantes:

sin (2€) = sin (2Y) sin (O)
(144)
an (27T) = tan (2Y) cos ()

" y

Figure 2.4:Sphere de Poincaré et Etat de Polarisation

Les cas particuliers d'états de polarisation sont obtenus en considérant certaines valeurs
prises par € et T. Par exemple:

€ = 0 donne une polarisation linéaire (P est sur ['équateur).

En plus, si T =0 alors EG =0 : I'onde est polarisée horizontalement.
T
Sit = = alors Ed) = () : la polarisation est verticale.

4

Les pdles de la sphere correspondent a la polarisation circulaire (€ = 4—»7)

LIMITATIONS DES PERFORMANCES 78



Chapitre 2

2.2.2 performances optimales

2.2.2.1 Représentation des signaux

D'apres les résultats trouvés précédemment, une onde plane en incidence sur le réseau
d'antennes est entierement caractérisée par sa direction d'arrivée (8, §), son angle d'ellipticité
de polarisation € associ€ a l'angle d'orientation de I’ellipse T et son amplitude A.

Si P représente 1'état de polarisation, alors le signal requ par 1'élément d'antenne ]
s'exprime par:

N
~ T
X;(t) = s[t+ ! B")-Q(G,Q),P) (145)
C
S (1) est la forme d’onde du signal incident.

f'j est la distance de I'élément j par rapport a l'origine des coordonnées.

Bo est un vecteur unitaire dans la direction de propagation.

f estle diagramme de rayonnement de I'élément d'antenne j supposé non nécessairement
1sotrope.

Notons que S (t) peut se mettre sous la forme suivante:

- . /(0 t§ A
S () :U(t)AeJ‘\ ? W (146)

ou u(t) est l'enveloppe complexe du signal, _ est la pulsation de la porteuse et f  sa
phase supposée constante.

Dans I'hypothese d'un traitement bande étroite, le retard des signaux entre deux capteurs
est négligeable:

f."ﬁa
u[t+ ! ]xll(t) (147)

Dans ce cas, le vecteur signal regu par le réseau d'antennes de dimension N est:

HOxE
X () --u(t)-eJ[ ° \V)'U (148)

ou U est donné par:
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£6,0,P) &

U - (149)

f.(6,0,P) -eJ(p”

(. représente le déphasage introduit par la position de 1'élément capteur j par rapport
i l'origine des coordonnées prise comme référence des phases:

W, .
0,= 1B, (150)

2.2.2.2 Pondérations optimales

Les pondérations optimales générées avec le critere LMS ont fait l'objet du chapitre
précédent. Nous rappelons les résultats concernant l'algorithme du signal de référence et
I'inversion de puissance.

_p-l
Wopt(LMS) = RXX ed (151)

ol Rxx est la matrice de covariance et rxd le vecteur d'intercorrélation entre le vecteur
signal X(t) et le signal de réplique d(t).

St le signal utile est pointé avec le vecteur directionnel Su, le vecteur pondérations
optimal peut aussi se mettre sous la forme: (

Wopt (LMS) = 1

-1 *
RXX-Su ) (152)

ou [ est une constante scalaire qui dépend des niveaux, c'est-a-dire de la dynamique du
signal utile et du signal de référence.

Ce vecteur optimal conduit dans le cas bande étroite a la maximisation du rapport signal
a bruit i la sortie de l'antenne car il est aisé de montrer que [30]:

= . 153
Wopt(RSIB) o Wopt(LMS) ( )
ol O est une autre constante scalaire.
RSIB) est un filtre spatial qui maximise le RSIB lorsqu'il est appliqué au vecteur

(
. 0 ) S : S :
signal rCQLPS(([). Le RSIB est calculé en remplagant ’expression des pondérations optimales
dans les équations suivantes donnant respectivement la puissance du signal utile et des bruits:

(154)
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' (155)
B=W' - M-W
J‘-désigne transposé et conjugue.
M est la matrice de covariance des bruits.
Pu est la puissance du signal utile.
Rappelons que .
- 15
W opt (RSIB) a,M'S (156)
( oy complexe).

2.2.2.3 Présence d'un signal utile seul - Sommation cohérente et diversité d'espace
Nous allons raisonner avec un réseau récepteur composé de N éléments.

Le vecteur signal utile regu dans la direction (GU, Q)u) est donné par:

j(wotwuj '
Xu(t) = Au e «Su (157)
ou
f1(9u,¢>u) 1
-]
50,06 )e
Su = 27w (158)
—j(N—l)(Pu
LfN(eu’ ¢u)e |

fj (j=1 a N) est le diagramme de rayonnement de 1’élément capteur |

En présence d'un bruit thermique indépendant et de variance 62 sur le capteur J, le
rapport signal a bruit au niveau du jeme élément est: /

81 LIMITATIONS DES PERFORMANCES



Chapitre 2

o= Al UL (159)

Définissons la matrice Bn des composantes du bruit.

— di 2 L2 2

Bn = diag (61, G e GNJ (160)
Les pondérations optimales maximisant le rapport signal a bruit sont alors solutions de

I'équation: 5 £ T N
'B_+A%-S S]-W =A A, -S (161)

L n u "uu opt u “d “u
ou le signal de référence est supposé étre une réplique exacte du signal utile, c'est-a-dire:

] (a)ot + wu\

d(t) = Ad-e ) (162)

Le lemme d'inversion des matrices permet d'écrire:

*

- . —1.
opt = U Bn Su (163)
. Ay Ay
avec U = —m——
| +A2sTplg *
u u n u

La puissance du signal utile obtenue & la sortie du réseau peut dans ce cas s'exprimer
par :

u2A2

_ U Trh-1g * 2
PSU— 3 YSuBn Su} (164)

ce qui permet d'établir la rapport signal a bruit.

(165)
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(166)

RSIBs = A2 ] uu (167)
. 02
-1 i
Finalement ]
N
RSIB, = Z &j (168)
j=1

c'est-a-dire la somme des rapports signal a bruit présents a l'entrée de chaque élément
capteur.

. N * . .
Wopt est proportionnel a Su ce qui a permis de remettre en phase les composantes

du signal utile et d'aboutir a cette sommation cohérente.

Les résultats plus classiques concernant l'antenne isotrope peuvent €tre déduits des
résultats précédents.

Dans ce cas, |f.]

= 1 et si les composantes du bruit thermique présent au niveau de
chaque élément sonl

i‘Hemiques, alors

‘3>
0o = ro

RSIBS = N (169)

Q

le tacteur N désignant le nombre d'éléments du réseau.
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2.2.3Présence d'un signal utile et d'un brouilleur

2.2.3.1 Antenne constituée de deux capteurs
Les performances de cette antenne sont étudiées en considérant différents états de

polarisation des signaux incidents. La configuration du récepteur est donnée alors par la figure
ci-dessous:

a R
'

\. : J

Figure 2.5:Application de la Polarisation

Cette configuration nous permet de traiter tous les cas particuliers d'un état de
polarisation elliptique, en particulier les polarisations horizontale et verticale.

D’apres I'équation (138), le champ regu par un élément capteur peut se mettre sous la
forme: _ ) R
E = E¢o +E48 (170)
. e/’S
avec Es = A cosY et Eg = AsinY
A désigne |'amplitude de ['onde.
En coordonnées cartésiennes, ces expressions conduisent a:

E=A| (sirﬂ"cos@cosd}e/6 — cosYsing) £ +

(sinYcosH sin¢ej8 +cosYcosd)y -

(sinT'sin0%) 2 | (171)

Si Su et Si désignent respectivement les vecteurs sources dans les directions du signal
utile et du brouilleur, alors:
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. 0 Jgk Y . _j‘pkl
smTkgos kcos(pke — COS ksmq>k e
Sk = . (172)
LY Sing j8,) /P,
—sinY, sinf ¢ ° |e
ol
®, .

0, = = (1o By) (173)

comme dans le paragraphe précédent k=u (signal utile) ou i (brouilleur) et 1=1, 2.

Les expressions ci-dessus des vecteurs sources découlent des valeurs des composantes
horizontale E g, et verticale £y du champ exprimées en coordonnées cartésiennes en tenant
compte de ’ortentation des dipoles capteurs.

2.2.3.1.1 Expression du RSIB (rapport signal a brouilleur plus bruit thermique)

Si W désigne le vecteur pondérations (filtre spatial), les puissances a la sortie du
récepteur adaptatif des différents signaux sont données par les expressions suivantes:

P, =E ‘WTXuz - AL%.\WTSL‘\2 (174)

U

P =E ‘WTXI.‘Z :Al.z-\wTSl.}z (175)

A

2 T
Py, =E \WTXb‘ = o2 ww (176)

S

Le RSIB est alors €gal a:
P

us
RSIB= ——— (177)
P[S+Pbs

Le rapport signal a bruit optimal (quand W = Wopt = Rxx Y .q) €t indépendant de
l'algorithme adaptatif utilisé. En utilisant le lemme d'inversion de matrices, il s'écrit:
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\ 2
Te * ‘SZ‘SZ‘*Q
RSIB = {;u SuSu - . (178)
gl 457,
ou
A
E.~u = ? (179)
est le rapport signal utile a bruit thermique en entrée.
et
Aj
él. = (180)
G
le rapport brouilleur a bruit thermique en entrée.
En posant
2cTc % ) 2T % . p
ASSy = Py et A7S; S, = P (181)

LIN [28] introduit un coefficient de corrélation spatial entre le signal utile et le brouilleur
défini par

* T
o, = Su (182)
is | ]
SZSII* A S;'TS{*
Dans ce cas: !
P. P . .
RSIB = _‘25 1——2L Q. 12 (183)
o cc+pP. ' "
sl
En pratique, Psi » 1 d'ou:
0}
RSIB = P—Szﬁ [1 —!oc.\{z] (184)
G [0S
Dans ce cas : 5
1 - ‘ais‘ SRSIBnmm <1 (185)

RSIBorm désigne le rapport signal a bruit normalisé.
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Ainsi, pour de grandes valeurs de Psi (Brouilleur fort), le RSIB en sortie devient
indépendant de la puissance du brouilleur. En effet c’est le coefficient 0. —qui controle les
performances du récepteur. [l dépend de la direction d’incidence des signaux, de leur
polarisation, du nombre de capteurs, de leur diagramme de rayonnement et de la géométrie du
réseau. L objectif est d’essayer de le ramener au voisinage de la valeur nulle pour approcher les
performances optimales.

2.2.3.1.2 Simulation 6

Dans un premier temps, les performances de ce récepteur (figure 2.5) lorsque le signal
utile est polarisé linéairement sont étudiées. Il est supposé en incidence perpendiculairement a
la normale au réseau Bu = ¢)u = 90Y . Sa puissance est de 10 dB par rapport au bruit
thermique.

Un brouilleur de pu1ssance 30 dB au-dessus du bruit thermique a pour direction
d’incidence 6, = = 90° et®; quelconque.

Le critere de performance choisi est la variation du RSIB en fonction de l'angle de
séparation en azimut des deux signaux, c'est-a-dire (Du - (Dl

Des résultats obtenus, nous pouvons tirer les remarques suivantes:

- Dans I’hypothése ou le signal utile est polarisé verticalement, donc E o 0 et T,= 90°
(figure 2.6.a).

Sil'angle d'ellipticité du brouilleur est nul ( €, =€ = O d'ou une polarisation linéaire
du brouilleur), le RSIB n'est pas affecté lorsque T, = O (une polarisation horizontale du
brouilleur ne peut pas compromettre une bonne réception du signal désiré). Le récepteur a un
pouvoir discriminateur maximal.

Les performances se dégradent lorsque T se rapprochede T =~ = 90 (la discrimination
en polarisation devenant de plus en plus restreinte, le seul degré de liberté restant est I'angle de
séparation entre signaux).

Le cas pamcuher ou de sérieuses dégradations du RSIB sont observées se situe a
¢,~ 0, = 90°, c'est-a-dire ¢, = 0ou180°

C'est le cas ou la composante horizontale du brouilleur n'est pas disponible pour
contribuer a la suppression de la composante croisée.

- Dans I’hypothése ou le signal utile est polarisé horizontalement, c'est-a-dire €, = 0
et T = O (figure 2.6.b).

Les mauvaises performances se situent dans le cas ou la polarisation du brouilleur
s'approche de celle du signal utile. Il faut alors un angle de séparation proche de 90° pour
obtenir un rapport signal a bruit de plus de 0 dB.

- Pour une polarisation elliptique quelconque du signal utile (€ = T = 159, il faut
le cas extréme (méme direction d’incidence et méme polarisation du signal utile et du
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broutlleur) pour obtenir de mauvaises performances (hgure 2.7).
o

2URSIB (dB) _%SIB (dB)
r | -1
{ !t L qO | x! ’
10 _,__:_ﬁ : A ij— 19 I A,ﬁ_v__g 59 __SL}_T,L‘
___.‘_L‘_J ’ :' | N . {-‘——‘——’——*—’_"‘/—i’:/zr/

—

-3 J ] ] '33P
60 20 N #8105 ¢ J €2 ¥ o B0 "
.= 0 Yy — (
Qz Qu () O[ Qu 9
a) Polarisation Verticale b) Polarisation Honzontale

Figure 2.6:Discrimination par Polarisations Horizontale et
Verticale du Signal Utile

r RSIB (dB) )
20
‘/l,'c. = 1907
10 !
|
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“igure 2.7: Discrimination par Polarisation Elliptique du Signal
Utile
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Si Pu et Pi désignent respectivement les états de polarisation du signal utile et du
brouilleur sur la sphére de Poincaré, alors on peut montrer (4] que le RSIB s’exprime par:

27
PuPi
4
oS ( 5 ]

RSIB = & |2- e (186)
i

PuPi: angle de séparation matérialisé par I’arc formé par les points Pu et Pi désignant
les états de polarisation sur la sphere de Poincaré

La figure 2.8 illustre ce résultat. Nous notons qu'il suffit d'une faible différence en
polarisation pour obtenir une bonne réception du signal désiré (amélioration de +13 dB sur le
RSIB pour une différence de 2°).

4 ., RSIB )

T |

0 10 20 30 40 50 80 70 8O 30
A PuPi )

Figure 2.8:Application de la Sphére de Poincaré

La polarisation est donc un parameétre de discrimination non négligeable qu'un récepteur
adaptatif peut exploiter d'une maniere effective lorsque les angles d'incidence des signaux sont
proches voire identiques.

L'expression du RSIB montre que si la direction des signaux est connue a priori, le
coefficient de corrélation spatial peut étre ramené au voisinage de la valeur nulle, ce qui
engendre de bonnes performances. Cependant dans la pratique, il est difficile de connaitre les
directions d’incidence de tous les signaux regus par le réseau. Deux solutions existent pour
mener a bien la réception du signal utile:
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1) Disposer d'un nombre de capteurs identiques et les placer d'une maniere lacunaire en
ce qui concerne l'espacement interéléments.

2) Disposer d'un nombre de capteurs ayant chacun son propre diagramme de
rayonnement.

Pour 1llustrer la deuxiéme solution, nous avons considéré un récepteur composé de deux
éléments capteurs espacés d'une longueur d'onde. Cette "antenne" regoit un signal utile de

puissance OdB et un brouilleur de puissance +40dB.

Les diagrammes de rayonnement ont une variation cosinusoidale avec un maximum de
rayonnement dans la direction d'orientation des capteurs:

f1(6,0,P) = cos(e—el) (187)

f>(8,0,P) = cos(6-6,) (188)

Les angles d'orientation pris pour la simulation sont égaux a:

0, = 309 et 6, = -30°

2.2.3.2 Antenne constituée de trois capteurs

La configuration précédente engendre la présence de lobes parasites avec la création de
"zéros" en dehors de la direction du signal indésirable ( eu — 61. =60 et 120°: figure 2.9

Une amélioration du RSIB au voisinage des "zéros" supplémentaires est obtenue en
ajoutant un troisieme €lément avec une optimisation préalable sur sa position et sur son
diagramme de rayonnement [31]. Nous avons émis I'hypothese que cet élément ne modifie en
aucun cas le diagramme de rayonnement d’un élément du réseau pris isolément.
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(r RSI8 (d8) ‘\

30
20 zéros crées par les lobes de réseau

" —_—
10 (L

=3 avec optimisation
0 |t
n=2

=10
-90 | J | | | | | |

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180

Angle theta de separction

.

Figure 2.9:Amélioration des Performances par Optimisation sur la
Position des Eléments Capteurs

2.3 Influence du couplage interélément sur les performances

Les performances d'une antenne adaptative sont étroitement liées aux caractéristiques
électromagnétiques, c'est-a-dire a la nature des signaux capteurs.

Pour des raisons pratiques mais aussi pour diminuer le nombre de configurations d’angles
d’incidence signal utile / brouilleurs conduisant a2 de mauvaises performances [30], nous
pouvons étre amenés a disposer nos €léments proches les uns des autres jusqu'a une distance
interélément inférieure de la longueur d'onde du signal qu'on désire recevoir.

Dans ce cas, le diagramme de l'antenne réseau peut étre considérablement modifié par un
phénomene électromagnétique important qu'est le couplage.

2.3.1Modélisation et position du probleme

Dans I'hypothese d'une prise en compte d'un couplage interélément, les performances de
l'antenne optimale que nous avons étudiées dans les paragraphes précédents sont loin d'€tre
atteintes. La principale raison est que les vecteurs directionnels ou vecteurs sources se trouvent
modifiés par une matrice dite de couplage avant d'étre disponibles a l'entrée du processeur.
L’analyse détaillé du phénomeéne de couplage appliqué aux antennes adaptatives est un vaste
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domaine d’étude. Nous utilisons ici un modele simplifié.

Pour un réseau de N €léments, une expression normalisée par rapport a la charge 2, =50
ohms permet d’écrire la matrice de couplage ou matrice d'impédance sous la forme [Annexe 3]:

r T

Z Z Z
14+ A T12 CIN

ZL ZL ZL
221 222 ZIN
, = 1= N
o — | ‘L 2L o

(189)

IN1 N2 INN
— 1 + —
L ‘L L |

Les €léments =, présents dans la diagonale principale de Z représentent les coefficients
de self impédance etles z;; ( 1 # J ) les coefticients d’impédance mutuelle entre capteurs. Nous
n’étudions que le couplage entre deux €léments consécutifs.

Remarquons que:

- Si la distance interélément est assez grande pour que tout couplage mutuel soit
négligeable, alors zjj = 0 pour [ # J et donc ZOdevient diagonale.

- Si en plus de cette hypothése, les capteurs sont identiques de sorte que les z;;s0ient
€gales pour i = 1 a N, alors nous retrouvons les propriétés du réseau en absence de couplage.
La matrice ZO est proportionnelle & la matrice identité.

En effet, si V est le vecteur source a I'entrée des éléments récepteurs, le vecteur source
Vo présent au niveau du processeur s'obtient par la relation:

V(} = ZO.V (180)

Dans ce cas

v =z"ly = k V : (191)

ou k est une constante dépendant des impédances propres et de charge des €léments
capteurs. Les performances sont donc les mémes que si V était directement utilis€ comme
vecteur source par le processeur adaptatif.

Pour déterminer les coefficients de la matrice de couplage, nous avons considéré des
dipdles d'une demi-longueur d'onde. La méthode de Carter est alors utilisée avec I'hvpothese
d'une distribution sinusoidale de courant sur les capteurs [ Annexe 4 ]. Un exemple de résultats
concernant I'impédance mutuelle entre deux éléments consécutifs est donné par la figure 2.10
en fonction de l'espacement interélément. Cette courbe montre que le couplage est non
négligeable lorsque la distance interélément est notamment inférieure & la demi-longueur
d'onde.
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( Re (Zij) ( Eléments consécutifs ) en ohms )
70
60 ‘I
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Figure 2.10:Influence de la Distance Interéléments

2.3.2 Etude des performances du critére LMS

2.3.2.1 Régime établi apres convergence

Nous nous intéressons encore une fois aux performances optimales données par le
vecteur pondérations Wopt = er ¥ .4 Pour l'algorithme du signal de référence.

Les vecteurs sources vus par le processeur étant modifiés, nous obtenons les expressions
de Rxx etr,  suivantes:

—1.* 1. T
Ro = (2,1 o2 (2, 2]y +&57sT+¢ s, sk ]z (192)

b3
Fed = AuAd(Zgl) Su* (193)

le signal de référence d(t) étant égal i:
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Sl t+y )
d(t) = Ade of TV (194)

Un signal utile et un brouilleur étant supposés €tre regus par le réseau, la procédure de
calcul de Wo ; est la méme que dans le paragraphe 2.2.3.1. Les notations et significations
des parametres figurant dans les expressions de Rxx et r, , nont pas changé.

Nous obtenons alors:
_ Trp—lg *
Wop[ =nZM 'S, (195)
ou la constante N est donnée par:
AdAu

n = 3 (1 —rSll*M’lsu) (196)

avee

j
Sy * 1 * T
T== " et M =272"7 +§.S. S (197)
1+é STM—IS * o 7o [
u-u u

Dans ce cas, le rapport signal a brouilleur plus bruit thermique s'exprime par:

RSIB = & 5\ ar7's

‘u‘ u (198)

Une étude comparative avec et sans couplage est faite dans ce paragraphe en choisissant
comme criteres de performance l'angle d'incidence du signal utile, I'espacement interélément
et le nombre d'éléments du récepteur.

2.3.2.2 Simulation 7

Nous supposons recevoir des signaux de méme polarisation grice & un réseau de S
:apteurs de longueur égale & A/2 (A: longueur d'onde des signaux) ayant tous le méme
liagramme de rayonnement.

2.3.2.2.1 Présence d'un signal utile seul

Le signal utile a une puissance de + 10 dB par rapport & la référence bruit thermique et
n angle d'incidence Gu = 90°.

Le rapport signal 4 bruit (RSIB sans présence de brouilleur) en fonction de l'angle
zimuth (I)uest donnée par la figure 2.11.

Sans couplage, le RSIB est indépendant de ¢, - ce qui est normal d’apres la
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configuration du réseau.

La courbe donnant la variation du RSIB en fonction de ¢ en présence de couplage
interélément a été obtenue pour d =A/2. Cette variation est dbie 2 une modification du
diagramme de rayonnement de "l'antenne”, le gain n'étant plus identique pour toute valeur de
cet angle.

Lorsque d devient inférieur 2 A/ 2, les performances se dégradent comme le montre la
figure 2.12. Le signal utile est fortement atténué au voisinage de d =0.2 - A ce qui 4 900 MHz
correspond a une distance intercapteur d'environ 7 cm.

RSIB (dB)
20
10
0o}
sans couplage
10 ~—6— avec couploge
=20 L
-30 [ | | I | I | |-
-0 - - - -
70 50 30 10 10 30 50 70 Ang%% phi

. J

Figure 2.11:Influence de la DOA du Signal Utile( Présence d’un
couplage interéléments )
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( RSI8 (dA8) \
20
10 L
0 |
-0 L sans coup | age
—e— avec couplaqe
-20 L
~30 | | | |
0 1 2 3 4 5 ( )
Distance intercapteurs (Larbdo )

\_

Figure 2.12:Influence de la Distance Intercapteurs( Présence de
couplage )

Pour augmenter la directivité d'une antenne, I'idée de base est la multiplication du
nombre d'éléments.

L'augmentation du RSIB en fonction du nombre de capteurs est en accord avec I'étude
effectuée par Compton [4].

Par contre, s’il existe un couplage mutuel entre éléments, alors pour une ouverture fixe
de l'antenne, le RSIB est maximal lorsqu'un nombre limite de capteurs n,. est atteint. A partir
de n .. une addition d'éléments supplémentaires ne fait qu'accroitre le bruit thermique et donc
chuter le RSIB. Cette remarque est remise en cause en adoptant la technique des sous-réseaux,
ia pondération n’agissant que sur ces derniers. La figure 2.13 montre que pour l'exemple de
configuration du réseau préalablement adopté, n. .
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( RSIB (d8)

20

10 L

0 L

-10 L sans couwplage
—e— avec cowlaqe

=20 L

-30 | [ | \ | | | |

1 z 3 & 5 6 / B Nr?*rbrc dg capteurs j

Figure 2.13:Influence de la Taille du Réseau( Présence de
couplage )

2.3.2.2.2 Présence d'un signal utile et d'un brouilleur

Le rapport signal & brouilleur plus bruit thermique optimal est rappelé€ ci-dessous (cf 197
et 198):

. T - *5T * 1 P
RSIB =& S, (ZO Z,+38.S, S[] S (199)

U

En appliquant le lemme d'inversion de matrice, nous obtenons:

*

T, %7 "V ox T, 5 %,T, "}
*_E-'iSu (Zo Zo) Si Si (ZO Zo) Su

RSIB = & | sT(z*zy's 200)
T PulturTo To u | T L A
Posons ‘- +E"i5" (2o Z5) 3 ]
-l¢ _ -l¢ _
Z,S,=S,, e 2 S, =85, (201)
alors
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gs! s rsls
RSIB = &ufsntzu* fae s (202)
1+& SZl zi
Si
. T * T * T *
Py = Sou S - P = S;:5, et p, = NS (203)

nous retrouvons l’expression du RSIB en présence de couplage en fonction du
coefficient de corrélation spatial

P,
o 9= (204)

Ce coefficient de corrélation nouvellement défini est celui vu par le processeur. [l dépend
certes des directions d’incidence des signaux et du couplage interélément.

Finalement le RSIB s’écrit

RSIB = & { §4§ii—
= p7“ ] (205)
i

pzi +€'

2.3.2.3 Etude du régime transitoire

Nous avons déja vu dans le chapitre | que pour I'algorithme LMS, le temps de réponse
du systeme €tait étroitement i€ aux valeurs propres de la matrice de covariance. Comme le
couplage interélément modifie cette matrice, le régime transitoire sera différent de celu
observé en absence de couplage.

La matrice de covariance des signaux (signal utile plus brouilleur) en présence d'un bruit
thermique (gaussien, indépendant et identique sur chaque capteur de variance G~ ) s'écrit:

XX

_ * T _ * T7
R - 02[[+&u(zolSu) (ZolSu) +éi(zolsi) (Zngi) 4 (206)

R [1+§u » zu+&$ st ] (207)

XX

avec I matrice identité et Szu et §,définis comme précédemment.
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alors

Détermination des valeurs propres

Considérons la matrice

R=t5 *sI +es *sT (208)

u u i~ zi

Puisque R est hermitienne, elle peut se mettre sous la forme suivante:

. * T * o T
R = kzuUu Uu+kini U; (209)

oh A_ et 7\21. sont des réels et U:HUj = 61.1. (Sij étant le symbole de Kronecker)

Uzu et Uzi sont des combinaisons linéaires de Szu et Szi donc siV = Uzu ou Uzi’

Vi=aS, +bS,, (210)
a et b réels.
Dans ce cas
< S s T * *
RV = (EJH‘ i "‘*u#&z zi ] Szu +szi ) (211)
ou

Rvk = Szu* La{;up:u. * béupzw) * Szi* [aéipz:< + b{;ipzij (212)

Si V" est un vecteur propre de R, alors il existe une valeur propre A telle que

RV® = V" =S "ha+S kb (213)

Dans ce cas
éu zu éupzm
‘.é p &"ipzi— }‘J

=0 (214)

det désigne déterminant.

Les valeurs propres solutions de (214) sont:
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(215)

i & PP P, |
1 w2t Czutzi ‘ 2
A= 2 (éupzu+§[pzi) {l ==

Aj (éupzu+§[pzi)2

(éupzu +€ipzi) 1
2
2 + ix/(éupzu— éipzi) +A'&u&ipzupzi‘az

Rappelons que a est le coefficient de corrélation spatial entre le signal utile et le
brouilleur. “

lz (216)

ui

En se rappelant des coefficients posés par LIN (cf 2.2.3.1.1) nous avons:

(PetPgp) n 1 7 2
A= 2;5“ - 562*\7 (P.s‘u— Psz') +4P5uPSi)az | (217)

u A’|

Les valeurs propres de er sont alors pour expressions:

P._+P . —
2. su si 1/ 2 >
X1 =07 (_2—_]+ jw‘/(Psu—Psi) +4P511Psi’az (218)

ui

P +P ) 1 ——
) su s 2 2
7\'2 =07+ ( 5 /_ j"/([)su— ‘Dsi) +4P511P5i)azm (219)
2
xi =0 pour i = 3,..., N (nombre d’éléments) (220)

En présence de m signaux, le calcul montre que lg matrice de covariance R aau moins
N - m vecteurs propres ayant comme valeur propre G~ (N est la dimension du réseau).

Le couplage augmente le coefficient de corrélation spatial donc augmente ’€cart entre
les valeurs propres. La vitesse de convergence diminue.
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2.3.2.4 Simuiation 8

Pour N = 2 et en présence d'un signal utile plus brou1l£eur nous avons représenté sur la
figure 2.14 les deux valeurs propres (différentes de ) en fonction de l'espacement
intercapteur d(A).

Les "zéros" créés ad = 2 et d = 4 sont engendrés par le "zéro" créé dans la direction du
brouilleur lorsque d > A/2  (zéros dus aux lobes de réseau).

Comme les valeurs propres en présence de couplage sont considérablement affectées
notamment lorsque d < A/2 (chute sensible par rapport a l'absence de couplage), la
convergence de l'algorithme est lente comme le montre la figure 2.15.

4 A (d8) N\

30 sans couplage

——&— avec couplage
T r—— —

20 |

10 L

0 | |

0 1 2 k) 4 5
k Otstance intercopteurs ( }\,) )

Filgure 2.14:Représentation des Valeurs Propres de la Matrice de
Covariance (Présence de couplage)
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f RSI8 (d8)
30
20 L sans cauplage
—e— ovec couploge
10- L
0 L
=10 [
MVMJ/)/O//
~20 ' l l 1
0 10 20 30 40 50
[teratian

\. _/

Figure 2.15:Régime Transitoire en Présence de Couplage

2.3.3 Etude des performances de 1’algorithme d'inversion de
puissance

Rappelons que cette méthode découle d'une modification de I’algorithme LMS [33] [34]
(un signal de référence n'est plus nécessaire). Les puissances des signaux doivent étre telles que
la puissance du signal utile soit faible devant celle des brouilleurs.

Le régime établi de I'équation de commande des pondérations fournit les pondérations
suivantes:

W, = (I+kR

-1
op W() (221)

XX )

I désigne la matrice identité,

est la matrice de covariance du signal regu (signal utile plus bruit)

Rxx

W, est le vecteur directionnel (dans le chapitre 1, nous avions pris (1 0..0)7 pour avoir
un facteur de réseau omnidirectionnel). k est un parametre qui permet de faire varier le
fonctionnement de l'algorithme et en particulier d'empécher son fonctionnement quand il
conduit a I'annulation du signal utile: ¢'est le gain de boucle. Il a une grande influence sur les
performances du réseau.

En présence de couplage, Wo = (10...0)T ne donne pas un diagramme omnidirectionnel
car les N-1 derniers dipéles induisent un courant sur le premier dipdle.
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La boucle de Howells-Applebaum qui donne le maximum du rapport signal & bruit est
obtenu avec

-1
Wopt = [E+RXX] S (222)

ou

Ce maximum est atteint lorsque S = Su (direction du signal utile) et ceci en absence
de couplage.

Si k est grand,

Wopz - R;;Su* (223)
Le calcul précédent montre alors que:
Z;[ ~1 —l okl y—1, 5 *c *
Wom = G—Z(M - M Su SuM )ZO Su (224)

ne maximise pas le RSIB : le diagramme de rayonnement du réseau illustre ce resultat (figure
2.16). Le "zéro" créé n'est pas tout a fait dans la direction du signal indésirable.

Pour ramener ce "z€ro" dans la bonne position et donc maximiser le RSIB, 1l faut tenir
compte du coefficient de couplage multipliant les vecteurs source. Il faut donc choisir

—1 *
S = (Z,'s)) (225)

Les performances optimales sont alors données par les figure 2.17 et figure 2.18.
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\ Diagramme de rayonnement du réseau

Figure 2.16:Diagramme de Rayonnement (Erreur sur la Position du
zéro)

r A

Diagramme de rayonnement du réseau

Figure 2.17:Diagramme de Rayonnement (Performances optimales)
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f” RSIB (dB) ‘\
30
—— avec W,
—— avec Zo'l.Wo
20 L
10 L
0 |
-10 L
—-20 ] 1 |
0 | 2 3
Distance intercaptleurs ( i,)

g _/

Figure 2.18:Choix Optimal du Vecteur Directionnel en Présence de
Couplage

2.4 Conclusions

Au chapitre 1, trois facteurs de base comme le nombre de degrés de libertés dont dispose
le récepteur, la limitation de la bande du signal et la corrélation spatiale ont été développés.

Les performances de tout récepieur adaptatif sont limitées par ces facteurs. Ce chapitre a
permis d'introduire une quatriéme limitation des performances induite par le diagramme de
rayonnement d'éléments non isotropes. Nous avons vu que le traitement d'antennes réelles
introduisait un phénomene électromagnétique important qu'est le couplage interélément
notamment lorsque l'espacement est inférieur a la demi-longueur d'onde. Dans ce cas, dc
sérieuses dégradations du rapport signal & bruit ont été notées.

Le gain d'une antenne dans la direction d'un signal dépend a la fois de l'état de
polarisation du signal et de la position ou orientation de 'antenne. Nous avons montré dans ce
chapitre que la polarisation est un parametre prépondérant dans la discrimination des signaux.

Une amélioration des performances du réseau est aussi obtenue en orientant
différemment les éléments capteurs de méme nature ou en utilisant des capteurs ayant des
diagrammes de rayonnement différents.
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Chapitre 3

DESCRIPTION DES FONCTIONS
ELECTRONIQUES NECESSAIRES A LA
REALISATION DE L’ANTENNE
ADAPTATIVE

3.1 Introduction

Nous présentons dans ce chapitre les différentes fonctions microondes et basses
fréquences entrant dans la réalisation d une antenne adaptative.

La technologie classique permet de former des chaines de mesures comme les fonctions
de transposition, d’amplification et de filtrage.

La technologie microruban que nous décrivons ci-dessous nous servira pour la mise en
ocuvre des comnosants hyperfréquences en adoptant la structure d’éléments répartis.

3.2 Technologie utilisée pour les composants microondes

La technologie microruban [46] est utilisée pour la fabrication des fonctions microondes.
La structure géométrique est rappelée ci-dessous avec les spécifications des différents parame-
tres. Pour des raisons de sa disponibilité au laboratoire, le cuclad est utilisé comme substrat.

( W : Largeur de ligne )
t : Epaisseur du cuivre
€ £ Constante diélectrique du cuclad

h : Epaisseur du substrat

Plan de masse

J

figure 3.1:Description de la Ligne Microruban
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La faible valeur de € permet de minimiser les effets capacitifs parasites qui peuvent
exister entre les lignes conductrices et le plan de masse. Par contre, elle n’est pas adaptée a la
structure d’éléments répartis compte tenu de la taille des circuits 2 900 MHz. Notons également
que la largeur de la ligne W doit étre choisie suffisamment grande pour ne pas engendrer de
problemes technologiques au niveau de la réalisation des circuits.

3.3 Diviseur Adapté de Wilkinson

Ces coupleurs sont utilisés pour décomposer le signal issu de chaque capteur en deux
composantes de puissance et de phase égales. L'une des composantes sera ensuite déphasée de
90 degrés a 1’aide de coupleurs hybrides pour le traitement des signaux en bande étroite. La
structure est donnée par la figure 3.2. Ce sont des diviseurs adaptés car I’idée est de créer une
1solation parfaite en plagant une charge résistive entre les bras de sortie. L'énergie de retour
lorsqu’il y a désadaptation est alors absorbée.

a ™

\ J

Figure 3.2: Diviseur Adapté de Wilkinson

3.4 Coupleur a Lignes Quart d’onde ou Coupleur Hybride

Pour générer les pondérations complc::2: suffisantes pour le traitement en bande étroite,

les parties réelle et imaginaire du signal capteur sont extraites par I’emploi d’un coupleur
hybride.

La partie imaginaire d’un signal est obtenue par transformée de Hilbert de sa composante

en phase.On rappelle que si f(t) est un signal réel centré, la transformée de Hilber fr(v) de (1)
est définie par:

fH(t) = —VPJf( ) (221)

VP est la valeur principale de 'intégrale
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Cecirevient a transmettre f(t) dans un filtre de réponse impulsionnelle égale & — comme
le montre le schéma ci-dessous: !

J () ——  h( RO

N I 4-;

figure 3.3: Transformée de Hilbert

1
h(t) = — (222)
Tt
~ . ~ , - TC . . .
Ce filtrage revient a déphaser le signal de = . En bande étroite, ceci peut étre réalisé par

un ensemble de lignes de transmission formant uh coupleur hybride.

Ce circuit est caractérisé en particulier par le rapport d’onde stationnaire mesuré a
I'entrée et a la sortie, les pertes d’insertion et la largeur de la bande passante.

La technologie microstrip décrite au paragraphe précédent nous a permis de concevoir et
de réaliser ces coupleurs.

Nous avons testé globalement les coupleurs hybrides et de Wilkinson en les rassemblant
dans un méme circuit (figure 3.4). Celui-ci servira a ’oscillateur local car la décomposition en
phase et en quadrature d’un signal monochromatique est plus ais€e a réaliser.

[l est évident que la réalisation a partir d’éléments localisés ou semi-localis€s est mieux
adaptée a la gamme de fréquence UHF pour une intégration potentielle de ces circuits [35].
Cette miniaturisation est essentielle dans un souci d’éviter I’encombrement surtout si la
topologie du schéma global est complexe, ce qui peut €tre le cas comme nous le verrons dans
le chapitre 4.
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4 )

Yoies de
traitement

S C—CCR S AT RO W TR O S e om 1

oscillateur S S
local

B ] S SSLEMA A AT M A A, S AR ) 4

. J

Figure 3.4: Décomposition en Phase et en Quadrature

La figure 3.5 montre une adaptation correcte. Elle est de -22 dB 4 947,5 MHz avec un
rapport d’ondes stationnaires de 1,17. La bande de fréquences considérée est limitée & 100
MHz centrée sur 900 MHz.

Les figure 3.6 et 3.7 illustrent la bonne répartition des phases. Les mesures ont été faites
a la sortie de deux voies en quadrature. Une erreur de 4 © entre les sorties (1) et (2) d’une part
et (3) et (4) d’autre part est imputable au coupleur 3 dB 90°.

La répartition des amplitudes (figure 3.8) est de -6.8 dB sur les voies en phase et -5,77
dB sur les voies en quadrature au lieu de -6 dB (-3 dB pour le coupleur adapté de Wilkinson et
-3 dB pour le coupleur hybride). Cect est sans doute dii en grande partie & la précision du tracé,
a la technique de circuit imprimé utilisée et aux pertes dans le diélectrique (cuclad) non
négligeables dans la bande de fréquences considérée.
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S11 log MAG S11 SWR
REF 0.0 dD REF 1.0
Ll 10.8 dp/ L 1.e /
V —22.001 a0 V 1.172s
YRESTE/ SR (3757300 FRESYE/53HE (375730)
c c
MARKER |1 MARKER |1
47 .5 MMz 947 .65 MHz
1 |
%\\'\\ iy
e ]
N b——d 1-
L I N B e N
STARTY €.050@00000 GHz START ©.050000000 GHz
BRRs o G.YOR000VL Uiz STOH V.958000000 Gz

Figure 3.5: Adaptation des Coupleurs

S21 < Sa21 <

FEI’«' 0.0 * REF 0.0 <
100.08 °/ 1 100.0 °/

V 91.574 < V 170,42 °

RESTE/32I37 (37F753) mTTSEr«"’ (3/a/§63{ ‘

c — c —

MARKER |1 MARKER |1

947 . MHz 947 .1 MMz

L L L

e e N . 1
Tt V]
e e N
-
I B —
- \
|
START 0.052000000 GHr START 0.050000000 GHz
sTOP 0.95000Q000 GHI sSTOR @, 950800000 GHz
Voie 1 Voie 2

Figure 3.6: Performances en Phase des Voies (1) et (2)
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REF ©.0 ©

1

v

-931.223 *
THES “‘s?ﬂf—(wf/ee)r

100.0 */

MARKER |1
J%?.g MHz

1-

START 0.650000202 OHz
Sroe Q.950880000 CHz

Voie 3

Figure 3.7:

Ssay tog MAG
REF 0.0 dB
1 10.0 48/

V ~5.77 d8

mES‘TfKZ} F(3/0/739%8)
c | -
MARKER i1 !
947 .H MHz 7;‘ o
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e

L.

START 0.08520000R0 GiHz
ST Y. 0500008Be Gz

Voies (1) et

_(3)

Say Z
RCF 8.0 ®

L 160.@ */
v 177.23 *

TT{E'S‘TFSZTIT- (37’5/501 { r
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447 . b 4

10[—‘

S
START 0.050000000 CHr
STO? Q.U50000000 LHz
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Performances en Phase des Voies (3) et (4)

Say leog MAG

FIEF 0.0 dB

é 10.06 48/

¥ —-6.8191 48

IRESYE/ZS2H (375798 T
c

MARKER |1

G447. E MHz

? —1

START 0.05000000Q0 GHr
ST V.950000000 GHY

Voies (2) et (4)

Figure 3.8: Performances en Amplitudes des Voies adaptatives
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3.5 Mélangeurs en Circuits Intégrés

La technologie MMIC permet l'emploi de minicircuits faible coiit comme les
mélangeurs. Notre choix s’est porté sur le type RMS-1 dont la bande passante couvre
totalement Ia zone de fonctionnement de notre antenne adaptative (entre 5 MHz et 1 GHz) avec
une perte de conversion de 7 dB. Une seule transposition en fréquence a été nécessaire pour
obtenir la fréquence intermédiaire de 3 MHz adaptée aux circuits d’échantillonnage placés en
amont. L’intégration de ce circuit dans le dispositif expérimental est réalisée a I’aide de lignes
microstrips pour synthétiser ’adaptation et les plans de masse.

Le changement de fréquence doit étre fait de fagon identique pour préserver les
différences d’informations spatiales existantes entre les signaux capteurs. L’emploi d’un seul
oscillateur permet de muaintenir cette cohérence. Pour nous situer dans la zone de
fonctionnement linéaire, les courbes de la figure 3.9 ont été tracées suivant différentes valeurs
de la puissance de ["oscillateur local.

~——@ RF
o FI r

P_sortie {(¢Dm)

o] i0
P_gntree {d0m)

Courbes de Pulssances

Figure 3.%2: Synoptique et Performances des Mélangeurs
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3.6  Filtres Passe-Bande et CAG
Les filtres passe-bande sont assurés par le circuit LM 592 de la figure 3.10 qui sert de

préamplicateur large bande. Le gain et la bande passante du filtre sont donnés par le type de
montage RLC dont les caractéristiques sont citées dans le tableau 3:

r N\

—| FILTRE
RLC

ENTREE SORTIE

Figure 3.10: Filtre Passe—-Bande et Amplificateur IF

Le filtre est disposé entre les bornes 4 et 11 de 'amplificateur.

CONFIGURATION TYPE FONCTION DE TRANSFERT DU FILTRE
R L
o MM g Lax 10 | -
Passe-Bas 7 S+7

R C
O_/\/\/\_‘ H Passe-Haut 1.4x 10* ( 1 1—|

R L C 4
Passe-Bande 14x 10 !
L 52+§S+_1_
| L LC

4 P+ —
Réjecteur 1.4 x 10 LC
R @, L,
LC RC

Tableau 3 : Structure des filtres associés au LM 592
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La discrimination en fréquence nécessite la seule connaissance de I’évolution d’un signal
en fonction du temps. Elle peut étre réalisée par un filtre passe-bande qui ne laisse passer que
la bande utile du signal regu.

Une fagon satisfaisante de procéder est d’effectuer un filtrage en fréquence des différents
signaux capteurs de telle fagon que ne subsistent que les composantes dues a la source utile
mais aussi une partie due d la source d’interférences incluse dans la bande utile.

Le controle automatique de gain (C.A.G) sert & I’équilibrage des voies pour obtenir des
données cohérentes 4 ’entrée des convertisseurs. C’est un circuit du type MC 1590. Ses
caractéristiques sont résumées par la figure 3.11. Ces mesures permettent de situer la plage de
la tension de commande utile & notre domaine d’application ainsi que la bande passante du
circuit. Les gains entre les différentes voies de 1’antenne réseau ne varient pratiquement pas
d’une maniere différentielle.

4 )

Attdavation [e%)

£ T

|
|
}
|
l |
|

9 2 < (] -] 10 12 18 1

Tentlon ¢t cosasnde M

Carsctiristique ¢e¢ 1a CiG

5 MKR & =4.B0 HHz
REF =43.7 dCm ATTIEN 10 g8 -3.01 @8
PEAK L/ \B/\Q___,»———vN,_ 1 J
1
Lac Q/ ‘ ) :
ot i
] [ i
a8/ I3
| [
_
M4 a/_za a | !
-4.80 MHz { }
\ 3.o|x CE) D
N L
f {
! | |
i 1
1
HA S8 }
Fc
CORR
CENTER 18.00 MHz SPAN 20,00 HHz

RES BW 100 kHz V8H 30 xHr SWP 20 msec

Figure 3.11: Performances du CAG
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3.7 Convertisseurs Analogique/Numérique

La figure 3.12 représente le schéma global de ciblage. Le composant principal de cet
étage est un circuit intégré du type TDC 1048 de chez TRW, qui permet de convertir en mots
de 8 bits un signal analogique de fréquence inférieure a 7 MHz. 1l opere en parallele au rythme
de 20 Méga échantillons par seconde et comporte essentiellement 255 comparateurs a portes et
un buffer de sortie.

Il peut aussi étre connecté de fagon & délivrer un signal en sortie qui sera soit en binaire
vral (direct ou invers€ ), soit en complément a deux ( binaire ou inversé ).

Les circuits U1, U2 et U3 représentent respectivement deux amplificateurs opérationnels
large bande( CA 3100 et CA 3130 ) et une diode zener qui assure une référence stable pour le
réglage a la fois du gain et de I’offset. Q1 est un transistor PNP du type 2N 2907.

Comme I’échantillonnage des signaux présents sur chaque voie du réseau doit se faire
d’une maniére synchrone, nous avons congu le dispositif de la figure 3.13.

[ permet, grice & une carte d’interface Entrée/sortie pilotée par un 8255 (Interface pro-
grammable), de procéder a I'échantillonnage simultanée des différentes voies (Entrée CONV
des convertisseurs) et d’acquérir ensuite d’une maniére successive les données numériques
(porte OE active a I’état bas) par I'intermédiaire d’un calculateur.

Les signaux permettant de commander les portes CONV et OE sont fabriqués par
programmation d’impulsions décalées dans le temps en utilisant les bits du port B. Le port A

sert & l'acquisition des données numériques qui sont préalablement mémorisées par les
bascules D du circuit 74 LS 374.
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Figure 3.12: Schéma de Cablage du Convertisseur A/D
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(’

PAD po OE
PAL D1
PA2 D2
PA3 D3
A3 - o1 CAN
bAg o¢
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CONV
INTERFACE PBO 4
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Figure 3.13: Numérisation des Signaux
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3.8 Convertisseurs Numérique/Analogique

C’est une carte multi Entrées/Sorties de chez EUROSMART. Elle est composée de 2
sorties analogiques indépendantes programmables entre O et +10 Volts. L'adressage de la carte
est sélectionnable par I'utilisateur permettant I’accés aux convertisseurs D/A 12 bits.

Les sorties de ces convertisseurs constituent les pondérations servant de tensions de
commandes pour les multiplieurs placés apres.

3.9 Atténuateurs

Nous avons utilisé le circuit SBL-1 comme atténuateurs pour la suppression des
brouilleurs forts. Il a fallu adapter la tension de commande comprise entre -300 mv et +300 mV
puisque les convertisseurs D/A délivrent des tensions de 0 &4 +10 V.

La réalisation est faite grice & 'emploi d’un amplificateur opérationnel le LF-356. La
figure 3.14 montre la translation en amplitude qui n’est parfaitement [inéaire que pour des
tensions de sorties du D/A comprises entre 2 Vet § V.

La courbe traduisant I’atténuation en fonction de la commande est ensuite tracée sur la
figure 3.15. Nous remarquons ainst qu’une linéarisation est nécessaire pour les valeurs
extrémes de la tension de commande [44]. Ceci est fait de fagon numérique dans le calculateur
avant d’appliquer la tension de commande.

f Commande SDL-! [(mV) ‘

30 - ——
7 i

0 10
Sortlie CNA (V)

\ TAmplli-op LS-350 ‘

Figure 3..4: Courbe d’adaptation des Atténuateurs
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g ™

Altenuation {llncalre)

0 o~ //

-300 =~250 -200 -130 -100 -50 0 50 100 150

200 25? 300
Commandc (mV)

Altenuatcur SOL-A

Figure 3.15: Performances des Atténuateurs

3.10 Sommateur pour la génération du signal de Sortie

C’est un sommateur analogique trés simple au niveau conception car composé de simples
résistances montées en pont pour un réseau bidimensionnel ayant quatre voies de traitement.
Les résistances ont été choisies pour obtenir une impédance de sortie égale & 50 Q.

Le signal de sortie, sommation des signaux présents dans les différentes voies de
I’antenne réseau, servira au démodulateur pour la génération du signal de référence
(récupération de la porteuse du signal utile ).
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3.11 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit les différents composants électroniques utiles pour
la réalisation de ’antenne adaptative.

La technologie microstrip a été utilisée pour réaliser les fonctions microondes comme les
coupleurs et les mélangeurs tandis que les CAG, les convertisseurs A/D et D/A et les
atténuateurs ont été réalisés en technologie BF classique.

L’assemblage de ces composants microondes devrait permettre de réaliser les objectifs
d’antenne faible colit dans la gamme de fréquences réservées aux radiocommunications.

Des contraintes sur le choix du substrat de faible constante diélectrique avaient €té
imposées pour la réalisation des circuits en technologie microstrip utilisant la structure
d’éléments répartis. Il est évident qu’a 900 MHz, un substrat de plus forte constante
diélectrique ou l’emploi de la structure a éléments localisés serait mieux adapté a une
intégration potentielle des circuits.
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Chapitre 4

IMPLANTATIONS FAIBLE COUT

4.1 Introduction

Ce chapitre décrit deux réalisations d’antennes adaptatives faible coit fonctionnant a 900
MHz. Nous nous limiterons pour des raisons de simplicité a un réseau a deux éléments. Ceci
n’enléve en rien la validité de I’antenne dans le cas d’un réseau de plus grande dimension car
la méthode consisterait 2 multiplier les voies de traitement.

La premicre réalisation est fondée sur I’algorithme d’inversion de puissance destiné a un
environnement de type brouilleurs forts, signal utile faible [36].
La premiere partie décrit le principe utilisé. Dans la deuxi¢me partie, nous obtenons les
performances optimales de fagon théorique. La troisieme partie présente 1’algorithme itératif
mis en oeuvre ainsi qu’une simulation de son fonctionnement. Enfin la réalisation
expérimentale est décrite et les performances mesurées.

Une extension est apportée a la premiere réalisation en utilisant des critéres plus évolués
comme la minimisation de I’écart quadratique moyen et I’inversion directe de la matrice de
covariance des signaux regus [37]. Ceci fera 1’objet d’une deuxi¢me réalisation pratique
améliorant ainsi les performances de I’antenne.

4.2 Réseau d’Inversion de Puissance Expérimental

4.2.1 Principe

Le schéma de principe du réseau est proposé & la figure 4.1. Il est composé de deux
capteurs recevant les signaux xj(t) et x,(t), d’un sommateur qui élabore le signal de sortie y(t)
et d’une pondération complexe w qui modifie I’amplitude et la phase du signal présent surl’un
des capteurs.

Le critere d’adaptation choisi est de minimiser la puissance de sortie du réseau.

Elle s’exprime par:

Ps = E{

YDIPY = E{pw-xy () +xp (07} (223)
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ou E désigne I'espérance mathématique.

r A

X1 =X +1Xy;

-
y

3 » Y

=
o
It

Xor ¥ 1 X9

W= W 1w

Minimisation de la <
puissance de sortie

Figure 4.1: Schéma de Principe
Cette quantité est une forme quadratique de la partie réelle et imaginaire de la

pondération. Elle posséde donc un minimum unique obtenu pour une vuleur optimale de w. La
figure 4.2 donne un exemple d’ure telle fonction

4 | N

wlgpl=au, <>

wlapt==0.72%

atnlreld 63323117

Figure 4.2: Puissance de Sortie
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4.2.2 Performances optimales

Le gradient de la puissance de sortie Ps par rapport a w s’écrit en dénivant (223) -

VP, = 2wEL i, (07} +2- E{x (0 x5 (07} (224)

En annulant (224) , nous obtenons (225):

E{x; ()xy (07} (225)

ot T T E iy (02

Dans une premiere étape. nous supposons la présence d’une sinusoide & I’entrée, ce qui
donne [’expression des signaux présents sur chaque élément capteur:

ot
X (t) = ¢ (226)

(W r+ O
Yo () = e TP (227)

ol @ estun déphasage du a ia différence de marche d’un rayon sur le deuxieéme capteur.

La pondération opumale est obtenue en substituant (226) et (227) dans (225):

vy . ro

A = —¢ 1028)
Nous obtenons alors une annulation du signal de sortie :

(o 1 icooz
,(t)=e —e 0 (229)

y () = ¥ (1) +w0pl.

Supposons maintenant deaxs signaux de tormes d’onde s1(t) et s2(t). Les signaux capteurs
s’écrivent dans ce cas:

v = s 5, () (230)
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1) [p, (1)

xz(t) = sl(t)elcp‘( +52(Z)e (231)

¢, et ¢, sont les déphasages dus aux différences de marche pour les deux signaux.

En supposant s1(t) et s2(t) décorrélés, la pondération optimale s’écrit:

—i¢, (0 —i@, (1)
Pe AR P.e *2
W —=- (232)
opt P1 + P,
P1 et P2 sont respectivement les puissances de sl et s2.
Le gain dans la direction du signal 1 s’écrit:
P? —i(Qp,+9,)
81 =5 5 |l-€ MRS (233)

En inversant les indices, nous retrouvons une expression analogue pour le signal 2.

Nous pouvons alors calculer le rapport gl sur g2 en sortie:

—

2
8 g1 1°F
87 8 Iy

Le rapport de la puissance du signal 1 sur celle du signal 2 en sortie s’exprime par:

g8 Py
L (235)
8, P

Nous obtenons dans ce cas une inversion du rapport des puissances d’entrée. Ceci limite

le cas d’utilisation du réseau aux brouilleurs forts.

Pour des raisons de simplicité, le calcul précédent a €té mené en supposant ['absence de
bruit thermique au niveau des capteurs. Dans un cas plus réaliste, les performances ont été

¢valuées numériquement.

La puissance des signaux & la sortie du réseau a été tracée sur la figure 4.3 en fonction de
Lt puissance d’entrée pour un signal utile de 0 dB, un bruit thermique de 0 dB et un brouilleur

dont la puissance varie entre -20 et +100 dB.
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Nous pouvons observer 'annulation du brouilleur dés que sa puissance devient
supérieure & celle du signal utile.

‘ -20

( Pusttiencs en tortie (d3} \

—_@3,/ ‘ Puitiance du broulllour (“,
e | L - . _

0: puittince du Srouilleur an 1ortia

E
|
OO‘L O : puittance ytile en tortle
i
t
L

.,_8-:: —t— O 0

Q 20 29 69 8aQ 1C ’

Figure 4.3: Performances Optimales

4.2.3 Algorithme Itératif

Un algorithme du gradient a été choist. [ permet au réseau de converger vers la solution
optimale de fagon itérative avec un cofit de calcul minimal. Rappelons que ce type d’algorithme
consiste & faire évoluer les pondérations dans la direction de la plus forte pente, c’est-d- dire
selon I’expression:

Weeo ™ wk—uVWPS(wk) (236)

ou L est une contante dont dépendent la convergence et la rapidité d’adaptation de
Ialgorithme , V, Ps(w, ) est le gradient de la puissance de sortie du réseau pour la pondération
wy et k est 'indice de I'itération.

Le probleme essentiel est donc Iestimation du gradient. Plusieurs méthodes peuvent tre
utilisées Par exemple, citons la méthode du gradient stochastique qui consiste & remplacer le
gradient dans (224) par son expression moyennée i I'instant t:

ViPs(w)) = 2w {lxy (]2 +2x (0 x," (1)} (237)

VPs (w) = 2x,7 (1) y (1) (238)
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Cette méthode présente 'inconvénient de nécessiter la mesure simultanée des deux
signaux x»(t) et y(t). Elle est cependant envisageable dans le cas d’une réalisation analogique
[42].

Une méthode plus simple consiste & estimer le gradient en perturbant le systeme. La
pondération est modifiée d’une quantité 0. Nous déduisons alors une estimée du gradient par
la formule (méthode des perturbations symétriques) :

P (wk+6) - P(wk—ﬁ)
20

IP(w, +1id) - P(w, - id)

* 78

pr (Wk) =
(239)

Une simulation de cet algorithme a été effectuée a "aide d’un calculateur PC.
Un exemple de résultat mettant en évidence la convergence exponentielle de 'algorithme est
tracée 2 la figure 4.4,

Pultsances en {1}
J0 19 Pulttence Aroulllagyr = 30 «f
RN Pulitencs utlile = 0 43
« Pulitance du Srull tSNacmizgue = 3 &1
o L \\ Brevitleyr
, e
‘»\-
10 A~ Putenames Latale de sortla
F N - ».ﬁwﬁm.\a.n,w.\q*M\‘vwv—r-zA—-—w-\-
] AT 4/}" I SR EUSL U U ST S N S NS W U S RS G NP ST SO B U Y S S0 A S B AT
=~ KewSre 4°0iticvtton
Sigvst uwtita \\.‘_ ‘ v
"l
=10 l"r"\f‘p"~'\
.".:v‘\
Vi
\./l‘( . . '
=10 = \i ,“\Lul, /*‘l‘"_".'.' 'f
‘ -\t t! ¢ t |
IR EERAN I B E :
} MLZENY 55}{ Ve '
YRR R CTNEe
WU Y
-30 L | f;,v,-'-',-n ;
i1 wi!‘\(,,l {
) BRI il
' ‘tH:‘ I
A
-t0 L | 1
Q $Q 122 192 120 159 pLeD} )sQ 490 iSC‘ Y39
Coeslutlien do pulastences do 10rtle
prur L el grsrlithme du gradieoat (Simuletlent
Figure 4.4: Simulation de 1’Algorithme
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4.2.4 Dispositif et Résultats Expérimentaux

Le schéma du dispositif expérimental est représenté a la figure 4.5. Le choix a ét€ fait de
traiter les signaux en fréquence intermédiaire a 20 MHz.

Les signaux incidents sur les capteurs ( patchs rectangulaires a 900 MHz ) sont amplifiés
puis transposés en fréquence pour obtenir deux signaux en quadrature pour la voie pondérée.
les deux pondérations réelles sont réalisées au moyen de multiplieurs ( MC 1496 ).

La sortie du réseau est connectée a un analyseur de spectre qui permet d’une part de
mesurer la puissance de sortie pour 1’algorithme et d’autre part de mesurer la puissance des
différents signaux en sortie pour estimer les performances de ’algorithme.

Le tout est commandé par un calculateur de type PC qui exécute €galement I’algorithme
d’adaptation.

En émission, nous disposons d’un signal utile et d’un brouilleur obtenus au moyen de
deux générateurs alimentant deux patchs rectangulaires.

Analyseur Traitement Récepteur
de spectre
200 MHz

Fréquence Intermédiaire

909
‘ 0
A A

i

Réscau de deux patchs 4

|
|
_

!
i

Calculateur PC O.L

Bus [EEE

N — Con. N/A Synthétiseur

Figure 4.5: Synoptique du Dispositif Expérimental

o
(]
[$5)
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Un exemple de résultats expérimentaux est indiqué 2 la figure 4.6. Nous pouvons
observer la décroissance de la puissance du brouilleur (par convention le signal de plus forte
puissance). Le rapport signal A brouilleur est i Porigine de I’ordre de -12 dB et tend & s’inverser

ala convergence (+8 dB ).

Puisance dom

-3g . . . . 1
T |
‘ ) ! l ' FPoleanmze e sortie o
-<g . \ l 1 ~ ———
! ig~s! wiile —_—
PR Y I B B _
_ " Brovil'ecr —_—
N~ LU a1
-6Q — \\‘\! l‘ 1| ‘ ~ l | ‘ \
\ o< | | ] | | |
S LV e ey Mt By NS ety w Al
S R R N R DR N |
| ] |
-so - 1‘9 o 20 a9 <o 60 7(0 €6 3o 100
Nombre d'térat
Flioare 4.6: Résultats Expéerimentaux
4.2.5 Conclusions

Un réseau d’antennes adaptaut foncuonnant & 900 MHz associé au dispositif pernucttant
de tester ses performances a &€ construit. Le critere de minimisation de la puissance de sortie
aété implanté€ au moyen d'un aigorithme aisé & mettre en oeuvre et permettant d’envisager des

réalisations faible coat.

Le test a été effecwu€ sur des signaux sinusoidaux dans une salle banalisée donc sans
précautions particulicres vis-i-vis des multitrajets. Les performances expérimentales sont

proches des performances théoriques.

Dans le paragraphe suivant, une extension de cette étude sera faite permettant
d’implanter des algorithimes capables de traiter les signaux dans leurs généralités sans
restriction aucune concernant le niveau des brouilleurs. L'utilisation d’un critére plus évolué
comme la minimisation de 'erreur quadritique moyenne par rapport & un signal de référence
peut satisfaire les performances préalablement escomptées.
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4.3 Extension aux Algorithmes utilisant un Signal de Réplique

4.3.1 Introduction

La réalisation précédente dite d’inversion de puissance utilisant la méthode des
perturbations ne permet pas de traiter tous les cas de figure concernant le niveau des signaux
issus de la source d’interférence. Elle est uniquement prédestinée aux brouilleurs de forte
puissance par rapport au signal utile. De plus, les pondérations du réseau sont calculées a partir
de la seule connaissance du signal de sortie et non des signaux disponibles a 'entrée de
I’antenne réseau.

Pour généraliser cette méthode, les algorithmes des moindres carrés et d’inversion
directe de la matrice de covariance basés sur ’emploi d’une réplique (signal de référence
fortement corrélé avec le signal utile) sont implantés.

Une antenne adaptative utilisant ces algorithmes peut prendre trois formes:

1) elle peut étre enticrement numerique [30]: dans ce cas le signal a 1a sortie du réseau est ob-
tenu sous forme discrete:

v(k) = W)X (k) (240)

avec les spécifications suivantes:
X(k) : k™M ¢chantillon du vecteur signal regu
W(k) : vecteur pondérations complexes
v(k) : signal de sortie correspondant

2) elle peut se présenter sous torme analogique et numérique (hybride) (45]: dans ce cas, les
signaux capteurs sont toujours échantillonnés mais ces échantillons servent seulement a établir
les pondérations discrétes qui controlent les multiplieurs analogiques. Le signal de sortie reste
sous forme analogique.

3) elle peut étre entierement analogique {42]: ce récepteur est simple & implanter car il utilise
des fonctions simples commnie les multiplieurs, les amplificateurs ou les intégrateurs. De plus
une réalisation en hyperfréquence est possible juste derriére les capteurs.

Lavantage de implantauon hybride est que les signaux peuvent étre échantillonnés a
une fréquence inférieure & lu fréquence de Nyquist puisque les €chantillons ne servent pas a
reconstituer les signaux muis seulement a générer les pondérations. Par contre, la boucle
ouverte qu’elle engendre peut engendrer des problemes de stabilité de 1'algorithme
d’adaptation si les pondérations inttiales ne sont pas correctement choisies.

Compte tenu des contraintes de matériel disponible, notre réalisation portera sur la
deuxieme structure d’implantaiion. Le réseau est toujours bidimensionnel mais utilise
maintenant quatre voies de traitement. Les mesures des performances sont faites en laboratoire
au moyen d’un simulateur de signaux capteurs. Des tests sur des signaux réels pourront ensuite
étre envisagés en particulier dans un environnement sujet aux multitrajets plus complexes.
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4.3.2 Principe

Un tel réseau comprend un module qui assure les fonctions de transposition en {ré
intermédiaire, des fonctions d’amplification et de filtrage.

Deux types de récepteurs existent, soit & double conversion de fréquence pour fo

voie en phase et 1a voie en quadrature, soit un dispositif a génération par transformée de
des voies en phase et en quadrature. Les figures 4.7.a et 4.7.b en apportent une illustrat

(

g faver] [0 7]
3 FICTRE BAS VIDEQ
>_u'_)53 < PAlSSE:}—; MPLL
§§ - BADL al FILTRE
- ; passe. | |AMPLL |- 4 5
BAS VIDEQ
F N
a)
OL2

PRE-
AMPLI

T < . I
FILTRE
>‘< passe | AMPLL T GENERATEUR 1/Q —%
- BANDE IF ‘ NUMERIQUE L

Q
b)

Figure 4.7: Génération des Voies de Traitement

Notre dispositif est basé sur la premigre implantation avec I"emploi d’un seul oscill
local. Le schéma de la maquette est donné par la figure 4.8.
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Le signal analogigue de réception en bande étroite issu de chaque €lément cuapteur est
décomposée en phase et en quadrature avant d’étre transpos€ en fréquence.

Le choix d’une fréquence intermédiaire de 3 MHz est imposé par les limites de
fonctionnement en fréquence des convertisseurs A/D placés dans chaque voie de traitement
pour la numérisation des signaux (fréquence maximale de traitement égale a 7 MHz).

L’acquisition numérique permet, au moyen d’un algorithme, la génération de
pondérations qui servent ensuite de tensions de commande aux multiplieurs analogiques grace

aux convertisseurs D/A.

Les signaux disponibles sont alors dirigés vers un organe de sommation analogique pour
élaborer le signal de sortie de 1’antenne réseau.

Dans un premier temps, le traitement se fera a I’aide d'un simulateur de signaux capteurs.
Le modele de signaux utilisés en réception est décrit ci-dessous. Le signal qui servira de

réplique sera récupéré & partir de la composante utile disponible & 'entrée du réscau.

Le signal d’erreur est formé numériquement en effectuant la différence entre le signal de
sortie et le signal de référence.

Le cas réel sera ensuvite appliqué a 1’aide d’un démodulateur analogique permettant de
récupérer la porteuse du signal utile. Un exemple de réalisation sera proposé dans ce chapitre.

4.3.3 Simulateurs de Signaux Capteurs

4.3.3.1 Principe

Pour controler parfaitement les sources, un simulateur de signaux a été congu. L' objectif
est de générer des signaux capteurs correspondant & un modele de sources bien détini.

Le modele choisi est celui de deux signaux arrivant avec une incidence différente sur un
réseau a deux €léments. La configuration est donnée par la figure 4.9.

4 )

Signal 2 4

Signal |

Figure 4.9: Modéle d’'Antenne Réseau
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L'angle d'incidence @ est rep€ré par rapport & la normale au réseau. La distance
interélément est notée d.

Le vecteur signal s’écrit:

S(t) =s1(t) S+ s2(t) S, ou sl et s2 désignent les formes d’onde des sources et

Sjet Sy les vecteurs sources correspondants.

- [ ((21) /A) dsing, T
S, = e’ka[el(( )/3) bln(pkj k=1, 2 (241)

Pour des raisons de disponibilité de composants, la configuration de la figure 4.10 est
adoptée. Elle correspond au cas ou le signal utile est en incidence normale.

= Signal 2 Signal 1 )

Diviseurs de
Puissances
(TRM DL 208)

Y \‘ Déphaseur
L | controlable

[ en tenston
0 - 180"

-
Coupleur Coupleur |
Hybride Hybride
3dB-90° 3dB - 90°

R R

v

\ Voie 1 Voie 2 J

“igure 4.10: Synoptique du Simulateur

Le déphaseur conudlable en tension a été réalisé par J. P COUPEZ [35]. Une

photographie de ce dispositif est reproduite a la figure 4.11.
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Figure 4.0.: Modules UHF du Simulateur de Signaux

4.3.3.2 Etude do dephaseur

Des mesures réalisdes avee un analyseur de réseau du type HP 8510 donnent les
caractéristiques suivantes pour une tension de commande égale 3 0 V et A la fréquence de 947
MHz.

La variation d’amphtude pour le transtert Signal I — Voie 2 est due au déphaseur.

[En prenant comme référence o voie T nous obtenons les déphasages suivants:
r ] ”1
Voie 1| Voie 2 Voie 1 | Voie 2
i
-
T -93 -6.45 .

Signal 1} 6.45 Signal 1] -7.9 21
Signal 2, for T Sienal 2| - 132 - 11
1 j = -

L ! i i
Amphtude (dB Phase (©)
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La variation d’amplitude pour le transtert Signal 1~ —  Voie 2 est due au déphaseur.

En prenant comme rétérence la voie 1, nous obtenons les déphasages suivants:

Voie 2 | Voie 1

Signal 1| - 28.9 0

i 2
Signal 2 91 0

Phase (°)
Tableau 5: Différence de Phase entre les Signaux capteurs

Le déphasage Signal 1/voie 2 noté @ en fonction de la tension de commande V qui varie
entre 0 et 10 V est donné par la figure suivante. Nous avons pris comme référence de phase la
phase correspondante & unc tension de commande égale a0 V.

¢ Déphasage () N

\weo
i T B
160 ;____ % _ S S —
|
140 | L ! R R ]
!
120 L__fg,_rh .,J, [
i /
100 | IR S 1 B
| .
BO Lo 4 lP?A:;W
60 | L
40 . ,,,,,4*,,:, [ [
PR
//// I
20 S %,,_,, ——
5 ,
0 o i | | | 1

10

0 ) 2 3 4 5 6 7 8 9
\ Tenson ce commande (v) )

figure 4.12:Variation du Déphasage en fonction de la Tension de
Commande
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Nous pouvons relier le déphasage & du signal 1 en fonction de la commande V par la
relation:

b =A-V+B
A=15.8 et B = —-21.28 (242)

Pour faire apparaitre I'angle @ , il suffit d’€cnire:

2T
Tdsmcp = AV+B (243)
d’ou:
Y 1
© = ArcsinP”(Av +_Bl| (244)
| 21d |
C‘ r .
, 21d st
V = I_()Lﬂip _B;l/A (245)
|
Pourd= A nous obtenons:
§
@ = Arcsin A;/+ ‘ (246)
]
360sino — B
Vo= *AS)_) (247)

Lapplication des valeurs numériques de A et B nous montre que (P ne peut varier
quentre 0 et 22°
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434 Systéme de Génération d’un Signal de Référence

4.3.4.1 Schéma fonctionnel

Le systeme générateur est trés souvent implanté a la sortie de ’antenne (figure 4.13).
Cette procédure favorise un traitement simultané de réjection du brouillage et de formation
d’une référence. D’autres procédures exploitant la sortie d’un élément capteur existent [23].

Elles nécessitent par contre un traitement plus rigoureux surtout lorsque I’environnement des
brouilleurs est complexe.

4 )

Sortie

P
Yi wl | ALGORITHME
ADAPTATIF
w2
l GENERATEUR DE

< LA REFERENCE |

wn

Stgnal de
référence ‘

Figure 4.13: Synoptique du Générateur d’un Signal de Référence

4.3.4.2 Caractéristiques et techniques de génération d’un signal de référence

Pour approcher les performances optimales de 1'algorithme du signal de référence, le
systeme générateur doit €tre en mesure de fournir un signal corrélé avec la source utile et non
corrélé avec les sources de bruit. Pour que cette corrélation soit maintenue, il doit aussi €tre
svnchronisé avec le signal de sortie car a une mauvaise synchronisation correspond une
décorrélation et donc une réjection voire une élimination du signal utile.

Dicarlo [23] propose de générer cette référence a partir de la sortie de I'antenne avec un
systeme récupérateur de porteuse pu.. comportant un filire passe-bande et un limiteur. Cette
méthode n’est pas optimale car elle peut présenter des problemes liés 4 la dynamique du signal
de référence. De plus la corrélation n’est pas suffisante dans le cas d’un signal modulé.

D’autres techniques de génération (d'ailleurs peu nombreuses) sont basées
essentiellement sur certains types de modulations du signal utile [37]. Les plus connues
s’articulent autour des modulations d’amplitude, de phase (MDP2, MDP4) et de fréquence
(FSK:Frequency Shift Keying). Les deux premiéres techniques utilisent des séquences de
codes PN (Pseudo-noise) dans la modulation du signal utile tandis que la derniere fait usage du
codage Markovien.

Tous ces systemes générateurs se trouvent confrontés aux délicats problémes inhérents a
une implantation pratique que nous allons décrire dans les paragraphes suivants.
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4.3.4.2.1 Probléme lié a 'amplitude de la reference

Dans le chapitre 1, nous avons montré que I'amplitude du signal de référence d(t; agit
étroitement sur chaque composante du vecteur poids. Le controle de la dynamique de ce signal
s’avere donc prépondérant pour obtenir de bonnes performances. Lorsque I’amplitude de d(t)
est trop faible, des erreurs dues a la quantification (implantation numérique) ou des problmes
de fonctionnement des multiplieurs (cas analogique) apparaissent [38][42]. Par contre. une
grande valeur de cette amplitude peut engendrer la saturation des poids d’ol un probleme
d’instabilité.

L’idée de base est de la maintenir constante pour obtenir un signal de sortie fixe quel que
soit le niveau du signal d’entrée en faisant attention a la saturation des pondérations.

4.3.4.2.2 Probléme lié a la phase de la référence

Une erreur de phase n’a pas de conséquence sur le rapport signal & bruit theorique en
sortie car un facteur commun représentant un déphasage se retrouve sur les pondérations.
Cependant, elle peut engendrer une oscillation de ces coefticients & une fréquence autre que
celle du signal de sortie [4] ce qui provoque une géne pour la synchronisation.

4.3.4.2.3 Probléme lié 2 la fréquence de la référence

Le méme probleme d’oscillation des coefficients de pondérations introduisant une
modulation de fréquence parasite est observé lorsque la fréquence du signal de référence n’est
pas proche de celle du signal utile (cf 4.3.4.4.2). En plus les poids peuvent éue mis & zéro
lorsque cet €cart s”accentue ce qui empéche le fonctionnement du réseau [4].

1.3.4.2.4 Méthodes d'implantation de la référence

a) UTILISATION DE CODES PN(codes pseudo aléatoires)

C'est la méthode dite d"éralement de spectre car une séquence de codes PN s additionne
a la modulation du signal utile [37]. La figure 4.14 donne une idée sur son fonctionnement. La
séquence PN connue du récepteur est utilisée pour étaler les éventuels brouilleurs se
superposant au signal utile avant d’étre fortement atténués par le filire passe-bande placé
derriere le premier multiplicur. Le signal utile subit I’opération inverse (compression) et peut
etre recueilli & la sortie. décorrélé des sources de bruit pour servir a la génération d’une
référence.
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4 )

SIGNAL DE SORTIE FILTRE
PASSE-BAND

SEQUENCE
PN LIMITEUR

SIGNAL REFERENCE
D’ ERREUR

\. J

Figure 4.14: Génération d’une référence a 1l’aide de Codes PN

s) UTILISATION DES CODES MARKOVIENS

Une des propriétés essentielles d’un codage Markovien réside sur la dépendance
statistique entre les bits formant le message a transmettre ¢’est-a-dire que la probabilité
d’apparition d’un 0 ou 1 (code binaire) a I'instant n ne dépend que de I'état précédent (tigure
4.15).

4 N

Instant n-1 Instant n
I-p
0 3 0
p /
P \\\\\\\\\‘L
1 e 1

I-p

Figure 4.15: Codage Markovien

Cette propriété permet la prédiction de bits émis & partir du symbole deiecté. La
corrélation entre le signal utile et la référence dépend du nombre de bits prédits avec exactitude
c’est-a-dire que p doit étre proche de O ou 1. Or en examinant la formule de I'entropie
correspondant & I’émission d’un bit:
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H = ~p-Logyp— (1 —p)Log, (1 -p) (248)

on constate que H et donc I’information transmise par élément binaire, tend vers 0 quand
p tend vers 0 ou 1. Par conséquent, pour obtenir une bonne prédiction, il faut un débit de
symboles important donc une plus grande bande passante que pour p=1/2 (entropie maximale).

Cette méthode a fait I’objet d’une étude théorique [4] pour une modulation de type ©SK
du signal utile. Le schéma fonctionnel est donné par la figure 4.16.

DETECTEUR
FSK
SORTIE
DU RESEAU .
PREDICTEUR
l DE BITS
PASSE-
BANDE
SIGNAL ]
DE REFLRENCE
4| LIMITEUR & = OCT

Figure 4. .¢: Génération d’une référence par Codage Markovien

Nous en avons réalisdé une version pratugue originale dans sa conception [39]. Le schéma
fonctionnel se décompose ¢n cing tunctions principales:

1) une tonction démodulation de fréquence qui démodule une fréquence porteuse de
3.455 MHz (fréquence intermédiaire de travail). Notre choix s’est porté sur le circuit NE 605
donné par le schéma foncuonnel de la tigure 4.17. Ce composant présente 1’avantage de
disposer de fonctions d’oscillateur, d amplificateur [F et de limiteur.
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Figure 4.1.7: Schéma Fonctionnel du démodulateur

2) une fonction multiplicur. De nombreux circuits peuvent la réaliser comme le MC

1496.

3) une fonction nlirage passe-bande centrée sur 455 KHz avec une auénuation la plus

€levée possible pour les fréquences situées autour de 455 + 6 KH z (cas ot la prédiction serait
fausse).

Ce filtre doit donc présenter une importante sélectivité autour de 455KHz d’ou ’emploi
de filtres céramiques donnds par la hgure 4.18.
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Figure 4.77: Schéma Electrique du Filtre Passe-—bande
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La courbe 4.19 relevée expérimentalement montre que les fréquences situées 1461 et 449
KHz ont une atténuation de 17 dB par rapport & celle située & 455 KHz.
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Figure 4.19: Performance du filtre passe-bande

4)une fonction passe-bande située en sortie centrée sur 3,455 MHz et atténuant la
{réquence différence 2,545 MHz

6) une fonction OCT (Oscillateur controlé en Tension) permettant de moduler une
porteuse de 3 MHz avec une excursion en fréquence Af = £3K/Hz. Devant la grande

précision requise (en plus de la stabilité), I'idée a été de construire I’ OCT autour d’une boucle
averrouillage de phase (figure 4.20).
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0SC . |
12 MHz >N ¢
- OCT | AMPLI D ETSETEUR
PHASE

S

Figure 4.20: Schéma Fonctionnel de 1’OCT

La fréquence de 12 MHz fournie par un oscillateur & quartz est divisée par un facteur N.
En entrée du détecteur de phase, nous avons F /N = Foep/N d’ou Foep = Foo *(D/N).

L’ensemble du dispositit de génération est fournie par la figure 4.21. Quelques tests ont
€té faits avec une séquence binaire périodique de période 100 (p = 0.66) réalisée & 'aide de
la figure 4.22.

Les cas avec et sans brouilleur ont €té étudiés (figures 4.23 et 4.24). Le fonctionnement
de ce systeme semble prometteur.
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Schéma Electrique du Générateur de Référence

ure 4.21:
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Prediction correcte de 2 bits sur 3 (Aténuation de 5 dB de la porteuse)

sy HIYlk=TRK. 3.S3205 Hitz.
Do SV AT AT L0 dl RIS Uliw

Prédiction correcte d1 bit sur 3 (Atténuation de 7 dB de la porteuse)

HMUR-TRX 3.6328 Nt

ATTER 10 g ~30,80 <iw

Prédiction fusse Chidnaation de 13 dB de la porteuse)

z MLE-T®IL 3.63631 HHI
. -3G.29 dbtmw

Figure 4.24: Performances en Présence de Brouilleur
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4.3.5 Implantation du critére LMS
4.3.5.1 Synoptique de I’Algorithme

Dans le cas numérique 1’équation de commande des pondérations s’écrit:

Wk+1) = W(k) —nX (k)e (k) (249)
avec e(k) = W)X (k) —d k)
Dans ce cas
Wk+1) = (I-pX* XD W (k) +pd (k) X* (k) (250)

Le contrdle des coefficients de pondérations se fera en prenant I’équation moyennée
suivante:

E{W(k+1)} = [I-.uRH]E{W(k)}wtprxd (251)

avec les spécifications suivantes:
W : Vecteur pondérations
[ :Matrice identité
R,, :Matrice d’autocorrélation du signal reu
Iyg :Vecteur d’intercorrélation entre le signal regu X(k) et la réplique d(k)
)L : Constante réelle

La forme de ’algorithme est traduite par le synoptique suivant (figure 4.25):

4 <" (k) N

x; (k)

i“MCeapteur

. (k
Retard]__ " ( I)@4___;§
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Autres éléments

Sortie du réseau

Figure 4.25: Voie Adaptative de 1l’Algorithme LMS
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4.3.5.2 Performances Optimales

Le calcul montre que:

xx' xd

lim E{wk+1)} = pn-R>'r (252)
k — oo

Cette solution dite de Wiener-Hopf donne les pondérations optimales a la convergence.

i est une constante qui controle la vitesse de convergence de 1’algorithme. Celle-c1 est
assurée si:

0 <p < 1/)\max (253)

ol kmax est la plus grande des valeurs propres de Ry,.

L’étude du phénomene transitoire montre que les pondérations sont formées par une
somme de valeurs exponentielles dont les constantes de temps sont de la forme:

El

T, = _1_ (254)

A,

La dynamique des signaux regus est donc un facteur prépondérant pour une rapide
adaptation de I'antenne réseau. C’est pour cette raison que [’algorithme basé sur I’inversior
directe de la matrice de covariance (DMI) sera développé car il offre une meilleure adaptatior
de I’antenne lorsqu’il existe une grande dispersion entre les valeurs propres de cette matrice se
traduisant par un A, faible.

4.3.6 Implantation de 1’algorithme DMI

4.2.6.1 Application

La propriété de réjection automatique des interférences ou brouilleurs d’un réseat
adaptatif est exirémement importante. Mais généralement le systeme converge lentement et es
donc difficilement utilisable dans des situations réelles.

L’inversion de la matrice de covariance (DMI) et la procédure d’orthogonalisation de
GRAM-SCHMIDT [40] [52] sont des algorithmes de contrdle qui apportent une solution a L
dispersion des valeurs propres. Nous étudions le premier algorithme car il offre une approche
plus simple au niveau de la réalisation pratique.

En calculant le rapport signal a bruit plus interférences, nous obtenons:
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wi(s*shw

RSIB = P,
WrMw

(255)

Pe est la puissance du signal utile & 'entrée du réseau, M la matrice de covariance du
bruit (interférences et bruit thermique), S, est le vecteur espace du signal utile.

Pour maximiser ce rapport ce qui est équivalent a2 minimiser la puissance de I’erreur
existant entre le signal de sortie et le signal de référence, il suffit que le vecteur pondérations
soit égal a

_ p—1
WOP[ = Rxxrxd (256)

4.3.6.2 Performances Optimales

Pour approcher les performances optimales, la matrice de covariance des signaux recus
R, et le vecteur d’intercorrélation ryy sont estimés en utilisant la méthode du maximum de
vraisemblance ( adaptation en présence de signal utile).

Wopr = URyx Ty (257)
avee ¢
Rec = % S XX () (258)
ct =1
1 K
g = 7 2, X (Dd0) (259)
j=1

4.3.7 Résultats Expérimentaux

Les émetteurs ont été réalisés a I’aide de deux générateurs Fluke 4060 b associés au
dispositif simulateur de signaux.

Le premier générateur servant de source utile délivre un signal sinusoidal a 947.5 MHz
alors que le second représentant la source de brouilleur fournit un signal a 948.67 MHz.

Les signaux sont injectés avec un rapport signal a bruit défavorable a ’entrée (-17 dB).
Ce rapport est illustré par la figure 4.26.
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Figure 4.26:

Spectre des Signaux Avant Adaptation
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Les résultats expérimentaux sont donnds sous forme d’une étude comparative entre
"algorithme des moindres carrés et I'inversion directe de la matrice de covariance.

Le critere basé sur la minimisation de I’erreur quadratique entre le signal de sortie et la
réplique, est observé sur la figure 4.27. Ceci se traduit par une courbe de puissance dont la pente
est plus raide avec I’algorithme DMI. En effet la constante de temps correspondant a la
décroissance de I’exponentielle est trés faible par rapport a celle fournie par ’algorithme des
moindres carrés; I’adaptation de 1’antenne réseau étant plus rapide.

La puissance de sortie a été mesurée au moyen d’un analyseur de spectre connecté au
calculateur par 'intermédiaire d’un bus IEEE.
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igure 4.27: Résultats Expérimentaux
(PUISSANCE DE SORTIE)

Linversion des rapports de puissance est observée sur la figure 4.28. Elle traduit
I’évolutinr des signaux depuis I’état initial jusqu’a la convergence du systeme. Nous notons
spécialement que le brouilleur suit la courbe de décroissance de Ia puissance de sortie wors que
le signal utile n’en est que sensiblement affecté.

L'inversion du rapport signal a biult est observée au bout de 13 iiératioits ¢ ce qul
concerne 1’algorithme des moindres carrés. Une itération représente ici un €chantillon du
vecteur signal disponible a I’entrée du réseau.

L’'inversion directe de la matrice de covariance converge tres rapidement comme le
montre la théorie car il faut 2 N échantillons pour que le RSIBpyyy soit & 3 dB du RSIBq,
{adaptation en présence de signal utile). Puisque N = 2 (dimension de notre antenne réseau),
I’écart maximal entre ces deux rapports de puissance estde 3 dB deés que le nombre d’1térations
n; = 4.
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Figure 4.28: Résultats Expérimentaux
(GAINS OBSERVES)

Notons enfin que le rapport signal & bruit not¢ RSIB donné par la figure 4.29 est
considérable a la sortie de I’antenne réseau (+ 8 dB) méme si I’inversion de puissance n’est pas
vérifiée. Avec un régime transitoire différent, les deux algorithmes conduisent & la méme valeur
optimale et confirment les rés !tats théoriques préalablement établis. Les performances
optimales sont résumées par la figure 4.30.
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Figure 4.29: Résultats Expérimentaux

( RAPPORT SIGNAL A BRUIT EN SORTIE)
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Figure 4.30:

Spectre des Signaux apres Adaptation
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Drautres resultats expérimentaux ont £t¢ obtenus en diminuant 'excursion en “réuence
entre le signal utile et le brouilleur. Les figures 4.31 et 4.32 résument les principaux résultats.
Dans tous les cas, les performances recueillies montrent que les applications pratiques de ces
algorithmes sont limitées aux signaux incohérents.
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1.3.8 Conclusion

Nous avons proposé dans ce chapitre deux réalisations d’antennes adaptatives faible coit
utilisant les criteres de minimisation de la puissance de sortie et d’erreur quadratique moyenne
par I’emploi d’un signal de réplique.

Dans la premiére réalisation, 1'algorithme des perturbations employ€ nécessite une
simple mesure de la puissance de sortie. 1l est intéressant lorsque I’information sur les signaux
disponibles & I’entrée de I'antenne réseau n’est pas totalement accessible. Son domaine
d’emploi est limité aux brouilleurs forts par rapport au signal désiré.

Cette réalisation pratique a été effectuée en utilisant a I’émission deux générateurs
alimentant deux patchs rectangulaires. Les mesures ont été prises dans une salle banalisée sans
précaution aucune des multitrajets.

Une extension est faite avec la minimisation de I’erreur quadratique moyenne par rapport
a un signal de référence. Nous avons proposé une méthode originale pour la génération de ce
type de signal. Elle a fait 'objet de la deuxieme réalisation qui nous a permis de mener une
¢tude comparative entre Jes aigorithmes des moindres carrés moyens (LMS, ot s cosion de
la matrice de covariance (DMI). Les résultats expérimentaux confirment ce qui a fait I’objet des
€tudes théoriques du chapitre 1 & savoir une plus rapide adaptation de 1algorithme DML
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Conclusions Générales et Perspectives

Dans cette ¢tudce, nous nous sommes intéressés au probleme de la réjection des broutlleurs
pour lcs radiomobiles.

Un traitement de type antenne adaptative a ¢té utilisé pour contribuer & la correction des
conditions de propagation complexes comme celles rencontrées sur ce type de liaisons.

Pour étendre e domaine d’application aux systemes grand public, nous avons proposé des
solutions originales, simples et faible cout.

Notre travail s’est présenté suivant deux axes principaux:

1) Aspect fondamental : Apres un bref rappel des différentes motivations concemant le
filtrage spatial (ahn d’amener le lecteur @ micux cerner ce vaste domaine d’¢étude), nous avons
présenté trois méthodes de rejections des signaux d'interférences satisfaisant le critére faible cout
que nous nous sommes fixés. Ce premier travail a fait ’objet du chapitre 1.

Nous avons développd algorithme des perturbations issu de la méthode du gradient utitisant
un récepteur trés sumpic a mnplanter expérimentalement (1l ne néeessite que la connaissance du
signal de sortie).

Comme chaque composante des coefticients du filtre adaptatif spatial doit étre perturbée &
chaque instant, nous avons opté pour la procédure des perturbations simultanées basée sur 1'cmploi
des fonctions orthogonales de Walsh afin d’accélérer le temps d’adaptation du systéme.

Nous avons montr¢ que la variation de 'erreur due a la mesure du gradient dépendait
¢trottement de la puissance de sortie du réseau. L'idée a donce €té d’établir un critere qui minimisc
cette puissance sclon certaines contraintes de gain non directionnelles. Cela a donné naissance a la
méthode du minimum de variance.

Une simulation de "'algorithme global dans le cas de signaux incidents & spectre bande étroite
nous a permis de montrer que de bonnes performances pouvaient étre obtenues a condition quc le
nombre de capteurs soit supéricur av nombre de contraintes imposées.

moindres carrés moyens (LMS) utiiisani Ia méthode du gradient stochastique. Le critere mintinise
la différence entre le signal de sortic et un signal de référence corrélé avec le signal utile. Le critere
de sélection de la constante JTadaptation tr a éié implanté en fonction de 'erreur d’ajustement
1
i

Pour améliorer lc régime transitoire relativement lent, nous avons étudié¢ Vo lgorithme des
L

Pa & monud que contrairement 4 de nombreuses observatong, lu

L]

Observée aprs Convergenle.
rapidité d’adaptation du LMS n’est pas nécessairement proportionnelle a la valeur de [L.

Une étude parallele a permis d’établir la forme complexe du LMS améliorant ainsi la vitesse
d’adaptation au prix d’une charge de caleuls un peu plus conséquente.

La deuxieme méthode de réjection des brouilleurs s appuyant sur la maximisation du rapport
signal & bruit st issue de la boucle de Howells-Applebaum. Liinformation sur la direction
d’incidence des signaux doit étre connue (liaisons fixes) ou estimée (MUSIC).
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Nous avons ¢tudié influence du filtre couramment utilis€ dans L boucle d adaptation en
mesurant la variance des coetficients de pondérations. Des résuliats nouveaux ont €té€ obtenus
avec un filtre d’ordre supérieur donnant une amélioration de +10 dB sur la réjection des
brouilleurs par rapport a la boucle initiale.

Comme ces algorithmes dépendent tous de la distribution des valeurs propres de la
matrice de covariance des signaux (ce qui ralentit la vitesse de convergence dans le cas de
configuration signal utile faible / brouilleurs forts). nous nous sommes orientés vers la méthode
dite d’inversion de la matrice de covariance (DMI).

L’étude de ’adaptation en absence de signal utile a montré que pour un réseau a N
¢léments, le rapport signal a bruit (RSIB) convergeait & moins de 3 dB de sa valeur optimale et
pour 98% des cas dés que le nombre d’échantilions utilisés devenait supérieur a 3 N. Par contre,
I’adaptation en présence de signal utile ralentit la convergence du systéme et ceci pour de
faibles valeurs du rapport signal a bruit optimal.

Le chapitre 2 est consacré a [influence des curactéristiques radiodlecmiques et & la
limitation des performances. Le traitement d artennes réelles y revét un intérét pratique car les
conditions de propagation et de réception ne sont s woujours 1déales.

Un nouveau parametre de discrimination entre le signal utile et les diftérents brouilleurs
a €té introduit par le biais de la polarisation. Ce concept est prometteur car il entre dans le
domaine de la polarimétrie adaptative qui représente actuellement un vaste champ d’intérét.
Nous avons noté qu’il suffit d’une petite différence en polarisation entre le signal utile et le
signal de la source d’interférence pour améliorer le RSIB de +13 dB lorsque 'angle de
séparation de ces signaux ne dépasse pas 2 degrés.

Une autre solution permettant d’améliorer les performances du récepteur a été abordée
notamment dans le cas ou la configuration du réseau engendre la présence de lobes parasites.
Nous avons vu que I’addition d’un élément capteur avec une optimisation préalable sur sa
position et sur son diagramme de rayonnement permettait d améliorer le RSIB au voisinage des
lobes de réseaux.

Les limitations des performances du récepteur ont €té introduites en étudiant le
phénomene de couplage interéléments. Une modélisation simple nous a permis de constater
une dégradation du KS5iB ¢n sortic pour des distances intercapicars inférieures i la demi-
longueur d’onde.

En particulier i1 o &té &tabli que Lo coctiicient de corrélativn spatial catre le signal utilc o
les brouilleurs était modifié par rapport au cas de non couplage. Ce coefficient qui controle les
performances du réseau d’antennes dépend de la direction d’incidence des signaux, de leur
polarisation, du nombre de brouilleurs, de la dimension du réseau, de sa géométrie et du
diagramme de ravonnement des éléments capteurs. En présence de couplage interéléments, une
chute sensible des valeurs propres de la matrice de covariance des signaux a été observée ce
qui ralentit la vitesse d’adaptation.
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2) Aspect technologique : Le chapitre 3 sert de préambule a 'implantation de 1'antenne
adaptative. Il décrit les différents composants électroniques entrant dans la mise en ocuvre de cetle
antenne. La technologie BI- classique a permis de réaliser I’acquisition numérique des signaux ct
d’unliser des circuits réalisant les fonctions de contrdle automatique de gain, d’atténuateur etc...La
conception des circuits microondes tels que les coupleurs et les mélangeurs utilise la technologie
MICTOSLrIp.

Pour valider les résultats théoriques établis dans le chapitre 1, nous avons procédé i deux
types d’implantations faible colt (chapitre 4).

La premicre réalisation utilise un réseau d’inversion de puisance destiné au cas de figure
signal utile faible / brouilleurs forts. Le calcul du gradient pour valider les coefficients du filtre
utilise la méthode des perturbations symétriques.

Le test effectué dans une salle banalisée sans précavtions particulieres de multitrajets a denné
un cas de réjection du brouilleur de "ordre de +20 dB.

La deuxicme réalisation s’applique au domaine spécifique des radiocommunications qui
fournit quelques informations sur le signal utile (type de modulation par exemple). Ceci a donné
naissance 2 I’algorithme du signal de référence. Le probléme de la génération de ce type de signal
a été d’abord posé dans le cas d’unc modulation FSK du signal utile (théoriec de Compton). Nous
avons ensuite proposé une version pratique et originale de ce systeme générateur en utilisant les
propri¢tés du codage Markovien comme séquence d’apprentissage introduite dans la modulation
du signal utile.

L’antenne expérimentale utilise un simulateur de signaux capteurs et dispose de quatre voies
de traitement sous forme analogique (Transposition-Amplification-Filtrage) et sous forme
numérique (acquisition des signaux et mise en ocuvre de 'algorithme d’adaptation).

Les performances du récepteur sont ¢noncées sous une forme comparative entre les
algorithmes LMS et DML Si 'on observe Ie méme régime €tabli avec une réjection de +25 dB sur
le brouilleur, I'examen du régime transitoire par contre montre une plus rapide adaptation du DM
et ceci pour un écart en fréquences Af de 317 KHz. La réduction de Af jusqu’a la valeur de 100
KHz a fourni d’autres résultar tisfaisants.

Quelques perspectives peuvent étre formulces atin de cibler le travail a venir.

- Pour le traitement aduptaut spatiad, des tests dotvent Ctre consacrds & la réception de signaux
en présence de multitrajets. L'antenne optimale doit alors ¢tre en mesure de remettre en phase les
composantes utiles issues des trajets direct et muliiples tout en rejetant les signaux de la source
d’interférence.

- Le traitement de sources cohédrentes doit aussi éue envisagé dans le cas ou des brouilleurs
dits "intelligents’ seraient captés par ’antenne réscau. Un autre type de probleme s’installe lorsque
le réscau est la cible de broutlleurs intermittents.
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Pour la réalisanon des circuits microondes. i1 est clair que la structure d'éléments
locatiae s estmicus adaptée 3 Ta gamme de iréquences Uil pour une cventueiic mtégration.

- Le gé€nérateur du signal de référence peut aussi €tre €tendu a d’autres types de
modulations beaucoup plus performantes dans la discrimination de I'information utile.

- Enfin il convient de multiplier le nombre d’éléments en ce qui concerne la seconde im-
plantation et tester ’ensemble dans le cas réel avec des capteurs pour pouvoir 1’adapter dans
un environnement de brouilleurs complexes.
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Annexes

A.l

CALCUL DE LA MATRICE DE COVARIANCE DE
L’ESTIMEE DU GRADIENT PAR LA METHODE DES
PERTURBATIONS SYMETRIQUES A SEQUENCES
ORTHOGONALES

L
‘ 1 . . . .
S = o z]‘[{W(z)}U(z) (265)
i=1
ou {f; (W)} estun processus aléatolre tel que
ELGAWG) 1 W) /W = ELUAWW D /W] ELG T IWG) /1]
. ) (26¢6)

pour [ #/ et S=|U(l). ., U(L)] une séquence orthogonale de vecteurs ompleves. alors 1o
matrice de covariance de o s 'éerit

Covia (W) = EL( [ /W] = (EIf/W] - Ef 31 (267)

Dans ce cas pour toute séquence S:

L

Cov{o(W)) 7?1_5 2 VELG /Wi (EL/WELS Wy UG
(268)

Par conséquent. si
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[’5‘(‘./1"'{)4r 1) —PS(WP_ ,1'1

[i (W) = e (269)

p

ou Ps (Wp + - 1) et Ps (Wp i) sont définies par i” équation (21), alors

1.4 L A .
W AWy, Jm(W

Cyixxtw Yy
Covia(W)y] = u;lm% Z L : 5 L= R S
6 pa

; ~;—, L B ; 77 ,
W) xx’prJI V,.,w,/‘?_:,,)__‘Xﬁf‘w’)—

| .
2 T T J} U(l)m(l) (270)
Enremarquantque W = W~ OU (1) Wp o= W=0oU (), le

développement de (2013 (gui demande beaucoup de calculs) conduit sous I'hypothése de
signaux gaussiens &

wRow B ] |
covlee W)l = e Y TR U (D) U U (D) (271)
/- ~ | v |
LTS J
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ESTIMATION DE LA MATRICE DE COVARIANCE DES
SIGNAUX Rr,, AU SENS DU MAXIMUM DE
VRAISEMBLANCE

Nous considérons K €chantillons du vecteur signal X(t) de dimension N supposé aléatoire et
gaussien. La méthode du maximum de vratsemblance maximixe la probabilité du vecteur signal
C= [X(1).X(2),...,X (K)I dans I'hvpothese d'indépendance des échantillons.

La densité de probabilité conjomnte ptX1),X(2)....,X(K)) s’exprime sous la forme:

Y XTDRAX ) |

L=p(X(1) X(2) .. Xk = ¥ Kger MR yet i (272)
d’ou
K
— 7L — reor ‘ 3 .- —1 .
Lan(l)y = =NKLn(wy ~AKLnjider (R u) | — z X (j) 'R”X(j) (273)
j:
Comme
1\" ’,:\' . \!
E X () ’R“L N = L Truace WJ X (_’/')‘%R;;X () % (274)
/= T “ )
K | ( K 1
= Trace {R_] X ()Y i YU Trace J, RTS V X(HX(HTh (275)
. oo ‘ Lot e |
Jj= 1 { { = 1 )
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ou K
1 -

B =g 2 XX
alors: J=1

[
Ln(L)y = —KNLn(n) —KLn|det (Rxx) | —KTrace i R'\,;BL

4 J

Si H est une matrice définie positive et hermitienne, [a fonction caractérisugue 32
QH - XTHX séeniu
ot o |
£ (©) = £ e(z@X' HX)
Recn p(X,R.)

N, - “XT (RO X
- J‘n N s 1(/{{‘_)6[ (K., |

X

dX

- r _ =1
= derm V(R der (RT-i0m) T

I

det”! (/= iOR _H)

Dans ce cas:

A AN ) g Y = Wr;'g—,,,d,, [y
R A S N R

- 0=

Y

_ . -2 . d g, ' . i
= +idet “(/-iOR_H) %[cicz (/- 1OR  H) | I@

= - Trace(R _H)

(276)

(277)

(278)

(279)

(280)

(281)

(282)

(284)

(285)
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cdr

AL [det (1-iOR H) || = ~Trace (R H)

d® =0

Pour trouver le maximum de Ln(L). considérons 'intégrale suivante:

= (PRI LA L (X B/ (p (X R D) X
X

Alors:

j =

Doy T
ot

J

J = J- [p (X, R;xl) (Ln(p (x,.B_l) )) P (AR L p (X
X

J = Ln(detB) ~Trace (R71B) ~Lun(detR ) + Trace (/)

Nous pouvons alors déduire que toute matrice définie positive et hermiticnne R
- maximixe aussi J et inversement. En remarquant que

Ln{u) <u-—1
Nnous avons:

r =
(Y T2 !

J = J.p Kok DL TET
X P(XR )
. L
i L Ip(x.B
J< |p X R TS = o
X N (X,R.,) |

‘;t{/ ) i ‘uf;zlkn

(286)

(287)

3

(288)

[Ln(detB) =XTBX]p (X.R}) - [Ln(detR ) ~XTR X]p(x.R.}) rdX

(289)

~

¢ qui maximixe

(290)

(291

(292)
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L."égalité est obtenue si

p(X,B7Y) = p(X,R) (293)
¢ est-a-dire
! -
[%xx =" d’ou /%xx =B = K z X(J.)X(J.)ﬁ- (294)
Jj=1
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A3

MODELISATION DU PHENOMENE DE COUPLAGE
INTERELEMENT

Le modele de la figure ci-desous est utilisé pour établir la matrice de couplage [32].

7

I
SN

zg<'

e\
O

Vo

]

ki

}Sourcc Extérieure

~N

v

}Réseau d antennes

w _

7y,

ilAw - eee
Z
: A

La source extérieure (€metteur) est modélisée par un générateur de f.e.m v et d impédance
interne z

.

g

Ln appliquant les lois classiques de Kirchoff, on a:

\'1 = zHi1 + ... +:1;Vl..:’V + -
{ (£26)
WN = Iy it T aunin T INGE
Zjj est I"impédance mutuelle entre les éléments d antennes
Comme ij. = —;i j=1aN (287)
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et en appliquant les conditions aux limites @ circuit ouvert.
=0 j=1aN dou V=v,=zgig

Dans ce cas:

i z = - 1 _v 7
: “12 “IN 5r Vv ol
1 + H __l: B \ W
Lo Lojie
=Yy (288)
z A I
N1 N2 INN e
- R I
— ZL kL -']4 _‘b_\yl _; bv(“\'-‘
ot Lo ¥V =V, (289)

Z, représente 'a matrice de twanstformation reliant les tensions de fonctionnement en circuit
ouvert et en charge : elle content les informations sur le couplage interélément.
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A4

CALCUL DES COEFFICIENTS DESELF ET MUTUELLE
IMPEDANCES DE LA MATRICE DE COUPLAGE z,

Nous utilisons la méthode de ia force ¢lectromotrice induite de Carter [41] avec ’hypothese
d’une distribution sinusoidale du courant le long des éléments dipoles de longueur A/ 2:

- e ~

\_

Dans ce cas:
== St R, et X, désignent respectivenment Ja selt résistance et la self réactance de I'élément

capteur 1, alors

£ 3 Cin(2n) (290)
Y8 (2 (291)
v X
il = cosy) ] siny
ot Co o= T S (x) = J~dv (292)
N J v l Vv
0 0
L'expression Z“ = /'a’,! Si%carrespond oo da self impédance de 'élément i(nous

supposons Gue tous les ¢léments dipoles sontidennques).
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== Nous étudions I'impédance mutuelle existant entre deux €léments consécutifs du reseau,

4 A

- _
- - L=A/2
-~ ”
k Elément 1 d Elément 2 J
I'impédance mutuelle Z5 = Ry, + X5, avec

Ry = 3092C, (Bd) —c[.gg(ﬁz:?m* —CI»ZB(JZZLZ—LM

)i

(293)

Xy, = 30425, (Bd) ~5i?_[3(,;'d7' . +LJ‘ . .3‘1.:[3(,/42 . Lj

L 1

(294)

C ; ddsigne le cosinus intégrale défini par
X

C; (x) J --C(i‘?i(lv (295)
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