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Introduction 

INTRODUCTION 

Une antenne adaptative désigne dans son ensemble un réseau de capteurs dont 
les sorties sont combinées de manière à 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 systèmes radar, sonar ou de 
télécommunications où l'encombrement spectral et les conditions de propagation des signaux 
sont devenus très complexes. 

La notion d'antenne réseau à traitement du signal n'est pas nouvelle car elle 
remonte de la théorie de Wiener sur le filtrage [1] [561 mais son implantation a longtemps été 
freinée à la fois par la technologie et par les limites de fonctionnement en temps réel des 
algorithmes de traitement. 

Des progrès considérables dans ce domaine ont été faits depuis quelques 
dizaines d'années donnant ainsi la possibilité d'un traitement dans un environnement complexe 
de brouilleurs en utilisant des systèmes faible coût [2J. 

Ces progrès ont suscité un grand intérêt pour l'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 
coût dans la bande basse des hyperfréquences (900 MHz). 

L'antenne adaptative joue un rôle primordial dans le domaine du filtrage spatial 
lorsque le signal utile et les différents brouilleurs occupent la même bande de fréquence. Pour 
discriminer la source utile de celle des interférences, le processeur adaptatif doit être en mesure 
d'exploiter toute différence au niveau d'au moins une des caractéristiques des signaux reçus. 
Cette grandeur peut être l'angle d'incidence, l'amplitude, la phase, la polarisation ou le type de 
modulation utilisé [49] [53J [541 r'i5]. 

Le traitement des signaux est commandé par des paramètres appelés 
pondérations (ou lois d'alimentations). Ces coefficients permettent de modifier le diagramme 
de rayonnement de l'antenne afin de maximiser le rapport signal à bruit à la sortie. Ils apportent 
ainsi une solution au délicat problème que pose l'orientation physique d'une antenne [3]. 

Notre premier travail de recherche a été axé sur une étude fine des algorithmes 
de traitement en prenant soin de souligner leur domaine de validité selon la structure de 
l'antenne et la nature des signaux reçus. 

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

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

Les méthodes de traitemelit diffèrent aussi selon la nature des signaux reçus. Si 
le signal occupe une bande de fréquence relativement étroite (cas rencontré dans les systèmes 
de communications entre mobiles), l'emploi de simples coefficients complexes comme 
pondérations suffit à éliminer les sources indésirables [6]. En effet, le filtre spatial que 
représente l'antenne est équivalent à un gain et un déphasage constants dan s la bande du signal. 

Le cas large bande rencontré dans les systèmes utilisant l'étalement de spectre 
en radiocommunications, est traité par la méthode de compensation avec des lignes à retard [7l 
Les problèmes soulevés par l'existence de trajets multiples ou de déséquilibrage des voies du 
réseau se trouvent également résolus. 

En vue d'une implanta tion pratique, notre cahier des charges est cssenticllemcn t 
basé sur les trois points suivants: 
1) une réjection précise des brouilleurs issus des SOUfœs d'interféren, ~s dc nivcau <2levl par 
rapport à la source utile 
2) un temps de réponse minimal pour l'adaptation de l'antenne à l'environnement du système 
3) une implantation faible coût. 

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

L'objectif du chapitre 3 est de concevoir les différentes fonctions électroniques 
en vue de la réalisation pratique de l'antenne adaptative. Une optimisation préalable par 
l'intemlédiaire de la CAO hyperfréquence est faite avant la mise en oeuvre en technologie 
microruban des circuits suivants: 

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

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

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

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

Comme l'environnement électromagnétique est de plus en plus dense avec la 
prolifération de brouilleurs intentionnels ou non, les récepteurs sont appelés à devenir très 
performants. 
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En vue de satisfaire ces demandes sans cesse accrues, la réalisation de r antenne 
adaptative se fera par formation de voies numériques pour plus de souplesse et de précision. La 
chaîne 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 Contrôles 
Automatiques de Gain (CAG) pour obtenir une dynamique importante et un éventuel 
rééquilibrage des voies et enfin de convertisseurs analogique/numérique pour l'acquisition et 
le transfert des signaux vers le processeur. 

Dans le chapitre 4, une première réalisation faible coût correspondant à 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 critères 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. 
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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 il 900 MHz a fait l'objet de nombreuses études 
[8] [9] [30]. Nous nous intéressons ici à 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 à la sortie du réseau sous forme de ouissance du signal de sortie 
ou de puissance d'erreur (algorithme du signal de référence) donne un indice de performance 
qui varie selon le critère adopté. 

Le critère de performance peut être une minimisation ou une maXIn11sation de cette 
puissance avec ou sans contrainte de gain dans la direction de visée; le traitement peut se 
présenter sous fom1e globale ou récursive. 

Nous nous bornerons à l'étude de signaux à bande étroite fréquemment rencontrés 
dans les liaisons radiomobiles, la seule exception de signaux à large bande se retrouvant d:ms 
le domaine de l'étalement de spectre. 

Dans un premier temps, nous posons le problème de l'annulation des brouilleurs issus 
des différentes sources interférentes et proposons des algorithmes de traitement satisfaisant le 
critère faible coût 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 perfonnances 
sont posées dans le chapitre 2. Des solutions y sont apportées notamment dans les cas liés à 
la nature physique du récepteur (lobes parasites dûs à un espacement interélément supérieur à 
la demi-longueur d'onde du signal reçu, 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 systèmes conçus pour recevoir les signaux désirés ayant de~ 
caractéristiques spatiales bien définies (l'angle d'incidence par exemple), reçoivent aussi de la 
part des sources d'interférences des signaux qui altèrent l'information utile. 

Si le signal utile et les différents brouilleurs occupent la même plage de fréquence, alors 
la discrimination ne peut pas être 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 llne 
antenne "classique" (parabole par exemple) qui fournit une ouverture spatiale continue (fil trage 
spatial non échantillonné). 

Les échantillons spatiaux issus de chaque élément capteur sont combinés linéairement 
de la même manière qu'un filtre à réponse impulsionnelle finie (RIF) combinerail des 
échantillons temporels. 

De même que pour un processus obsèrvé 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 façon générale en nombre de longuèurs 
d'onde. 

Une des caractenstlques 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 l'annulation sinon l'atténuation des brouilleurs. 

Le diagramme de rayonnement dépend notamment des paramètres suivants: le type 
d'éléments, la position dans l'espace repérée par les angles d'azimut <t> et d'élévation e, la 
polarisation de l'onde, l'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 e et <t> ). 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, rectartgulaires, etc ... , où tous les éléments sont situés dans un même plan), 
les réseaux fonnés(coque d'un avion, d'un bateau, d'une fusée où les éléments sont distribués 
sur une surface de fonne prédéfinie), etc ... 

Le principe du filtrage adaptatif est représenté à la figure 1.1. L'algorithme d'adaptation 
exploite les infonnations prélevées à l'entrée et à la sortie du filtre spatial afin de valider les 
coefficien ts. 
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FILTRE Sortie y(t) 

PROGRAMMABLE 

1 
" 

tigure 1.1 : Principe d'un Filtre Adaptatif 

t Le réseau est composé de N capteurs et reçoit N signaux. Les coefficients du filtre sont 
1 
f des grandeurs complexes et portent le nom de pondérations. La sortie est la somme 

~ 
~, 
r 
i 
~ 

pondérée des signaux reçus par les éléments capteurs. 

En pratique, il existe deux catégories de récepteurs adaptatifs: 

1) le réseau adaptatif d'inversion de puissance destiné à 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 fonne d'onde du signal utile. 

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

La conception du r~cepteur découle de l'examen des points suivants: 

- Le type de signal traité est multidimentionnel. En se reportant à la figure 1.1, un tel 
vecteur peut être 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 alors que 
l'échantillonnage temporel plus classique, donne accès à un nombre fini de mesures dans le 
temps. 

Dans le contexte de la figure 1.], nous obtenons un vecteur signal noté: 

T X(t) = (xl(t),x2(t), ... ,xN(t» 

Le symbole noté T dénote la transposition du vecteur. 

fI) 

Les éléments de X(t) sont liés par une loi de probabilité conjointe qUl, dans le ca~, de 
signaux aléatoires gaussiens, est très connue. 

- Le critère d'optimisation le plus souvent utilisé (car simple et robuste) est du type des 
moindres carrés. D'autres critères basés sur l'optimisation du rapport signal à bruit (brouilleurs 
et bruit thermique) sont aussi d'un grand intérêt. Nous pouvons citer en particulier la boucle 
adaptative de Howells-Applebaum [lOJ rS01 qui maximise le rapport signal à bruit à la sortie 
du réseau et la minimisation de la puissance de sortie avec contrainte de gain non directionnelle 
r Il]. 

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

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

La figure 1 montre une structure très classique, fréquemment utilisée dans le traitement 
des signaux à bande étroite. Les coefficients du filtre sont complexes et sont validés pour 
une fréquence déterminée. Si nous désignons par W le vecteur pondérations, alors: 

(2) 

où w· =w· +J' w·· 1 If IJ là N 

Wir : partie réelle de Wj 

Wij : partie imaginaire de Wj 

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

y(t) = WT(t) X(t) (3) 
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LèS signaux à bande large conduisent à la structure de filtre transversal du type fonnulé 
par Frost [Il]. Un filtre transversal comportant une série de retards 't est placé à la sortie de 
chaque capteur (figure 1.3). L'algorithme utilisant cette structure vise à 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 l'ordre de 50 % 
pouvaient être annulés en utilisant un nombre de retards 't faible. Ce nombre est en général 
inférieur à 5 pour une durée 't correspondant à un temps de parcours de l'ordre de À/4 
où À est la longueur d'onde associée à la fréquence centrale du signal. 

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 18 
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ELEMENTS 
CAPTEURS 1 xl (t) 

• • • 

PONDERATIONS SOMMATEUR 

SORTIE 
+r----..... 

y(t) 

figure 1.2: Filtre adaptatif pour signaux à bande étroite 

ELEMENTS 
CAPTEURS 

• • • 

Autres éléments { 
capteurs 

SORTIE 

figure 1.3 : Filtre adaptatif pour signaux à large bande 
( Structure directe ou transversale ) 
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1.3 \Iéthodes de réjection des brouilleurs 

1.3.1 Formulation du problème 

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 façon dont est estimé le gradient. La méthode des 
perturbations (DSD) et celle du gradient stochastique (LMS) feront l'objet d'une étude 
détaillée dans les paragraphes qui suivent. 

2) la réjection des brouilleurs par la maximisation du rapport signal à bruit 
Nous développerons l'exemple de la boucle de Howells-Applebaum en insistant sur 
l'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 être trouvé car cette 
méthode est insensible à la dynamique des signaux reçus mais engendre une charge de calculs 
qui augmente très rapidement avec la dimension du réseau. 

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

La deuxième catégorie de réseau adaptatif optimal est aussi proposée dans la partie 
pratique grâce à l'implantation de l'algorithme du signal de référence dont les résultats sont 
énoncés sous forme comparative entre les algorithmes LMS et DMI. 

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

1.3.1.1 Les approches bande étroite en traitement d'antenne 

Le traitement d'antenne à bande étroite suppose que les signaux occupent une bande de 
fréquence très petite par rapport à l'inverse du temps de parcours différentiel tout le long de 
l'antenne, donc sont quasi-monochromatiques. Ceci pem1et de considérer la fonction de 
transfert du récepteur comme un gain et un déphasage constants dans la bande du signal et de 
ramener le problème à un simple traitement en bande de base. 

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

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

p xy if) (4) 
yI /2 if) yI /2 (1) 

x y 
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Y
X

\' (f) est la transformée de Fourier de la fonction d'intercorrélation entre x et 
y (ou densité tnterspectrale). 

y x (f) e ty
y 

(f) sont les densités spectrales respectives de x et y. 

Ces deux signaux x et y sont très corrélés si le module de p if) est proche de l'unité. 
L'approximation bande étroite peut alors être formulée par : xy 

cl B» L (5) 

où c est la vitesse de propagation de l'onde, B la bande passante et L la longueur du 
réseau. Nous l'avons appliquée à notre configuration d'antenne à 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 Bic est au mieux égal à 0.05 pour une bande passante variant de 0.1 à 
10 % : l'hypothèse bande étroite est tout à fait justifiée. 

1.3.1.2 Signaux issus des capteurs 

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

Les diH'érents éléments du réseau sont reperes par rapport à une origine (origine des 
phases) au moyen des vecteurs ri comme le montre la figure 1.4. 

21 
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figure 1.4: 
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du réseau ) 

• capteur N 
Front d'onde 
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Dans k ,::lS g~néral, la direction d'incidence de l'onde est reperee par le couple 
(8, <P) où 8 est l'angle d'élévation et <p l'angle d'orientation ou azimuth. Si U (8, <p) désigne 
un vecteur unitaire dans la direction d'anivée de l'onde, alors le retard subi par le front d'onde 
pour atteindre l'élément capteur i s'exprime par : 

'T. 
l 

.. 
r· 

u (8, <p) ~ 
c 

où c est la célérité de l'onde dans le milieu. 

(6) 

Le vecteur signal peut alors être obtenu en fonction de la forme d'onde du signal set) 
mesuré à J'origine des phases du réseau: 

(7) 

Dans l'appmxirnation bande étroite. ces retards se mettent sous la forme de déphasage: 

où 8. est la différence de marche du rayon i par rapport à l'origine: 
1 

8. 
1 

ct. 
l 

(8) 

(9) 

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

(10) 

Dans ce cas, le vecteur signal s'écrit: 

X(t) S (t) S (À, 8, <p) (11) 

traduisaI1l la factorisation de la forme d'onde s(t) conformément à l'hypothèse bande 
étroite. 
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1.3.1.3 Expression du diagramme de rayonnement 

Le diagramme de rayonnement de l'antenne réseau est défini comme le signal de sonie 
pour un signal incident d'amplitude Imité en fonction de sa direction d'arrivée repérée par 
(8,<p): 

g(8,<p) (12) 

où W désigne le vecteur pondération~; du réseau. 

l.3.1.4 Simulation 1 

Pour mettre en relief l'application de l'approximation bande étroite dans la réjection des 
brouilleurs, la matrice de covariance des signaux capteurs Rxx est décomposée sous la fonne: 

(13) 

où Rxxo= Rxx (ù)= ù)o : pulsation centrale du signal) 

~Rxx est la variation de Rxx autour de ù) = ù)o 

L'influence de la bande passante sur les perfonnances du réseau est étudiée en supposant 
que l'élimination des sources d'interférence ou brouilleurs est parfaitement réalisée lorsque 
ù) = CO

O
. Ceci revient à observer l'augmentation de la puissance de sortie quand CO varie. Le 

réseau attribue dans ce cas un degré de liberté à chaque source d'interférence. 

Le vecteur pondérations W pennettant d'annuler M brouilleurs à CO = CO s'obtient par 
la méthode des projections [6]. Ce critère nécessite à priori la connaissance Re la direction 
d'incidence des signaux selon la relation: 

pour j = 1 à M (14) 

Sj est le vecteur espace du brouilleur j 

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

La résolution du système (14) revient donc à détenniner le vecteur W qui soit orthogonal 
à SI ' ... ,SM. Une procédure habituellement utilisée est l'orthogonalisation de Gram-Schmidt 
[13]. Une autre fonnulation est basée sur la détennination de l'espace des vecteurs propres de 
Rxxo: (elo , ... ,eMO). 
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Le vecteur ponJérations s'écrit alors: 

W 

.L. '1' 
1 est l'opérateur T 

M 

1- L ej ejTJiWo 
j = 1 

Chapitre 1 

(15) 

Wo est un vecteur directionnel et représente l'initialisation des pondérations. 

! Pour la simulation nous disposons d'un réseau linéaire composé de deux éléments 
t isotropes espacés d'une demi-longueur d'onde (figure 1.5). 

L 

La figure 1.6 indique la bande passante autour de 900 MHz pour laquelle le signal,est 
fortement aUénué 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%. 

FBP: Filtre Passe-Bande 

Processeur 
de 
Signaux 

Eléments 
ca?teurs 

WI W2 

réseau 

figure 1.S: Exemple de récepteur adaptatif rectiligne 
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Gain en Puissance (dB) 
o .------------.-_._---_._._._-_._--

-10 

Pe iU dB 

--20 

-50 

-fi 0 

-70 L--.. _.l __ .-'. __ -'-__ .,.....L. .. L __ .~.L __ ___'_. ___ '----. ___ _"___ 

o !i I:i 7 Il 9 10 
Bande de Fréquence (% ) 

figure 1.6: Limites de l'approximation bande étroite 

1.3.2 Réjection des brouilleurs par la méthode du gradient 

1.3.2.1 Notions préliminaires 

La méthode du gradient a été développée en parallèle avec la théorie de l'optimisation 
car elle utilise la minimisation (et dans certains cas la maximisation) d'une fonction coût 
par rapport à une variable ou un groupe de variables. Dans le cas des récepteurs adaptatifs, ces 
variables sont appelées pondérations. La fonction coût peut se présenter sous fomle de 
puissance du signal de sortie ou de puissance d'un signal d'erreur dans le cas d'un traitement 
avec réplique. 

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

La première étape consiste à 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: 

dans le cas discret (16) 

25 BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 



~, 
t 
} 
~. 

~ 

i 
~ 

, 
;' 

s i 
r. 
~ 

1 
~ 

i) 

Chapitre 1 

dW(t) ,/ 
-~--- == -JlV E [IE(t)-l 

dt w 1 

dans le cas continu (17) 

avec les notations suivantes: 

E (1) : signal d'erreur (traitement avec réplique) 

E (t) = y (t) - d (t) (18) 

y(t) : Signal disponible à la sortie du réseau 

d(t : Signal de référence 

V : gradient par rapport au vecteur pondérations W 
w 

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

La fîgure 1.7 illustre la procédure conduisant aux pondérations optimales. 

L'erreur quadratique est minimale lorsque: 

\V HI opt 

solution dite de Wiener-Hopf [4] où : 

-1 R r xx xd 

.L. 

Rxx = E {x (t)x t (t) } 

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

est le vecteur d'intercorrélation entre XCt) et le signal de référence det). 

test l'opérateur '" T (Conjugaison + Transposition) 

(19) 

(20) 

(21) 

Les différentes versions du gradient difl~rent selon le choix du pas d'adaptation ou 
la façon dont est calculé le gradient. Les méthodes développées véri fient une faible complexité 
en vue de la phase expérimentale qui sera décrite au chapitre 4. 
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1 Pondération 
optimale 

Pondération 

Initiale 

~ / 
----~--------------------~~~~--~------~~ 

Wopt W2 W1 Wo 

figGre 1.7: Evolution des pondérations du réseau 

1.3.2.2 !\léthode des perturbations 

1.3.2.2.1 Princi pe 

La plupart des récepteurs adaptatifs doivent échantillonner les signaux d'entrée afin 
d'établir l'algorithme de mise à jour des pondérations [14J. 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. 

La méthode des perturbations utilise un récepteur plus simple à implanter lors de 
l'expérimentation (seul le signal de sortie doit être disponible). Par contre, elle possède 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 système et en mesurant la variation de la puissance de sortie ( ou la puissance 
d'erreur) selon l'équation: 

P (W + 0) P (W) 
n 

(22) o 
n 
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(5 est le coefficient de perturbation 
n 
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Cette expression de l'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 symetnque ±O est 
n 

appliquée autour de la valeur nominale W. L'estimée du gradient devient: 

P(W+O ) -P(W 0) 
n n 

----20 (23) 

n 

Une autre technique [15] consiste à perturber simultanément tous les coefficients du 
vecteur pondérations à l'aide d'une séquence S = ( U 1> ... , UL ) de longueur L et dont les 
éléments Ui ( i = 1 à L ) sont des vecteurs de dimension N, la taille du réseau. La séquence S 
vérifie certaines propriétés: 

1) elle est orthogonale c'est -à-dire: 

L II H - <ne [U·l<ne [U. 1 L . 1 1 

1 (24) 
1 1 

L L (25) l Igm[Ui J9\e[Uf
i

] 

i = 1 

o * l 9\elUi]gm[U~1 0 
i = 1 

<ne et g m désignent respectivement les parties réelle et imaginaire des grandeurs 
considérées. 

2) elle est antisymétrique c'est-à-dire que pour tout i E [l, L1 , il existe j E [1, L] 
lei que Ui = - Uj' Dans ce cas, S contient uniquement Ll2 vecteurs différents en valeur absolue. 

Si P s désigne la puissance moyenne de sortie du réseau ( P s 
gradient par rapport à West donné par: 

:~;f R W), alors le xx 

(26) 

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

Dans le cas d'une perturbation symétrique ±O autour de W, les pondérations deviennent: 
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w+ 8 u 1 et 

L'estimée du gradient est alors donnée par: 

v Ps 
w 

où 

L 

2~L L [Ps {Wp + (i)} - Ps {Wp _ (i)}] Vi 

1 

Ps{Wp ± (i)} 

(27) 

(28) 

(29) 

exprime la puissance instantanée de sortie mesurée lorsque le système est perturbé et k l'instant 
initial d'application de la perturbation. 

L'espérance mathématique de cette estimée conduit à la valeur 2Rxx W qui est la valeur 
non biaisée du gradient: 

v p 
w S 

La structure du récepteur est présentée sur la figure 1.8. 

~---I 
Mesure de 
Puissance 

(t) w 

Séquence 

t-----i 
Mesure de 
Puissance 

figure 1.8: Perturbation symétrique à 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 l'utilisation des 
fonctions de Walsh. 

Exemple d'application des fonctions de Walsh 

Une représentation réelle est d'abord obtenue à partir de la séquence S de vecteurs 
complexes: à chaque Uj (j:::: 1 à L ) de S, on associe le vecteur défini par ( hjC 1 ), ... , hjC 2N )] 
dont les coefficients réels sont donnés par: 

Il est aisé de montrer que les hjCi) vérifient: 

L 

l l hj (i) hj (k) 

j 1 

(; i k étant le symbole de Kronecker et 1 < i , k < 2N 

(31) 

(32) 

(33) 

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 
mutuellemen t orthogonales. 

Nous obtenons: 

h/i) :::: [ ligné' ( i ) de H(n) J où H(n) est d'ordre 2n et vérifie la relation de récurrence 
suivante: 

H (k) 

avec H(O) :::: 1 et k == 1 à n 

Lorsque n=2 

1 

H(2) = 1 

1 

1 

'H(k-1) H(k 1)] 
l~(k 1) -H(k-1) 

1 1 1 

1 1 1 

l 1 -1 

-1 -1 1 
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Pour unè matrice H(n), ii exi:,l\': 2n lignes (respectivement colonnes), b longueur de la 
séquence S étant égale à 2n avec n =[ log2 (2N) 1 pour obtenir des séquences h de longueur lN 
( [xl est le plus grand entier ~ x ~ 

1.3.2.2.3 Evaluation de la matrice de covariance de l'estimée du gradient 

La covariance de l'estimée du gradient eSl un paramètre important car elle donne une 
indication sur la variation de l'erreur due à la mesure du gradient lors de chaqlH' pas 
d'adaptation. 

cov (V Ps) 
w 

Le calcul développé dans l'annexel montre que: 

cov (V Ps) 
w 

1 

( U -~- RU.) U. U.T ~ 
. 1 xx 1 1 1 J (37) 

Cette expression dépend étroiternent de la puissance de sortie nominale ~0 RxxW. 
L'idée est donc d'établir un critère qui minimise cette puissance selon certaines contraintes au 
fur et à mesure que l'on tend vers les conditions optimales. Nous allons dans ce que suit mettre 
en oeuvre la méthode du minimum de variance à l'aide de l'algorithme des perturbations 
symétriq ues. 

1.3.2.2.4 Minimisation de la puissance de sortie avec contrainte de gain 

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

W:-s. = g. 
1 1 

i=l à K (38) 

ou encore 

aw = g (39) 

Test l'opérateur Transpose conjugué, les contraintes servant par exemple à préserver 
ou annuler le gain dans un certain nombre de directions. 
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Le probkrne (Pl) se résume donc par: 

1 
Minimum/w {Hfl ~xx~V } 

respectant CI W == g 

(Pl) 

avec C = [ SI, ... , SK J 

Si rang ( C ) = K ::; N ( dimension du réseau ), les contraintes seront strictement 
respectées. La solution optimale de (Pl) est obtenue en utilisant la technique des 
multiplicateurs de Lagrange: 

-1 .L -1 1 
W Opl == R xx C [ C! R xx C] g (40) 

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

P . - W t R W - gt (ct R -1 C) 1 g 
mm - opt xx opt - . xx (41) 

Cene méthode est mise en oeuvre de façon adaptative à l'aide de l'algorithme des 
perturb~tions. Si un gain g est supposé dans la direction du signal utile de vecteur espace 
Su ( W' S u = g ) alors la procédure est la suivante: 

phase 1 (perturbation) : Le gradient est estimé il l'instant k en utilisant la perturbation 
symétrique: V w

k 
(Ps (W k) ) est alors obtenu. 

phase 2 (mise à jour des pondérations) : 

Su.· g 
~V(k+l) - PlW(k) -j.lVwk(PS(YV

k
»)] +-_ ..... 

sut Su 

j.l est le pas d'adaptation de l'algorithme 

P est la matrice de projection définie par: 

P 
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1.3.2.2.5 Simulation 2 

Nous nous plaçons dans le cas d'ondes planes à spectre bande étroite, sans traJel~ 

multiples, reçues par un réseau rectiligne dont les éléments sont espacés d'une demi longueur 
d'onde. 

a) les signaux présents sur chacun des capteurs sont stationnaires dans la fenêtre 
d'observation; il s'agit d'une source plane de puissance 10 dB arrivant dans la direc1ion de la 
normale au réseau et d'un bruit blanc spatialement et temporellement de variance (J = 0 dB 

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 l'une de ces trois directions). 

Un cas d'adaptation est présenté à la figure 1.9. Nous remarquons le bon fonctionnement 
de la méthode des perturbations associée au critère de variance minimale lorsque le nombre de 
capteurs N est supérieur au nombre de contraintes de gains imposées Ng (figure l. 9.a). Par 
contre si cette hypothèse n'est pas vériflée.. toutes les contraintes Ile sont pas respectées (figures 
1.9.b et 1.9.c). Ced introduit (après l'hypothèse bande étroite) un deuxième l'acteur Je 
limitation des performances représenté par le nombre de degrés de liberté du réseau. 
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.9:Application de la méthode des perturbations associée 
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1.3.2.2.6 Conclusions 

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

1) une implantation faible coût réduisant considérablement le nombre de VOles de 
traitement fréquemment rencontrées dans la plupart des récepteurs adaptatifs, 

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

En particulier, un minicalculateur peut être 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 pennettent 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 pemlet son implantation. L'application de mesures directes 
de la puissance de sortie facilite l'opération de corrélation avec ces fonctions et génére le:.. 
composantes du gradient. 

Les coefficients de pondérations sont contrôlés d'une façon adaptative par le critère du 
minimum de variance. Les résultats de la simulation ont montré un facteur de limitation des 
perfonnances 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 fonne réelle de l'algorithme LMS ( Least Mean Square Error ou 
Erreur Quadratique Moyenne Minimale) de Widrow-Hopf a été largement développée pendant 
ces dernières 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 l'antenne permet la 
sélection de la fréquence RF désirée 00, le mélange avec une fréquence fixe 00

0 
avant filtrage 

passe-bande permet de sélectionner la bande utile. Le traitement à la fréquence intermédiaire 
I.~ 00 1 est contrôlé par le second O.L qui assure en même temps la mise en quadrature des 
VOles. 

Les filtres R.I pennettent de rejeter la fréquence image susceptible de modifier les 
conditions de fonctionnement de l'algorithme LMS implanté dans chaque voie. 

Le critère consiste à minimiser l'erreur entre la sortie y(t) et un signal de référence d(t). 
Ce dernier doit être 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 sonie c'est-à-dire € (t) 
l'estimée du gradient au temps t s'écrit: 

(t)X(t) 

Chapitre 1 

T d ( t) - \;V X (L) , alors 

(44) 

Sous forme discrète, l'équation de commande des coefficients de pondérations prend la 
forme suivante: 

W(k+l) W(k) +2~€(k+ l)X(k+ 1) (45) 

La constante ~ agit à la fois sur la stabilité et la rapidité de convergence de l'algorithme. 

Pour un réseau à N éléments, chaque itération nécessite 2N+ l multiplications et 2N 
additions. 

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

Sous sa forme complexe, l'algorithme LMS est une adaptation simultanée des parties 
réelle et imaginaire des coefficients de pondérations W(k) en minimisant la puissance du signal 
d'erreur en sortie: 

WRCk+l) (46) 

W,Ck+l) = W,(k) -~V,[€(k+l)€*(k+l)l (47) 

V R et \7; désignent respectivement le gradient par rapport à la partie réelle et à la 
partie imaginaire de W. 

Dans ce cas 

W (k + 1) (48) 

W (k + 1) (k + 1) } 
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Lè calcul des composantes du gradient conduit à : 

W(k+l) = H/(k) +2!lECk+1)x*(k+l) (50) 

qui traduit la fonne complexe de i'algorithme LMS: le vecteur de données d'entrée doit être 
conjugué avant l'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. 

ième élément 

J'vI u 1 ti plieurs 

37 

Signal de référence 

figure 1. 0: Configuration d'une voie de traitement 
(Forme réelle du LMS) 
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figure 1. Il: Configuration dl une voie de traitement 
(Forme complexe du LMS) 
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1.3.2.3.2 Critère de sélection du coefficient p 

Le bon choix de la constante d'adaptation Jl doit répondre aux questions ~uivanles 

1) Pour quelles valeurs de p l'algorithme LMS devient et reste stable? 

2) Quelle valeur optimale p de p conduit il la fois à une convergence rapide de 
l'algorithme d'adaptation et à une eY~/ur d'ajustement faible? 

On définit l'erreur d'ajustement par la quantité: 

M = (E (é;k - ç . ») / ç . mm mm (51) 

qui traduit l'erreur moyenne relative entre <;k ( pour W=W(k) ) et l'en'eur quadrati4ue 
minimale <; , (pour W=WOPl ). L'étude sur la stabilité du LMS suppose que si le système 
est dans sa r~:re d'adaptation, l'erreur à priori devient inférieure à l'erreur il posteriori ce qui 
est <le C:ir celui-ci exploitt: plus d'informations, L'erreur à posteriori est défini,,: par: 

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

i: 
1 

! 
1 , 

1 , 
f. 
r 

k+ 1) est le signal d'erreur à l'instant k+ 1 entre la sortie et le signal de référence t 
f 

39 

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

E(k+l) - d(k+l) -WT(k)X(k+l) 

W (k + 1) HI (k) + 2 pX (k + 1) E (k + 1) 

Dans cc cas: 

c(k+ 1) E (k + 1) [1 - 2 pX T (k + 1) X (k + 1) ] 

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

Il - 2 pE [X T (k + 1 ) X (k + 1 ) ] 1 < 1 

d . où: 0 < p < 1 / ( NP e) ou encore 0 < p < 1 / À 
max 
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Pe est la puissance du signal d'entrée et Àmax la plus grande valeur propre de la matrice 

de covariance Rxx' 

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: 

0< Il < 1/ (3NPe) (58) 

Il est clair que la seconde question posée préalablement engendre un compromis à trouver 
car une valeur de Il élevée entraîne certes une rapide convergence de l'algorithme mais aussi 
une erreur d'ajustement non négligeable ( cette erreur varie comme IlTrace (Rx) ). 
Inversement une faible valeur de Il engendre une erreur d'ajustement plus petite mais 
augmente le temps de convergence (les constantes de temps des différents modes sont 
inversement proportionnelles à Ill...· ). 

1 

Widrow [18] utilise la règle basée sur le transitOIre des modes engendrés par les 
constmtes de temps d'adaptation. Il considère qu'après environ quatre constantes de temps, la 
solution optimale de Wiener est approchée et l'on peut donc s'intéresser uniquement à la 
dimunition de l'erreur d'ajustement. Il pose Ill.... = 1/4 dans le cas où toutes les valeurs 
propres de la matrice de covariance des signaux dxx sont égales. 

Horowitz et Senne [19] choisissent le critère de sélection des conditions initiales menant 
à une plus rapide convergence de l'algorithme. Ceci conduit à choisir 
Il\nax = 1/ ( 4 + 2m) où m désigne la multiplicité de la plus grande valeur propre de 

Rxx' 

En présence d'un brouilleur fort ( m=1 ), l'étude de Widrow conduit à une erreur 
d'ajustement 

N 

M = IlTrace (R ) =11 " À. = Ill... =1/6 xx L..J 1 max 
(59) 

i = 1 

Cette erreur d'ajustement de 16% correspond à une dUTIunition de 0.7 dB sur la réjection 
du brouilleur par rapport à la condition optimale. 

Comme il est difficile de connaître à priori le nombre de valeurs propres dominantes, le 
choix de Il peut en pâtir. Par exemple supposons que l'adaptation se fasse avec 
111... 1/6. Lorsque le nombre de brouilleurs augmente, le choix optimal de Il est 

max 
donne par: 

1/ (4 + 2m) avec Trace (R xx) 

Par conséquent le taux d'erreur sur Il est évalué par le rapport: 
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Jl (61) -, 
ce (Rxx)) Jl opt 

ou 

Jl -- HIJ I~l ) 
(62) -

JlOPI 

Le tableau suivant résume l'erreur sur la réjection induite lorsque le nombre de 
brouilleurs varie: 

Nombre de 
Brouilleurs JlI Jl Opi Erreur induite (dB) 
dominants 

, 

'--~-"-' ----

1 1 0.7 
---

2 0.67 1 
-

3 0.55 1.14 

4 0.5 1.25 
"'-

5 0047 1.33 

Tableau 1 : Dégradation des performances en fonction de l'environnement­
des brouilleurs 

! 
1 

Ces observations nous conduisent à cherche-r un critère qui limite l'erreur d'ajustement à 
la fin uc chaque intervalle d'observation. Pour celà il nous faut à priori imposer l'état initial 
des coefficients de pondérations, le nombre d'itérations de l'algorithme et l'erreur minimale 
qui découle de la solution de Wiener. L'étude sur la propagation de l'EQM développée dans le 
paragraphe suivant permet d'étayer ce choix. 
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1.3.2.3.3 Propagation de l'EQM 

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

e (k + 1) = d (k + 1) - WT (k) X (k + 1) (63) 

et 

W (k + 1) = ~v (k) + 2 Jle (k + 1) X (k + 1) (64) 

La combinaison de ces équations conduit à: 

W (k + 1) [ 1 - 2 J.lX ( k + 1 ) X T (k + 1) 1 W (k + 1) + 2 J.lX (k + 1) d (k + ]) 
(65) 

Lorsque les coefficients de pondérations atteignent leurs valeurs optimales Wopt en 
régime établi, la moyenne du vecteur W(k+ 1) devient égale à la moyenne de W(k). Dans ce cas 

(66) 

où Rxx E[ X(k)X T (k) 1 et r xd Er X(k)d(k) 1 

L'erreur quadratique moyenne (EQM) en sortie se définit par: 

(67) 

En fonction de l'erreur minimale lorsque W::::::Wopt nous avons: 

; (k + 1) = ~ . + [W (k) - W pt] T [W (k) - W pt] mm 0 0 
(68) 

Le tenne de droite figurant dans l'équation (68) désigne l'expression de la puissance 
d'erreur en sortie par rapport à; . : C'est donc la puissance d'erreur résiduelle provenant 
de l'erreur d'ajustement des p~~8érations. L'étude de son évolution fait l'objet de ce 
paragraphe. 
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Le caractère hermitien de la matrice des données d'entrée Rxx pennet la diagonalisation 
de celle-ci sous la fonne : 

Rxx = Q-l diag( À.) Q où diag( À.) désigne la matrice diagonale composée des valeurs 
propres de Rxx et Q la ~atrice des vecteLrs propres associés vérifiant la relation Q-l Q T 

En posant V(k) = Q-l ( W(k) - WOPl ), J'équation (68) devient: 

N 

ç (k + 1) = ç . + '" À. Vl~ 
. fnln ~ 1 

(69) 

i = 1 

Désignons par A le vecteur colonne des valeurs propres et Cyy(k) le vecteur formé par 
les éléments v? (k); alors: 

ç (k + 1) (70) 

L'expression du vecteur V(k) permet de déduire la relation de r~cunence suivante: 

V(k+l) = V(kl 2~ QX(k+I)E(k+l) (71) 

En remplaçant E (k + 1) par sa valeur nous avons: 

il (k + 1) = [1 - 2 ~ Q X (k + 1) X T (k + 1 ) 1 V (k) - 2 J.l Q X (k + 1) E. (72) 
min 

La matrice de covariance conespondante peut alors être fomlée. Le calcul montre que: 

E(V(k+l)yT(k+l») (1 - 4J.l diag(À
i
) + 4J.l 2 AA T 1 El Y(k)VT(k)} 

+ 4J.l2 ç . diag (À.) 
min 1 

(73) 

T 
Comme A diag (À.) 1 où 1 est un vecteur colonne d'ordre N dont tous les 

éléments sont égaux à 1, la not~tion vectorielle conduit à: 

c vv (k + 1) 

4 2~ A 
J.l "'min (74) 
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~n l'abs2,t1ce de,si,gnaux (wésence d'un bruit t~l~nnique, identique sur chaque capteur et 
de vanance cr ), un element C vv du vecteur C.,y venfie la recurrence: 

Cl (k + 1) vv [ 1 

Si C~)V (0) désigne l'état initial alors: 

C~v (k) - [1 - 4J.lcr2+ 4J.l 2Ncr4
] kC~v (0) + 

k 1 

4J.l2ç ,cr2 '" [1-4J.lcr2 +4J.l2Ncr41i 
min L..t 

i = 0 

1.3.2.3.4 Simulation 3 

(75) 

(76) 

Nous allons simuler le comportel1~èm cette variation par rapport aux conditions 
optimales en choisissant comme critère de perfonnance l'erreur d'ajustement en fonction du 
coefficient J.l ou du nombre d'itérations ni, 

Les figures l.12, 1.13, l.14 et 1.15 montrent l'influence des paramètres ç , et N 
(dimension du réseau), Ces courbes ont été tracées en limitant le nombre d'itératToWs dans 
l'intervalle d 'observation ..:ax valeurs i nd iq uées. 

Erreur d'ajusterhent 
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~ni 'v 
.- _ .. -

-------+ .... 
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C ÙJLl o O~81 0.064.1 

Figure 1.12: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient 
d'adaptation Il 

(ni = 10,50,90. 1:10, 170 ç , = 0.1 
min 

N = 10) 
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Erreur d'ajustement 
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Figure 1.13: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient 
d'adaptation ~ 

(ni = 10, 50, 90, 130, 170 
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Figure 1.14: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient t 
d' adaptation ~ 
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Erreur d'ajustement 
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Figure 1.15: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient 
d'adaptation Il 

(nÎ=1O,50,90,130,170 ç. 0.001 :\J=1O) 
min 

La figure 1.16 montre que la rapidité de convergence de l'algorithme n'est pas 
nécessairement proportionnelle à la valeur de ).1. Les cas obtenus pour ).1 = 0.05 et 
).1 0.038 illustrent cette remarque. 

Erreur d'ajustement 
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Figure .16: Erreur d'ajustement en fonction du nombre 
d'échantillons ni 

q.l = 0.026,0.038,0.050,0.062,0.074 ç . 
min 

0.001 N = 10) 
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Enfin une étude comparative est faite avec les configurations rédie et complexe du LMS. 
II est aisé de montrer que pour un réseau à N éléments, les valeurs propres {À.} de la matrice 
de covariance réelle R r (t) de dimension 2N X 2N sont identiques à celles Ae la matrice de 
covariance complexe (l!2) Re (1) de dImension N X N, chaque valeur propre simple de 
( 1/2) Re (t) engendrant dans R r (t) une valeur propre double. 

En effet si x 2i 1 (1) et x2i (t) sont respectivement les composantes en phase et cn 
quadrature générées par la voie i, alors il existe une opération d'isomorphisme entre 

et 

[
c (t) D (1)] 

--D (t) C (t) 

2 [ C (t) - jD (1) l 

(77) 

(78) 

où CCt) et OCt) sont des matrices carrées d'ordre N dont les éléments sont définis par 

D .. (t) 
IJ 

( i, j = 1 à N ) 

l } == E{x".x?,} 
_1 -J 

(79) 

(80) 

Dans ce cas si A(t) + j B(t) est un vecteur propre de Re (t) ayant À comme valeur propre 
alors le calcul montre que [ A(t), B(l) 1 et 1 -A(t), B(t) ] sont deux vecteurs propres de R (1) 
ayant la même valeur propre 1.../2. r 

Les figures 1.17, 1.18 et 1.19. montrent les perfomances obtenues. Comme la constante 
de temps d'adaptation varie en 1/1..., nous retrouvons une propriété importante sur la rapidité 
de convergence du cas complexe. Il sera donc l'outil à adopter lors de l'implantation pratique. 
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Erreur d'ajustement 
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Figure 1.17: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient 
d'adaptation J.l ( LMS complexe) 

(ni = JO, 50, 90, 130, 170 ~ . mm 0.001 N 10) 
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Figure 1.18: Erreur d'ajustement en fonction du coefficient 
d'adaptation J.l (LMS complexe) 

(ni 10,50,90,130, 170 ~ . mm N = JO) 0.1 
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Erreur d'ajustement 
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Figure 1.19: Réponse transitoire (comparaison des cas, réel et 
complexe avec un coefficient J..L= 0.01) 

Le tableau suivd,nt résume les principaux résultats: 

cas réel cas complexe 

Smin - 0.001 Smin - 0.1 S . = 0.001 1 S . = 0.1 mm min 

nI J..L opt nI J..L opt nI J..L opt nI J..Lopt 

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 90 0.0241 90 0.0141 

130 0.0301 130 0.0161 130 0.0161 130 0.0081 

170 0.0181 170 0.0141 170 0.121 170 0.0061 

Tableau 2 : Performances de l'algorithme LMS 
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Ce tabkau donne une idée sur les valeurs optimales de la constante J.l. En effet, J.l 
varie proportionnellement à 1!(4+2N) (cas de l'algorithme LMS réel) lorsque le nom~~ 
d'itérations est assez limi té (j usq li' à 90). 

Quand N=lO, 
1 

0.0417 
4+2N 

Les valeurs données par le tableau 2 correspondent donc aux résultats de Horowitz et 
Senne que nous avons rappelés précédemment. Au delà, l'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 Jl. 

1.3.2.4 Conclusions 

Le comportement de l'algorithme LMS sous ses formes réelle et complexe a été étudié 
dans ce paragraphe dans 1 'hypothèse de signaux indépendants et gaussiens. Les variations de 
l'erreur d'ajustement qui est la différence entre les performances adaptatives et les 
performances optimales nous ont permis de dresser le critère de sélection du coefficient Jl 
contrôlant à la fois la stabilité et la vIlesse de convergence de l'algorithme. Il a été montré que 
la rapidité de convergence de l' algori th me LMS n'est pas nécessairement proportionnelle à la 
valeur de Il. 

Enfln nous avons mis èl1 èxergue l'avantage de l'implantation complexe de cet 
algorithme qui fr"!rnit une adaptation plus rapide durant la phase transitoire par rapport au cas 
réel au prix d'une charge de \:; un pèU plus conséquente. 

1.3.3 Méthode basée sur la maximisation du rapport Signal à 

bruit 

1.3.3.1 Principe et application 

La boucle adaptative de Hc)\vells-Applebaum [201 maximise le rapport signal à bruit en 
sortie en exploitant l'information sur la direction d'arrivée du signal utile. L'angle d'incidence 
du signal utile peut être connu à priori (liaison entre deux stations fixes) ou estimé. 

L'estimation de la direction d'incidence des sources rayonnantes à partir des mesures 
fournies par un réseau de capteurs passif est fréquemment rencontrée en radar, sonar ou en 
radio-astronomie [51 J. Lorsque le type d'application souhaité demande un pouvoir de 
résolution assez important et que le rapport signal à bruit disponible à l'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 à cette matrice sont plus 
performantes que les autres méthodes plus classiques comme la formation de faisceaux ou les 
techniques autorégressives. Citons comme exemple l'algorithme MUSIC [21] qui procède à la 
décomposition de la matrice de covariance des signaux reçus dans deux sous espaces signal et 
bruit orthogonaux entre eux, l'estimation de l'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 coût sont issues de la boucle de Howells­
Applebaum f22][23]. L'implantation en hyperfréquence juste derrière les capteurs a fait l'objet 
de nombreuses études car elle offre l'avantage de disposer de circuits simples tels que les 
multiplieurs, filtres, amplicateurs, intégrateurs etc ... 

Par contre une attention particulière doit être accordée quant à 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 fomler le rapport signal à bruit 
suivant: 

') 

RSIB == \wt Sul"-

wtMW 
(81) 

où M est la matrice de covariance du bruit (brouilleurs+bruit tht'nniquc) et \V le vecteur 
pondérations appliqué. 

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

Dans ce cas: 

'<SIB 

<x, y > T * X MÎ' 

< W, M-1 Su * > /2 

< W, W> 

En appliquant l'inégalité de Schwartz: 

RSIB ~ [ < W, W> 

RSIB ~ 

L'égalité est obtenue si 

W W
opr 

avec ~ complexe 

ce qui conduit au rapport signal à bruit optimal 
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Le synoptique de la boucle adaptative est donné par la figure 1.20. 

Les différents paramètres sont spécifiés ci-dessous: 

Xj(t) : Signal capteur j (j= l, .,., N ) 

K : Gain de boucle 

Wjo : Composante j de Wo appelé vecteur directionnel 

y(t) : Signal disponible en sonie 

Capteur j 

Complexe 
con'u ué 

Autres éléments 

Chapitre 1 

(87) 

Sortie du réseau 

y(t) 

figure 1.20:Boucle adaptative de Howells-Applebaum 

Il convient de souligner que les coefficients de pondérations peuvent osciller autour de 
leurs valeurs optimales après convergence à cause des sources de bruit à la fois extérieure et 
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intérieure à 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: 

d~V (t) 
ordre 1: t dt + (f + K Rx) W ( t) W 0 (88) 

ordre 2 : 
? d2~V (1) d~V (t) 

't- dt + 2Ç 't dt + (1 + KRxx) W (1) (89) 

't : Constante de temps propre du filtre 

: Matrice identité 

ç : Coefficient d'amortissement 

Rxx : Matrice de covariance des signaux 

1.3.3.2 Expression des pondérations optimales 

En l'absence de bruit additif aléatoire, les équations (88) et (89) conduisent au même 
régime établi donnant les pondérations optimales suivantes: 

W opt 

La décomposition propre ou décomposition spectrale de R conduit à: 
xx 

N 

" 1 .!. ~VoPt = L.... 1 + KÀ. (e i ' Wo) ei 
i = 1 l 

À. est la valeur propre associé au ième vecteur propre de R 
l xx 

(90) 

(91) 

Cette expression montre que les pondérations optimales sont des combinaisons linéaires 

des vecteurs propres de R xx pondérées par les coefficients: 1 + 1 
( e / W 0) de 

sorte que les vecteurs propres correspondants aux plu s grandes valeurs propres n'apportent 
aucune contribution à l'établissement de ces pondérations (qui tendent vers zéro). Les signaux 
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de niveau fort sc trouvent alors très fortement atténués. Widrow [25 J ! 'applique dans le cas de 
figure signal utile faible, brouilleurs forts; ceci a donné naissance à l'algorithme d'inversion de 
puissance (le rapport signal à bruit recueilli à la sortie de l'antenne adaptative est 
approximativement l'im'erse du même rapport observé à l'entrée). 

En notant que: 

~Vopt 

alors 

1 
avec K assez grand et ~ = K 

(92) 

(93) 

Ce filtre spatial conduit alors à la maximisation du rapport signal sur bruit si Wa pointe 
dans la direction de visée, 

1.3.3.3 fnfluence du bruit de mesure sur les pondérations 

t l A la convergence, le vecteur pondérations W mesuré "st W=Wapt+6 où 6 est la 
le composante de bruit aléatoire qui se superpose à Wapl' Un compromis doit être trouvé entre la 

rapidité de réponse du système et la suppression de ce bruit. 

La variance de West donnée par la formule 

Var (W) 

l où West la valeur moyenne égale à W opt à la convergence, 

Dans ce cas 

Var (W) E{fJL\} 

En décomposant la matrice de covariance sous la forme 

où R 
XXOpl 

R =R. + E xx x'xopt 

Qdiag (À.) Q-l j'équation (88) conduit à: 
1 
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'TdV(l) + (/+Kdiag(À.))V(t) _ -KQ-l€(t)W(t; 
. 1 

avec V == Q-l L1 

Le réseau de N éléments engendre N équalions indépendant("~~ du type: 

i=l à N, a. -
1 

clv. 
1 +O'.v .. _. 1-13Q- l c:WJ/. == u/' 

dt 1 1 

1 +KÀ. 
1 K 

et 13 -
'T 

En intégrant entre to et t nous avons: 

1 

v· (t) 
1 

-0 (l-t.) J -0 (t-t) 
v.(t)e' U + e' ll.(t)d'T 
101 

to 

Dans l'hypothèse d'un système causal et si J'état initial vi(to) est négligeable, alor~, 

t 

vi(t) == fe-a''(Ui(l-'T) dt 

o 

(97) 

(98) 

(99) 

(100) 

Comme Var( \\') 
estimée: 

E {L1TL1} - E{VtV}, l'expression E{V/'Vk } doit l'tre 

0() oc' 

Î f r ([ -1 ." '" - (a '( + a t~) !3~ d'T F Q c: (t - 1: ) W Ji e ] 1 k ~ 
1. - .. . 1 opt j 

o 0, 
00 

t 2) W ope J k )dT2 + 13 2 f d'Tl f E < [ Q-l E (t 
. () 0 

On peut montrer [2] que dans ce cas: 
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(102) 

où Te est la période d'échantillonnage des signaux reçus. 

Ce résultat montre l'importance du choix des paramètres de la boucle adaptative pour 
contrôler la variance des pondérations. 

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

1" 
eff KI.. . 

min 

donc '( cft'est invèr:;tl11èllt proportionnel à ~ . 

AI.. . 
1:-' min 

(103) 

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

1.3.3.4 Simulation -t 

L'influence du filtre sur les perfom1ances de la boucle est étudiée selon le schéma suivant: 

.. H(z) -

figure 1.21: Génération des coefficients de pondérations 

* Ej(nTe) est l'échantillon du signal analogique Xj (t)y(t) (sortie du corrélateur à l'instant 
nTe) (n:entier et Te:période d'échantillonnage). 

Les fonctions de transfert suivantes ont été utilisées: 
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(Te) 11: 
avecG==K(l- e 

H(z) = 
G 

J - e - (Te) 

2nd ordre: H(z)::: 
G 

----~.- _._--

1 
(10-1) 

(105) 

( 1(6) 

(l07) 

Il est clair que l'introduction d'un filtre du second ordr,,; peut engendrer des problèmes 
d'instabilité. Le domaine de stabilité de ce filtre a donc été préalablement spécifié en fonction 
des paramètres Blet B2' 

~ 
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 , 
à 0 et 30 degrés par rapport à la normale au réseau. ~ 

! 
t 
~: 

f 

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 
formalÎon du zéro dans la direction du brouilleur. Le diagramme de rayonnement donné par la 
ligure 1.23 montre qu'une faible variance observée au niveau des pondérations peut entrainer 

une erreur sur la direction du zéro à créer. Le rapport signal à bruit se trouve ainsi affecté (on ~ .•.. 
note une amélioration de + 10 dB par rapport au filtre du premier ordre). t 

1 

Cette amélioration des performances du système s'explique par le fait que pour la boucle ,t,' .• 

du 1er ordre, la variance des coefficients de pondérations et la constante de temps effective sont 
étroitement liés. L'implantation d'une boucle du second ordre pennet de disposer d'un 
paramètre supplémentaire (coefficient d'amortissement) pour une bonne réjection du bruit de , 
mesure sur les pondérations sans compromettre la rapidité d'adaptation de l'algorithme. t 

i 
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figure 1.22:Influence du filtre passe-bas sur les pondérations 
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.Jl'11tllner 

Cli ,,,' {oOI 

1er ordre 

------_._---_. __ ._ .. _----------

2nd ordre 

Ja.m.."ner 

~,oo "00 H.le eoo 
'L".,~':.l('r (If It, 

figure 1.23:Performances comparatives 

Il est intéressant de rappeler que les performances d'un système de contrôle adaptatif sont 
généralement décrites en termes de stabilité, sensibilité, réponse transitoire et taux 
d 'ondulation résiduel du bruit après convergence. 
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LèS systèmes du second ordre qui peuvent satisfaire ces critères sont ainsi d'un grand 
intérêt car même si l'on dispose d'un système d'ordre plus élevé, ce dernier pourra être 
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 à bruit en sortie de 
l'antenne a fait l'objet de nombreuses réalisations analogiques notamment en hyperfréquence. 

Elle nécessi te la connaissance de la direction d'incidence des signaux et posséde des 
propriétés de convergence semblables à celles de l'algorithme LMS. 

Dans ce paragraphe, nous avons insisté sur l'influence du filtre présent dans la boucle 
adaptative sur les performances globales du système en mesurant les variances des coefficients 
de pondérations. Une amélioration des performances a été observée lorsque le filtre passe-bas 
du 1er 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 l'inversion de la matrice de 
covar1ance (D.M.I) 

1.3.4.1 Principe 

Cette technique permet d'améliorer la vitesse de convergence du système 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 m1ximisation du rapport signal à bruit est assurée 
par le filtre spatial défini par W 0 t = J.lM- S u* où J.l est une grandeur complexe et M la 
matrice de covariance du bruit(brguilleurs et bruit thermique). 

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

W 
A -1 * 

J.lM Su 

Cela suppose à priori la connaissance de la direction d'incidence du signal utile. 

(l08) 

La méthode du maximum de vraisemblance peut dans ce cas être 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 supposés indépendants et 
gaussiens. 

L'estimateur au sens du maximum de vraisemblance de M est alors donné par: 
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K 

M - k L X (j) xi" (j) 
j 1 

1.3.4.2 Etude théorique des performances 

(109) 

Le rappon signal à bruit peut s'écrire en utilisant les valeurs estimées du filtre spatial de 
Wiener~Hopf: 

RSIB 

Ce rapport peut être normalisé sous la forme suivante: 

p 
RSIB 

RSIBopt 

avec R SI BOp! 

(110) 

(111) 

(112) 

p mesure la perte de performances en RSIB due à l'emploi d'un nombre fini 
d'échantillons K dans l'estimation de la matrice de covariance. 

1.3A.2.1 Adaptation en absence de signal utile 

Le filtre spatial est de la forme: 

(113) 

où M est l'estimée de la matrice de bruit. 

La densité de probabilité pep )de la variable aléatoire p (que nous notons ici Pl) 
comprise e!ltre 0 et 1 est déduite de la théorie de Goodman sur la distribution complexe de 
Wishart [26]. 

Si nous posons 

B 

K 

LX (j)xt (j) 
j=l 

(114) 

alors la densité de probabilité conjointe des éléments bij de B( i ..:;. j l, ... , N ) supposés 
indépendants est connue sous le nom de distribution complexe de Wishart. P( Pl) suit une loi 
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dae béta donnée par: 

P(P
I
)= {K!/[ (N-2)!(K+I-N)!]} (l_p)N 2pK + 1 - N (l15) 

L'espérance mathématique est alors de la forme: 

E( ) = K+2-N 
Pl K + 1 (116) 

Il faut à peu près K=2N-3 échantillons pour obtenir de bonnes performances (à 3 dB du 
RSIBopt)' 

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

/ )" "1 . \. 1) l "-

Ainsi pour N ~ 3 : 

N-2 
a) - l C~ai(1-a)K 

o 

p (p 1 < 1/2) ::; 0.5 si K ~ 2N - 3 

p (p l < 1/2) ::; 0.0195 si K ~ 3N 

P(p
1 

< 1/2) ::;0.0032 siK~4N 

P (p 1 < 1/2) ::; 0.00049 si K ~ 5N 

( 117) 

Le RSIB mesuré est donc à moins de 3 dB du RSlBopt dans 98% des cas dès que K ~ 3N 
etdans 99.7% des cas dès que K ~ 4N. 

Dans le cas où le nombre de brouilleurs Ni est très inférieur au nombre de capteurs, de 
bonnes performances de l'algorithme peuvent être obtenues avec seulement 2N j échantillons 
en rendant la matrice inversible par l'appon de valeurs ÀI (I matrice identité): 

pour K<N 

-

K 

Rxx - ÀI + ~ l X (i) xi' (i) 
1 

BASES DE RECEPTION ADAPTATIVE 

(l18) 

(119) 

62 



à: 

Chapitre 1 

où Q [X(1)IX(2)I...X(K)] et A = diaf~ 

~ -1 = '\.-1, Rxx 1\, 

Alors: 

R~ '\.,-11, 
xx ~ 1\, l 

quand À~O 

1 l ) 
K' ... , .K ) 

: 120) 

d2}) 

Nous retrouvons ainsi la méthode des projections avec une matrice de pmjection P égale 

(I22) 

Cette matrice effectue l'opération de projection dans l'espace perpendiculaire à >. ( 1 ), ... , 

X(K). Le filtre spatial est de la forme. 

W opt 
( 123) 

Dans le cas d'un environnement non stationnaire, il est préférable d'utiliser un estimateur 

pondéré avec un facteur d'oubli: 

00 

R~;(J) = (1 ex) IexÎX(J-i)xt(J-i) 

o 
où ex est le facteur d'oubli compris entre 0 et 1. 

Un algorithme récursif peut être formé: 

Rxx (j) - aRxx (j 1) + (1 - ex) X (j) xt (J) 

Le lemme d'inversion de matrices pemlet d'écrire: 

(124) 

(125) 

(126) 

Outre le problème déjà annoncé concernant la charge de calculs (nombre de 
multiplications complexes permett~nt d'établir les coefficients de pondérations proportionnel 
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à ,\(i, 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 très inférieur au nombre de capteurs et le bruit thermique 
présent au niveau de chaque capteur est relativement faible. 

2) le nombre d'échantillons di~onible est inférieur au nombre de capteurs. 

En effet, comme Rxx = ~ L X U) xt U) dans l'hypothèse de l'estimateur du 

J = 1 ~ 
maximum de vaisemblance, nous pouvons déduire: rang (Rxx) ~ K 

~ 

Une singularité de R xx peut dans ce cas être observée dès que K est inférieur à N. 

1.3.4.2.2 Adaptation en présence de signaI utile 

Dans le cas où 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 (127) 

Avec ces hypothèses, le rapport signal à bruit normalisé noté dans ce paragraphe p,., 
s'exprime sous la fomle [27]: -

(128) 

où P'i est une variable aléatoire de même densité de probabilité que Pl' 

Ceci conduit à la relation suivante: 

(129) 

Ce résultat montre que pour de faibles valeurs de RSIBopt ' l'adaptation en présence et 
en absence de signal utile est identique ( même vitesse de convergence de l'algorithme ). Par 
contre lorsque RSIBopt devient grand, la présence du signal utile ralentit la convergence: en 
effet 

P(p
2
<1/2)<a si P ( (p < 1 - 1 \, < a î 

1 RSIBopt ) ) 
(130) 

[ 
RSIB l 

si K ~ 2N 1 + 2 Opl (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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D:J.ns la plupart des applications radiomobiles, la direction d'incidence du signal utile 
n'est pas connue à priori et le vecteur d 'intercorrélati~1 r xd doit aussi être estimé, Pour 
appliquer le critère du signal de référence( Wop t = R xx rxd ), il est nécessaire d'estimer 
R et r rd' La méthode du maximum de vraisemblance est utilisé comme dans l'estimation 
dtl1 matrice de covariance des signaux, ce qui donne: 

K 

rxd - i L x* (j) d (j) 
j =: 1 

On obtient le filtre spatial suivant: 

(132) 

(133) 

Pour établir ces coefficients de pondérations, le nombre de multiplications complexes 
peut être considérable surtout si le nombre de capteurs est élevé, 

1.3.4.3 Simulation 5 

Afin d'illustrer les résultats théoriques du paragraphe précédent, des simulations ont été 
effectuées à l'aide d'un réseau linéaire de N c3 n teurs 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 paramètres suivants: N=2, 0 =-20,0, 20 
degrés, 0,=30 degrés, Pb = 0 dB, Pu ==- 0 dB et Pi = 20 dB, U 

~ l ~ 

La figure 1.27 montre l'influence de la taille du réseau avec les paramètres suivants: 
e - 0 degré, 0,=30 degrés, Pb = 0 dB, Pu 5 dB, Pi = 20 dB et N :;;; 2, 3,4,5. 

u 1 

En tenant compte du bruit de fond (AI où 1 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 1,..,= 0.02, 0.2, et 2). 

Les figures 1.30 et 1.31 traitent le cas de l'estimateur pondéré avec les mêmes paramètres 
que pour la figure 26. L'influence du facteur d'oubli a est aussi étudiée pour a= 0.1,0.5,0.9. 

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

(Variation de la Direction d' Incidence du Signal utile) 
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~re 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 À! dans la mat~;ce 
de cova~iance des signaux avec À = 1) 
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figu~e .29:Performances du Maximum de Vraisemblance 

(Addition d'un bruit de fond À! dans la mat~ice 
de covar iacce des signaux avec À = 0.02,0.2, et2 ) 
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figure 1.30:Performances de l'estimateur pondéré 

( Facteur d'oubli Cl == 0.1, 0.5, 0.9 0 == 0° ) 
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figure 1.31: Performances de l'estimateur pondéré 

( Facteur d' oubli Cl == 1 ) 
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1.3-"'.4 Conclusions sur la méthode 0.1\1.1 

Les méthodes d'inversion directe de la matrice de covariance sont intéressantes surtout 
si l'environnement des brouilleurs est complexe, 

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

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

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

1.3.5 Conclusions 

Dans ce chapitre, une synthèse de méthodes pennettant d'aboutir il. la réjection des 
sources d'interférence ou brouilleurs a été présentée. 

La sélection des algorithmes de traitement adaptatif a été dictée par les raisons suivantes: 

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

2) Satisfaire le critère d'une implantation faible coût lors de la phase expérimentale 
traitée par le chapitre 4. 

Rappelons que dans ce chapitre, les perfomlances du filtre adaptatif spatial ont été 
présentées sous 1 'hypothèse de conditions de propagation et de réception idéales. 

Dans les cas réels, cette hypoth~se n'est pas souvent vérifiée. Nous verrons dans le 
chapitre suivant quelques limitations inhérentes à une réalisation pratique. 
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-
INFLUENCE DES CARACTERISTIQUES 
RADIOELECTRIQUES DES CAPTEURS 

ET LIMITATIONS DES 
PERFORMANCES 

2.1 Introduction 

L'étude précédente a pennis de détenniner les pelfonnances optimales d'un système 
adaptatif composé d'antennes isotropes espacées d'une demi~longueur d'onde. 

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

Dans le chapitre l, nous avions émis l'hypothèse que tous les signaux étaient reçus avec 
la même 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 hypothèse. 

La polarisation des émissions est un paramètre supplémentaire de discrimination entre le 
signal utile et les brouilleurs. Un compromis gain en perfonnance/complexité de réalisation/ 
coût doit être trouvé pour améliorer la réception des signaux vus sous un même angle 
d'incidence. 

D'autre part, la variation du rapport signal à bruit en fonction de la distance interélément 
est le reflet des phénomènes suivants: 

1) Si la distance intercapteur est beaucoup plus grande que la demi-longueur d'onde, des 
lobes parasites non négligeables peuvent apparaître et donc modifier le diagramme de 
rayonnement de l'antenne [47]. Dans ce cas, une dégradation des perfonnances 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 à disposer les éléments capteurs d'une 
manière irrégulière ou lacunaire [48]. 

2) L'influence du phénomène de couplage interélément est notable surtout si l'espacement 
intercapteur est inférieur à À/2. Les performances du réseau liées étroitement aux 
caractéristiques électromagnétiques des signaux capteurs se trouvent alors modifiées. 
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Ce phénomène est étudié en considérant les régimes transitoire et établi des algorithmes 
de traitement. Nous développons en particulier les effets sur le temps de réponse du réseau à 
partir de l'évolution des valeurs propres associées à la matrice de covariance et sur le rappon 
signal à bruit à 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 

22.1 Définition de la polarisation 

Le champ électrique instantané d'une onde électromagnétique TEM (transverse 
électrique) se propageant dans la direction des Z croissants, s'exprime en coordonnées 
cartésiennes par [60]: 

Ê=ELE .J x y 

Ê E cos(ffit ~oz)i+E cos (ffit-· ~ z~ O)J rnx mv· u 

(134) 

.1 

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

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

(135) 

Les trois paramètres t, ê, et A représentés géometnquemem sur la figure suivante 
permettent de décrire l'état de polarisation de l'onde r29] (59]: 
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---------------------------------------------------------------------

x 

Fi re 2.1: Ellipse de Polarisation 

'"[ est l'angle d'inclinaison de l'ellipse. C'est l'angle que fonnent l'axe principal de l'ellipse 
el l'axe horizontaL Eesll'angle d'ellipticité: ~b 

E = awn ( î ( 136 ) 
\a) 

où a et b sont les longueurs des demi-axes de l'ellipse définies ci-dessus. 

A symbolise la taille de l'ellip~: Jal + b
1 (137) 

D'après la fonne des composantes du champ électrique, chaque polarisation peut être 
caractérisée par un vecteur de Jones complexe [43]: 

(138) 

Chaque composante représente les amplitudes des oscillations linéaires le long des axes 
x et y du trièdre de propagation. 

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

avec 

IEHI )EH + EV' cos (1 HV ) 
IEvl = [EH + EV' sin (IHV ) 

(139) 

(140) 

---------------------------------------------------------------------
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î'HY est l'angle défi.ni ci-dessous: 

v 

t Eyl ... ...................... / 
, , , , , , , , 
, , 
, . 
, 

____ ~L-__ ~ __________ ~: ________________ ~H 

=igure 2.2: Base Linéaire de Polarisation 

En coordonnées sphériques, l'onde TE reçue à l'origine peut être définie à partir de la 
composante horizontale E (j> et de la composante verticale obtenue par la projection de Ee: 

E '= E(f ~ + Ee, 9 

où (~, 9, -r) forme un trièdre direct de vecteurs unitaires. 

x 

77 

z 
Onde reçue 

Elément 
d'antenne 

Fig~re 2.3:Configuration du Réseau Plan 
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Le champ électrique instantané en z = 0 est alors donné par: 

~ 

E (0, t) 

~ 1-2-2 " 

l J E ~ + Ee . cos 1 . cos (00t) j 
JE~ .~ ES' sin 1· cos (OOt+ 0) 

( 142) 

Ê (0, t) JE~ +ES' 9\ {l'. cos r jO]' ejoot
} 

sm (1) . e ' 
(143) 

9\ désigne la partie réelle. 

L'état de polarisation décrit par le point P sur la sphère de Poincaré (figure 2.4) peut être 
exprimé par les angles let 0 ou le couple (E,'t) [57] [58]. Ils sont liés par les relations 
suivantes: 

x 

sin (2E) =sin(21)sin(0) 

tan (2't) ::: tan (2 l) cos (0) 

z 

y 

F gure 2.4:Sphère de Poincaré et Etat de Polarisation 

(144) 

Les cas particuliers d'états de polarisation sont obtenus en considérant certaines valeurs 
prises par E et 1. Par exemple: 

E 0 donne une polarisation linéaire (P est sur l'équateur). 

En plus, si 1 :::; 0 alors ES = 0 : l'onde est polarisée horizontalement. 

JI 
Si 1 ~ alors E $ 0 : la polarisation est verticale. ... . 

JI 
Les pôles de la sphère correspondent à la polarisation circulaire (E = ). 
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2.2.2 Performances optimales 

2.2.2.1 Représentation des signaux 

D'après les résultats trouvés précédemment, une onde plane en incidence sur le réseau 
d'antennes est entièrement caractérisée par sa direction d'arrivée (6, <\» , son angle d'ellipticité 
de polarisation e associé à l'angle d'orientation de l'ellipse l' et son amplitude A. 

Si P représente l'état de polarisation, alors le signal reçu par l'élément d'antenne j 
s'exprime par: 

,"'" 
Xj(t) = S(t+ r,~~.::. )-f,(6.<\>. p) 

s (t) est la forme d'onde du signal incident. 

l'J est la distance de l'élément j par rapport à l'origine des coordonnées. 

~ 0 est un vecteur unitaire dans la direction de propagation. 

(145) 

. fj est le diagramme de rayonnement de l'élément d'antenne j supposé non nécessairement 
Isotrope. 

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

. ( \ 

JI Cù L'If: set) = uet).e \ 0 't') (146) 

où u(t) est l'enveloppe complexe du signal, Cù
o 

est la pulsation de la porteuse et 0/ sa 
phase supposée constante. 

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

f r. P ) 
uit+~ ""U(t) 

\. C 
(147) 

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

j(Cù t + 0/) Xct)=:uct).e 0 .U (148) 

où U est donné par: 
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(149) 

<p. représente le déphasage introduit par la position de l'élément capteur j par rapport 
à l'origiAe des coordonnées prise comme référence des phases: 

(150) 

2.2.2.2 Pondérations optimales 

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

W opt (LMS) = R~~ . f xd (151) 

où 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). 

Si le signal utile est pointé avec le vecteur directionnel Su, le vecteur pondérations 
optimal peut aussi se mettre sous la fom1e: ( * J 

W t (LMS) = ~ lR- l 
. S (152) op xx u 

Ol! ~ est une constante scalaire qui dépend des niveaux, c'est-à-dire de la dynamique du 
signal utile et du signal de référence. 

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

W opt (RSIB) (153) 

où a est une autre constante scalaire. 

W (RSIB) est un filtre spatial qui maximise le RSIB lorsqu'il est appliqué au vecteur 
signal re~tP~(t). Le RSIB est calculé en remplaçant l'expression des pondérations optimales 
dans les équations suivantes donnant respectivement la puissance du signal utile et des bruits: 

S=p ·WT·S l ' 1

2 

U 1 u 
(154) 
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B_WT·M·W 

t désigne transposé et conjugué. 

M est la matrice de covariance des bruits. 

Pu est la puissance du signal utile. 

Rappelons que 
W opt (RSIB) 

( al complexe). 

(155) 

(156) 

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 reçu dans la direction (8 ,cp ) est donné par: 
U U 

(157) 

où 

fl(8,~ ) 
U U 

-J<P 
fj (e ,~ ) e U 
~ U U (158) 

fj (j::::: 1 à N) est le diagramme de rayonnement de l'élément capteur j 

En présence d'un bruit themlique indépendant et de variance (j~ sur le capteur j, le 
rapport signal à bruit au niveau du jème élément est: ) 
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~. 
J 

( 159) 

Définissons la matrice Bn des composantes du bruit. 

B - d' (2 2 2 ) n- lagG 1,G2,· .. ,GN 
( 160) 

Les pondérations optimales maximisant le rapport signal à bruit sont alors solutions de 
l'équation: 

~ 2 * T] * 1 B + A . S S . W = A . Ad . S 

par: 

L n u li li opt u u 
( 161) 

où le signal de référence est supposé être une réplique exacte du signal utile, c'est-à-dire: 

j(Cùot+'Vu \ d (t) = A ri . C \) (162) 

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

avec ~ 

\V opt 

A ·A u d 

= ~' B- 1 . S * 
n u (163) 

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

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

RSB = s 

?A2 
~- U' T 1,2 
~--I S B- S * 1 _ u n u J 
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( 166) 

2 N Ifj (9u,4>u)1
2 

= AU,L Ci~ 
J 1 J 

(167) RSIBs 

Finalement 

N 

Ll;· , J 
J = 1 

(168) 

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

W opt est proportionnel à Su't' ce qui a permis de remettre en phase les composantes 

du signal utile et d'aboutir à cette sommation cohérente, 

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

Dans ce cas, i f.! 1 et si les composantes du bruit thermique présent au niveau de 
chaque élément sont THentiques, alors 

(169) 

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

2.2.3.1 Antenne constituée de deux capteurs 

Les perfonnances 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: 

x 

z 

A 
d = -

2 

Figu~e 2.5:Application de la Polarisation 

y 

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

D'après l'équation (138), le champ reçu par un élément capteur peut se mettre sous la 
fonne: 

avec E o 

~ A 

E - E4>~ + Ese 

AcosY et Es = ASinyjO 

A désigne l'amplitude de l'onde. 

En coordonnées cartésiennes, ces expressions conduisent à: 

E - A l (sin Y cose cos<j>/o - cos Y sin<j» ~t 

(sin Y cose sin <j> jO + cos Y cos<j» y 

(sin Y sine/a) î ] 

(170) 

+ 

(171 ) 

Si Su et Si désignent respectivement les vecteurs sources dans les directions du signal 
utile et du brouilleur, alors: 
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(172) 

où 

(lï3) 

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 Ecp et verticale ES du champ exprimées en coordonnées cartésiennes en tenant 
compte de l'orientation des dipoles capteurs. 

2.2.3.1.1 Expression du RSIS (rapport signal à brouilleur plus bruit thermique} 

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

(174) 

Pis E{IWTxt} A7 ·IWT Sil
2 

(175) 

Phs E{lwTXl} 0'2. WT W (176) 

Le RSIB est alors égal à: 

RSIB (177) 

Le rapport signal à bruit optimal (quand W = Wopt = R-1 r d) est indépendant de 
l'algorithme adaptatif utilisé. En utilisant le lemme d'inversion de .:gatAces, il s'écrit: 
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-""------------------------------

RSIB (178) 

où 

ç = u 
( 179) 

est le rapport signal utile à bruit thermique en entrée. 

et 

( 180) 
() 

le rapport brouilleur à bruit thermique en entrée. 

En posant 

A2STS * - P 
u u u su et (181 ) 

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

* T Su Si 

Dans ce cas: 

RSIB 

E . Psi 1 d' , n pratIque, -2 » ou : 
() 

Dans ce cas: 

RSIB = Psu li-a. i 2 ] 
1 lsl 

l-la./ 2 '5RSIB '51 
lS norm 

RSIBnorm désigne le rapport signal à bruit normalisé. 
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Ainsi, pour de grandes valeurs de Psi (Brouilleur fort), le RSlB en sortie devient 
indépendant de la puissance du brouilleur, En effet c'est le coefficient ex, qui contrôle les 
perfom1ances du récepteur. Il dépend de la direction d'incidence deslSsignaux, 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 à 
la normale au réseau e cp = 90u 

. Sa puissance est de 10 dB par rapport au bruit 
h 

. u U 
t ermlque. 

Un brouilleur de puissance 30 dB au-dessus du bruit thermique a pour direction 
d'incidence e. = 90° etcp. quelconque, 

1 1 

Le critère de perfom1ance choisi est la variation du RSlB en fonction de l'angle de 
séparation en azimut des deux signaux, c'est-ii-dire (j) - rh. 

~ U YI 

Des résultats obtenus, nous pouvons tirer les remarques suivantes: 

Dans l'hypothèse où le signal utile est polarisé verticalement, donc Ew= 0 et 'tu 90° 
(figure 2.6.a). 

Si l'angle d'ellipticité du brouilleur est nul (E = E. = 0 d'où une polarisation linéaire 
du brouilleur), le RSlB n'est pas affecté lorsque u't. 10 (une polarisation horizontale du 
brouilleur ne peut pas compromettre une bonne récep1tion du signal désiré). Le récepteur a un 
pouvoir discriminateur maximal. 

Les perfonnances se dégradent lorsque 1'. se rapproche de 't = 90° (la discrimination 
en polarisation devenant de plus en plus restrei~te, le seul degré dtliberté restant est l'angle de 
séparation entre signaux). 

Le cas particulier où de sérieuses dégradations du RSlB sont observées se situe à 
th - th = 90°, c'est-à-dire th. = 0 ou 180°. ~u ~i ~l 

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

- Dans l'hypothèse où le signal utile est polarisé horizontalement, c'est-à-dire E 0 
et 't 0 (figure 2.6.b). u 

u 

Les mauvaises performances se situent dans le cas où 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 à bruit de plus de 0 dB. 

- Pour une polarisation elliptique quelconque du signal utile (E = 't = 15°), il faut 
le cas extrême (même direction d'incidence et même polarisatioun du Jfgnal utile et du 
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brouilleur) pour obtenir de l1Lll.':\ s performances (figure 2.7). 

20 
RSIB (dB) RSlB (dB) 

20 

10 10 

o 

-10 r----+--t---+--t-Ik-:!-..:::...."=:---+-*_~ - ,C 

-20 I----+--+--+-+--+-+---t--+_~ 

Il 1.1 -30 L---1-__ --L_L---L_L---' __ --'--.~ 

o 10 20 70 Sû 
c :0 5C iO 

6. 6 (0)' 
1 . li o -- 6 (0) 

1 • U 

a) Polarisation Verticale b) Polarisation Horizontale 
Figure 2.6:Di~c~imination par Polarisations Horizontale et 

Verticale du Signal Utile 
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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 sphère de l?oincaré, alors on peut montrer [4] que le RSlB s'exprime par: 

RSIB - }:: 2 - ":lu 

4 { cos (p ~ i ) f 
(186) 

P uP i: angle de séparation matérialisé par l'arc formé par les points Pu et Pi désignant 
les états de polarisation sur la sphère 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 
RSlB pour une différence de 2°). 

RSlB 
20 

1 1 
1 

i 

1 10 

V-~ 
r---

~-
0 

(~ 
1 

1 

~o ! 

1 
! 

-20 1 

1 

1 

! 

-30 i 

10 20 30 40 50 60 70 BO 90 
PuPi 

Figure 2.8:Application de la Sphère de Poincaré 

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

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

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

Pour illustrer la deuxième solution, nous avons considéré un récepteur composé de deux 
éléments capteurs espacés d'une longueur d'onde. Cette "antenne" reçoit un signal utile de 
puissance OdB et un brouilleur de puissance +40dB. 

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

(187) 

(188) 

LèS angles d'orientation pris pour la simulation sont égaux à: 

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 (e - e. = 60 et 120°; fi gure 2.9 u l ~ 

U ne amélioration du RSIB au voisinage des "zéros" supplémentaires est obtenue en 
ajoutant un troisième élément avec une optimisation préalable sur sa position et sur son 
diagramme de rayonnement [31]. Nous avons émis l'hypothèse que cet élément ne modifie en 
aucun cas le diagramme de rayonnement d'un élément du réseau pris isolément. 
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RSIB (dB) 
30 

20 

10 

o 

-'0 

o 

zéros crées par les lobes de réseau 

avec optimi sat j on 

20 40 60 BD 100 120 14-0 160 1 BO 
Angle theto de separation 

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~à-dire à 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 à de mauvaises performances [30], nous 
pouvons être amenés à disposer nos éléments proches les uns des autres jusqu'à 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 être considérablement modifié par un 
phénomène électromagnétique important qu'est le couplage. 

2.3.1 Modélisation et position du problème 

Dans J'hypothèse 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'être 
atteintes. La principale raison est que les vecteurs directionnels ou vecteurs sources se trouvent 
modifiés par une matrice dite de couplage avant d'être disponibles à l'entrée du processeur. 
L'analyse détaillé du phénomène de couplage appliqué aux antennes adaptatives est un vaste 
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domaine d'étude. Nous utilisons ici un modèle simplifié. 

Pour un réseau de N éléments, une expression normalisée par rapport à la charge z L 50 
ohms pennet d'écrire la matrice de couplage ou matrice d'impédance sous la forme [Annexe 3]: 

1 + 
Z Il z12 Z IN 

zL zL zL 

z21 
1 + 

z22 z2N 

Zo zL zL zL 
( 189) 

.. ,. .. '"' .. . .. .. . .. .. .. . . . . . . .. .. ... .. . . .. ~ ... 

zNl zN2 
1 + 

zNN 

zL zL zL 

Les éléments:: ii présents dans la diagonale principale de Z a représentent les coefficients 
de self impédan~e et les Z il ( i 7:. j ) les coefficients d'impédance mutuelle entre capteurs. Nous 
n'étudions que le couplage entre deux éléments consécutifs. 

Remarquons que: 

- Si la distance interélément est assez grande pour que tout couplage mutuel soit 
négligeable, alors zi) :::: 0 pour i 7:. j et donc Zadevient diagonale. 

- Si en plus de cette hypothèse, les capteurs sont identiques de sorte que les z usaient 
égales pour i = 1 à N, alors nous retrouvons les propriétés du réseau en absence de coupl 
La matrice Z a est proportionnelle à la matrice identité. 

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

V Z· V (190) 
() 0 

Dans ce cas 
-1 

V =Z V = k V a a a (191) 

où k est une constante dépendant des impédances propres et de charge des éléments 
capteurs. Les performances sont donc les mêmes que si V était directement utilisé comme 
vecteur source par le processeur adaptatif. 

Pour détenniner les coefficients de la matrice de couplage, nous avons considéré des 
dipôles d'une demi-longueur d'onde. La méthode de Carter est alors utilisée avec l'hypothèse 
d'une distribution sinusoïdale de courant sur les capteurs [Annexe 4]. Un exemple de résultats 
concernant l'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 à la demi-longueur 
d'onde. 
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9\e (z .. ) (Eléments consécutifs) en ohms 
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FigL1re 2.10:Influence de la Distance Intez;-é1éments 

2.3.2 Etude des performances du critère LMS 

2.3.2.1 Régime établi après convergence 

Nous nous intéressons enc~rf une fois aux perfonnances optimales données par le 
vecteur pondérations W opt R xx r xd pour l'algorithme du signal de référence. 

Les vecteurs sources vus par le processeur étant modifiés, nous obtenons les expressions 
de Rxx et r xdsuivantes: 

R = (Z-1) * a2 [ (2 *ZT) +t.S.*S! +t s *ST] (Z-I)T 
xx 0 0 0 "'l l l "'u U U 0 (192) 

* A A (Z-I) S * r xd = U d 0 U (193) 

le signal de référence d(t) étant égal à: 
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à(t) = (194) 

Un signal utile et un brouilleur étant supposés être reçus par le réseau, la procédure de 
calcul de W oJ,U est la même que dans le paragraphe 2.2.3.1. Les notations et significations 
des paramètres figurant dans les expressions de R et r d n'ont pas changé. xx x 

Nous obtenons alors: 

(195) 

où la constante Tl est donnée par: 

(196 ) 

avec 

et /vl Z *ZT +e;.s.*sT 
o 0 1 1 j 

(197) 

Dans ce cas, le rapport signal à brouIlkur plus bruit thermique s'exprime par: 

(198) 

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

2.3.2.2 Simulation 7 

Nous supposons recevoir des signaux de même polarisation grâce à un réseau de 5 
:apteurs de longueur égale à À/2 (À: longueur d'onde des signaux) ayant tous le même 
iiagramme de rayonnement. 

2.3.2.2.1 Présence d'un signal utile seul 

Le signal utile a une puissance de + 10 dB par rapport à la référence bruit thermique et 
n angle d'incidence e == 900

. u 

Le rapport signal à bruit (RSIB sans présc:nce de brouilleur) en fonction de l'angle 
lÏmuth <l> est donnée par la figure 2.11. u 

Sans couplage, le RSIB est indépendant de <p ,ce qlll est normal d'après la 
li 
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,-'ontlguration du réseau, 

La courbe donnant la variation du RSIB en fonction de <p en présence de couplage 
interélément a été obtenue pour d =À/2. Cette variation est lue à 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 à À/2, les performances se dégradent comme le montre la 
figure 2.12. Le signal utile est fortement atténué au voisinage de d =0.2 . À ce qui à 9CKJ MHz 
correspond à une distance intercapteur d'environ 7 cm. 

RsrB (dB) 
20 

10 

o 

-10 

-20 

~30 1 1 1 
~90 ~70 -50 

1 1 

-30 -10 

sans couplage 
-+- avec coup 1 age 

1 

10 30 
1 

50 

1 

70 AnJl~ ph i 

Figure 2.11: Influence de la DOA du Signal Utile( Présence d'un 
couplage interéléments ) 

95 LIMITATIONS DES PERFORMANCES 



RSI8 (dB) 
20 

la 

a 

-10 

-20 

sans coup 1 age 
--+- avec coup 1 age 

Chapitre 2 

-30 L-______ ~~ ______ ~ ________ ~ ______ ~ ______ ___ 

o 2 3 4. 5 
Distance Intercepteurs (Lm'bde) 

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

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

L'augmentation du RSIB en fonction du nombre de capteurs est en accord avec l'étude 
effectuée par Compton r 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 nc est atteint. A partir 
de n c. une addition d'éléments supplémentaires ne fait qu'accroître le bruit thermique et donc 
chuter le RSIB. Cette remarque est remise en cause en adoptant la technique des sous-réseaux. 
b pondération n'agissant que sur ces derniers. La figure 2.13 montre que pour l'exemple de 
configuration du réseau préalablement adopté, nc 
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RSIB (dB) 
20 

10 

o 

-10 

-20 

sans co~lage 
~ avec co~lage 

-30 L-__ L-__ ~ __ ~ __ ~ __ ~ __ ~ ____ ~ __ ~ ___ 

2 3 4 5 6 7 B N~re d~ copteurs 

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 à brouilleur plus bruit thennique optimal est rappelé ci-dessous (cf 197 
et 198): 

RSIB = ,. ST(Z *ZT +" .s.*ST)-1 S * Su U 0 0 SI I I U 
( 199) 

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

RSIB ç [ST (l *ZT) -1 S * 
U U 0 0 U 

Posons L 

-1 Z S .- S o u zu (201) 

alors 
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RSIB (202 ) 

Si 

(203) 

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

a 
zui 

(204 ) 

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

Finalement le RSIB s'écrit 

RSIB (205) 

2.3.2.3 Etude du régime transitoire 

Nous avons déjà vu dans le chapitre 1 que pour l'algorithme LMS, le temps de réponse 
du système était étroitement lié aux valeurs propres de la matrice de covariance. Comme le 
couplage interélément modifie cette matrice, le régime transitoire sera différent de celui 
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 ( 2 ) s'écrit: 

(206) 

R xx (207 ) 

avec 1 matrice identité et S lU et S zidéfinis comme précédemment. 
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Détermination des valeurs propres 

Considérons la matrice 

(208) 

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

R À U *UT + À ,U,*U! 
lU U U li 1 1 

(209) 

où À et À ,sont des réels et UH
I
, U, = 0,. (0, , étant le symbole de Kronecker) 

ZU li ] 1] 1] 

U"I , et U l' sont des combinaisons linéaires de S 7 et S 71' donc si V = U l ou Ull" _l.. l dl ~ U 
alors 

v _. aS + bS ' zu 2i 

a et b réels, 

Dans ce cas 

RV 

ou 

Rv* 

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

Dans ce cas 

det 

det désigne déterminant. 

Les valeurs propres solutions de (214) sont: 

)1" 
J 

= 0 
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-~-~~---------~---------------------

(215 ) 

_ (~uP zu + ~iP zi) 1 1 2 - 2 
À - ± 2: "1 (~up lU - ~iP zi) + 4~u~iP ZU P zi[azJ (216 ) 

Rappelons que a est le coefficient de corrélation spatial entre le signal utile et le z ~ 

brouilleur. Ul 

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

( p + p .) 1 su st Î 1. - ---~~-~~- + --- (P - P .) - + 4P P .Ia .!2 
202 - 202 su SI su SI! zu,1 

Les valeurs propres de R. sont ::ilors pour expressions: xx 

À. 
1 pour i = 3, ... , N (nombre d'éléments) 

(217) 

(218 ) 

(219 ) 

(220) 

En présence de m signaux, le calcul montre que If matrice de.cova~ance R.rx a au moins 
N - m vecteurs propres ayant comme valeur propre 0- (N est la dImensIOn du reseau). 

Le couplage augmente le coeflicient de corrélation spatial donc augmente l'écart entre 
les valeurs propres. La vitesse de convergence diminue. 
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2.3.2.4 Simulation 8 

Pour N = 2 et en présence d'un signal utile plus broui11eur, nous avons représenté sur la 
figure 2.14 les deux valeurs propres (différentes de cr ) en fonction de l'espacement 
intercapteur d(À). 

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

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

À (dB) 

30 sans couplage 

--+-- ovec coup loge 

20 

10 

o 

Distance intercapteurs ( À) 

Figure 2.14:Représentation des Valeurs Propres de la Matrice de 
Covariance (Présence de couplage) 
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RSIB (dg) 
JO 

20 

10· 

o 

-10 

sans couplage 

avec couplage 

-20 L-______ ~ _____ ~_L ______ ~ _________ ~ __ .... ~~ .. __ 

o 10 20 30 40 50 
Iteration 

Figure 2.15:Régime Transitoire en Présence de Couplage 

2.3.3 Etude des performances de l'algorithme d'inversion de 
puissance 

Rappelons que cette méthode découle d'une modification de l'algorithme LMS 133] 134] 
(un signal de référence n'est plus nécessaire). Les puissances des signaux doivent être telles que 
la puissance du signal utile soit faible devant celle des brouilleurs. 

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

W = (1 + kR x) -1 W ope x 0 
(221) 

1 désigne la matrice identité, 

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

Wo est le vecteur directionnel (dans le chapitre l, nous avions pris (l O ... O)T pour avoir 
un facteur de réseau omnidirectionnel). k est un paramètre qui pennet de faire varier le 
fonctionnement de l'algorithme et en particulier d'empêcher son fonctionnement quand il 
conduit à l'annulation du signal utile: c'est le gain de boucle. Il a une grande influence sur les 
perfonnances du réseau. 

En présence de couplage, W 0 = (10 ... 0)T ne donne pas un diagramme omnidirectionnel 
car les N-l derniers dipôles induisent un courant sur le premier dipôle. 

LIMITATIONS DES PERFORMANCES 102 



Chapitre 2 

La boucle de 11"owells-Applebaum qui donne le maximum du rappon signal à bruit est 
obtenu avec 

W
OPl 

(222 ) 

où 

s 

Ce maximum est atteint lorsque S 
de couplage. 

S '" (direction du signal utile) et ceci en ab~ence u 

Si k est grand, 

(223) 

Le calcul précédent montre alors que: 

(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 à fait dans la direction du signal indésirable. 

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

(225) 

Les perfonnances optimales sont alors données par les figure 2.17 et figure 2.18. 
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SI <;Ina 1 ut j 1 e 

Broui lieur 

g (dB) 

10 c -10 -20 -30 -40 -JO -20 -10 o 10 

Diagramme de rayonnement du réseau 

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

10 o -10 -20 -JO 

Signoi utJ!~ 

i 
\/ 

-40 -30 

Broui lieur 

-20 -10 

Diagramme de rayonnement du réseau 

o 10 

Figure 2.17:Diagramme de Rayonnement(Performances optimales) 

-------------------------------_ .. _-
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RSIB (dB) 
30 

20 

10 

-10 

-0- avec Wo 
avec Zo·l.Wo 

-20 L-______ ~I ________ L-I ______ ~IL_ ______ ~ ____ ~~ 

o 2 3 5 
Distance i nlercap leurs 

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

2.4 Conclusions 

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

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

Une amélioration des performances du réseau est aussi obtenue en orientant 
différemment les éléments capteurs de même 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 chaînes 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 
oeuvre 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 paramè­
tres. Pour des raisons de sa disponibilité au laboratoire, le cuclad est utilisé comme substrat. 

W : Largeur de ligne 

t : Epaisseur du cuivre 

Er: Constante diélectrique du cuclad 

W h : Epaisseur du substrat 

1I!!!!I1!!!PI!.1111... II!!I_ +-t ":... ~ 0 Y.!ll 

h = 0.732 mm Cuclad Er = 2.55 

Plan de masse 

figJre 3.1:Description de la Ligne Microruban 
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La faible valeur de E permet de minimiser les effets capacitifs parasites qui peuvent 
exister entre les lignes condJctrices et le plan de masse. Par contre, elle n'est pas adaptée à la 
structure d'éléments répartis compte tenu de la taille des circuits à 900 T\1Hz. Notons également 
que la largeur de la ligne W doit être choisie suffisamment grande pour ne pas engendrer de 
problèmes technologiques au niveau de la réalisation des circuits. 

3.3 Diviseur Adapté de \Vilkinson 

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 à l'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 l'idée est de créer une 
isolation parlaite en plaçant une charge résistive entre les bras de sortie. L'énergie de retour 
lorsqu'il y a désadaptation est alors absorbée. 

100 n 

Figure 3.2: Diviseur Adapté de Wilkinson 

3.4 Coupleur à Lignes Quart d'onde ou Coupleur Hybride 

Pour générer les pondérations compL:::.':: suffisan tes pour le traitement en bande étroite, 
les parties réelle et imaginaire du signal capteur sont extraites par l'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 Hilbert fH(t) de f(t) 
est définie par: 

00 

(221 ) 

-00 

VP est la valeur principale de l'intégrale 
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l 
Ceci revient à transmettre f(t) dans un tiltre de réponse impulsionnèllc égale à comme 

le montre le schéma ci-dessous: TC t 

figure 3.3: Transformée de Hilbert 

h (t) 
1 

TCI 

TC 

(222) 

Ce filtrage revient à déphaser le signal de '5 . En bande étroite, ceci peut être réalisé par 
un ensemble de lignes de transmission formant tin. coupleur hybride. 

Ce circuit est caractérisé en particulier par le rapport d'onde stationnaire mesuré à 
l'entrée et à 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 même circuit (figure 3.4). Celui-ci servira à l'oscillateur local car la décomposition en 
phase et en quadrature d'un signal monochromatique est plus aisée à réaliser. 

Il est évident que la réalisation à panir d'éléments localisés ou semi-localisés est mieux 
adaptée à la gamme de fréquence UHF pour une intégration potentielle de ces circuits [35]. 
Cette miniaturisation est essentielle dans un souci d'éviter l'encombrement sunout si la 
topologie du schéma global est complexe, ce qui peut être le cas comme nous le verrons dans 
le chapitre 4. 

DESCRIPTION DES COMPOSANTS DE L'ANTENNE 110 



Chapitre 3 

oscillateur 
local 

ft 

Voies de 
traitement 

1 

2 

3 

4 

Figure 3.4: Décomposition en Phase et en Quadrature 

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

Les figure 3.6 et 3.7 illustrent la bonne répartition des phases. Les mesures ont été faites 
à la sortie de deux voies en quadrature. Une erreur de 4 0 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 ndapté de Wilkinson et 
-3 dB pour le coupleur hybride). Ceci est sans doute dû en grande partie à la précision du tracé, 
il la technique de circuit imprimé utilisée et aux pertes dans le diélectrique (cuc1ad) non 
négligeables dans la bande de fréquences considérée. 
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3 . .5 !VléIangeurs en Circuits Intégrés 

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

Le changement de fréquence doit être fait de façon identique pour préserver les 
différences d'infomlations spatiales existantes entre les signaux capteurs. L'emploi d'un seul 
oscillateur pemlet de maintenir 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 l'oscillateur local. 

(----. RF 
'r 

o 

-10 

-20 

-30 1--___ _ 

-50 

-(i0 

-70 

-50 -30 -20 -10 o 10 
r ~ntrcc (dOm) 

Ccurbes ce ru1~snnccs 

Figure 3.9: 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: 

LM 592 

ENTREE SORTIE 

Figure 3.10: Filtre Passe-Bande et Amplificateur IF 

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

CONFIGURATION TYPE FONCTION DE TRANSFERT DU FILTRE 

~JYto 
r 

1.4 X 104 l 

Passe-Bas -_.~- ~ L L_ 

R C 1._1 l o-f\/'0-1 ~ Passe-Haut 1.4 X 104 
! 1 i 

~ .... 

LS'+-J R . Re 

R L C 104 

~~ Passe- Bande 
1.4 X 

-5' R~-d L +- +-
- L LCj 

~ 1.4 X 104 ~ S'+ _1 ~ Réjecteur LC 

R 2 l S 
S +-+-_ LC RC..J 

Tableau 3: Structure des filtres associés au LM 592 
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La discrimination en fréquence nécessite la seule connaissance de 1 'évolution d'un signal 
en fonction du temps. Elle peur être réalisée par un filtre passe-bande qui ne laisse passer que 
la bande utile du signal reçu. 

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

Le contrôle automatique de gain (C.A.G) sert à l'équilibrage des voies pour obtenir des 
données cohérentes il l'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 à notre domaine d'application ainsi que la bande passante du 
circuit. Les gains entre les différentes voies de l'antenne réseau ne varient pratiquement pas 
d'une manière différentielle. 

'l' ~I; 'BI' ' ~+1 
1 

1 

: "'-r--+-! --'-1_--11 
1 1 ~! :\ i 1_1 
1 I~: 1 \1 Il 
l ! 1 --1-+-1-\ i-J 
1 1 l Il i -1\1 -~; 
---1 1 :. I~ 

.• ~ r---+---t---r-- 1 1 1 . 1 

_-'-.--L-_ 1 II! _LC- 1 

e 10 12 1 ( 16 U LO 

Tct'l11on et CQdIo.lI.M, C"i 

HKA 4!. -.r(. e 0 HHI 

-;) 0 t 0'0 

! Iii 1 ! 
I<;c saf--1f--f--,f--I-I-,I---i,f--i-n 
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,1 1 1 1 

... alol 30 kl<z 

Figure 3.11: Performances du CAG 
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3.7 Convertisseurs Analogique/Numérique 

La figure 3.12 représente le schéma global de câblage. Le composant principal de cet 
étage est un circuit intégré du type TOC 1048 de chez TRW, qui permet de convertir en mots 
de 8 bits un signal analogique de fréquence inférieure à 7 MHz. Il opère en parallèle au rythme 
de 20 Méga échantillons par seconde et compone essentiellement 255 comparateurs à portes et 
un buffer de sortie. 

Il peut aussi être connecté de façon à délivrer un signal en sortie qui sera soit en binaire 
vrai (direct ou inversé ), soit en complément à deux ( binaire ou inversé ). 

Les circuits U l, 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 à la fois du gain et de l'offset. QI est un transistor PNP du type 2N 2907. 

Comme l'échantillonnage des signaux présents sur chaque voie du réseau doit se faire 
d'une manière synchrone, nous avons conçu le dispositif de la figure 3.13. 

Il permet. grâce à une carte d'interface Entrée/sortie pilotée par un 8255 (Interface pro­
grammable), de procéder à l'échantillonnage simultanée des différentes voies (Entrée CONY 
des convertisseurs) et d'acquérir ensuite d'une manière successive les données numériques 
(porte OE active à l'état bas) par l'intermédiaire d'un calculateur. 

Les signaux permettant de commander les portes CONY et OE som fabriqués par 
programmation d'impulsions décalées dans le temps en utilisant les bits du port B. Le port A 
sert à l'acquisition des données numériques qui sont préalablement mémorisées par les 
bascules 0 du circuit 74 LS 374. 
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Figure 3.12: Schéma de Cablage du Convertisseur A/D 
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r------------P~AQI 
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PA6 
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Figure 3.13: Numérisation des Signaux 
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3.8 Convertisseurs Numérique/Analogique 

C'est une cane multi Entrées/Sorties de chez EUROSMART. Elle est composée de 2 
sorties analogiques indépendantes programmables entre 0 et + 10 Volts. L'adressage de la carte 
est sélectionnable par l'utilisateur pennettant l'accès aux convertisseurs D/A 12 bits. 

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

3.9 Atténuateurs 

Nous avons utilisé le circuit SBL-l 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 à + 10 Y. 

La réalisation est faite grâce à l'emploi d'un amplificateur opérationnel le LF-356. La 
figure 3.14 montre la translation en amplitude qui n'est parfaitement linéaire que pour des 
tensions de sorties du D/ A comprises entre 2 V et 8 Y. 

La courbe traduisant l'atténuation en fonction de la commande est ensuite tracée sur la 
figure 3.15. Nous remarquons ainsi qu'une linéarisation est nécessaire pour les valeurs 
extrêmes de la tension de commande [441. Ceci est fait de façon numérique dans le calculateur 
avant d'appliquer la tension de commande. 

Commôndc SOL-I (mV) 

300 

2:i0 

200 

1:;0 

100 

o 

r--'-

-100 

-150 

-200 

-250 

-:100 

o 
,---

,~. 

.-I-

/ 
~ ;/' 

/ 

I /~ 
1 /~. 

./ 
/' 

/ i 

/ 
/' 

/ 
/" 

/. -----

4 G o 10 
::;ortlc eN" IV) 

-t"mpli-uf) L~-J~G 

Figure :3.:;',1: Courbe d'adaptation des Atténuateurs 
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Figure 3.15: Performances des Atténuateurs 

3.10 Sornrnateur pour la génération du signal de Sortie 

C'est un sommateur analogique très 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 à 50 n. 

Le signal de sortie, sommation des signaux présents dans les différentes VOles de 
l'antenne réseau, servira au démoduIateur pOlir 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 l'antenne adaptati ve. 

La technologie microstrip a été utilisée pour réaliser les fonctions microondes comme les 
coupleurs et les mélangeurs tandis que les CAG, les convertisseurs AJD et DIA 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 coût dans la gamme de fréquences réservées aux radiocommunications. 

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

DESCRIPTION DES COMPOSANTS DE L'A:\TENNE 122 





CHAPITRE 4 

IMPLANTATIONS FAIBLE COUT 





Chapitre 4 

IMPLANTATIONS FAIBLE COUT 

4.1 Introduction 

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

La première réalisation est fondée sur l'algorithme d'inversion de puissance destiné à un 
environnement de type brouilleurs forts, signal utile faible [36]. 
La première partie décrit le principe utilisé. Dans la deuxième partie, nous obtenons les 
performances optimales de façon théorique. La troisième parue présente l'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 à la première réalisation en utilisant des critères plus évolués 
comme la minimisation de l'écart quadratique moyen et l'inversion directe de la matrice de 
covariance des signaux reçus [37]. Ceci fera l'objet d'une deuxième réalisation pratique 
améliorant ainsi les performances de l'antenne. 

4.2 Réseau d'Inversion de Puissance Expérimental 

4.2.1 Principe 

Le schéma de principe du réseau est proposé à la fîgure 4.1. Il est composé de deux 
capteurs recevant les signaux xl (t) et x2(t), d'un sommateur qui élabore le signal de sortie y(t) 
et d'une pondération complexe w qui modi fie l'ampli tude et la phase du signal présent sur \' un 
des capteurs. 

Le critère d'adaptation choisi est de minimiser la puissance de sortie du réseau. 
Elle s'exprime par: 

Ps E {w· x? (t) +x1 (t) 2} 
1 -

(223 ) 

IMPLANTATIONS FAIBLE COUT 126 



Chapitre 4 
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où E désigne l'espérance mathérnatique. 

1 

xl 

\1inimisation de la 
puissance de sortie 

~igure 4.1: Schéma de Principe 

y(t) 

Cette quantité est une forme quadratique de la partie réelle et imaginaire de la 
pondération. Elle poss(-de donc un minimum unique obtenu pour une \ ,lieur optimale de w. La 
figure 4.2 donne un exemple d'urie telle fonction 

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 à w s'écrit en dérivant (223) : 

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

Hl 
OP! 

(224 ) 

(225) 

Dans une première étape. :lOUS supposons la présence d'une sinusoide il l'entrée, ce qui 
donne l'expression des sign:ill': présents sur chaque élément capteur: 

(226) 

i(w t+<p) e 0 (227 ) 

où <.p est un déphasage du a la (llfférence de marche d'un rayon sur le deuxième capteur. 

La pondération optlma:e est ohrenuc en substituant (226) et (227) dans (225): 

-- i<p 
~. ~e 

Nous obtenons alors uné ~l. nuiation du signal de sortie: 

y (l) ï. (l) 
iwt Îwt 

H' x (t) = e 0 ~ e 0 = 0 
opt :2 

:~28) 

(229) 

Supposons lllainter,:lrl1 tic- \ >Ignaux de formes d'onde sl(t) et s2(t). Les signaux capteurs 
s'écrivent dans ce cas: 

X, (t) 
1 

(230) 

.~._._-_._---_._----------------
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iep (1) iep" (t) 
SI (t) e 1 + 52 (t) e ~ (231 ) 

<p 1 et <P2 sont les déphasages dus aux différences de marche pour les deux signaux. 

En supposant si (t) et s2(t) décorrélés, la pondération optimale s'écrit: 

-iepl (I) P -iepz (1) 
PIe + 2e 

Wopt P
1
+ (232) 

PI et P2 sont respectivement les puissances de si et 51. 

Le gain dans la direction du signal 1 s'écrit: 

(233) 

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

l\OllS pouvons alors calculer le rapport g 1 sur g2 en sonie: 

(234) 

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

(235) 

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 été mené en supposant l'absence de 
bruit themlique au niveau des capteurs. Dans un cas plus réaliste, les perfonllances ont été 
évaluées numériquement. 

La puissance des signaux à la sortie du réseau a été tracée sur la figure 4.3 en fonction de 
LI puissance d'entrée pour un signal utile de 0 dB, un bruit thennique de 0 dB et lin brouilleur 
dont la puissance varie entre -20 et + 1 00 dB. 
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Nous pouvons observer l'annulation du brouilleur dès que sa pUissance devient 
supérieure il celle du signal utile. 

0; tlVilE'''t". vt;: •• " tortl. 

G; pUl'IJt'lef ~'J ~rlj'Jjlf.\Jr ln fortl. 

o 60 80 l:C 

Figure 4.3: Performances Optimales 

4.2.3 Algorithme Itératif 

Un algorithme du gradient a été choisi. Il permet au réseau de converger vers la solution 
optimale de façon itérative avec un coùt de calcul minimal. Rappèlons que ce type d'algorithme 
consiste il faire évoluer les pondérations dans la direction de la plus forte pente, c'est-i\- dire 
selon l'expression: 

(236) 

olt ~t est une contante dont dépendent la convergence et la rapidité d'adaptation de 
l'algorithme. V w Ps(wk) est le gradient cie la puissance de sortie du réseau pour la pondération 
wk et k est J'indice de l'itération. 

Le problème essentiel est donc l'estimation du gradient. Plusieurs méthodes peuvent être 
utilisées Par exemple, citons la méthode du gradient stochastique qui consiste il remplacer le 
gradient dans (224) par son expression moyennée il l'instant t: 

V.,-ps (Wk) = 2w {:X2 Ct) 1
2 + 2x 1 Ct) x2* (1) } 

VwPs (wk) = 2X2~ (t) y (t) 
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Cette méthode présente l'inconvénient de nécessiter la mesure simultanée des deux 
signaux x2(t) et y(t). Elle est cependant envisageable dans Je cas d'une réalisation analogique 
142J. 

Une méthode plus simple consiste ~l estimer le gradient en perturbant le système. La 
pondération est modifiée d'une quantité O. NOliS déduisons alors une estimée du gradient par 
la fonnule (méthode des perturbations symétriques) : 

P(Wk+O) --P(Wk-O) iP(H'k+ io ) -P(wk-io) 
V J (w k) - ---------=--.----- + ---------"c-.-... ---.. ---

(239) 

Une simulation de cet algorithme a été effectuée à l'aide d'un calculateur Pc. 
Un exemple de résulwt mettant en évidence la convergence exponentielle de l'algorithme est 
tracée à b figure 4.4. 
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Figure 4.4: Simulation de l'Algorithme 
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4.2.4 Dispositif et Résultats Expérimentaux 

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

Les signaux incidents sur les capteurs ( patchs rectangulaires à 900 !\1Hz ) 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 à un analyseur de spectre qui permet d'une pan de 
mesurer la puissance de sortie pour l'algorithme et d'autre pan de mesurer la puissance des 
différents signaux en sortie pour estimer les performances de l'algorithme. 

Le tout est commandé par un calculateur de type PC qui exécute également l'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 
de spectre 

Traitement 

Fréquence Intermédiaire 

Récepteur 

9()() \1Hz 

90",--------.., 

o ..... 
;:"::! 
v 
'J, 
'v 

l''-_~ ___ -'' cr: 

Calculateur PC O.L 

Synthétiseur 

Figure 4.5: Synoptique du Dispositif Expérimental 
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Un exemple de résultats expenment:tux est indiqué à 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 ft brouilleur est ~t l'origine de l'ordre de 12 dB et tend ft s'inverser 
il la convergence ( +8 dB ), 

Euissance dBm 

-30 

,.....,1 ... .,,....::. a. 60"'\':. __ 

-Hl 

30 

-ILW" n A. 

~re 4.6: Résultats Expérimentaux 

4.2.5 Conclus ions 

Un réseau d'anknncs ~td:lJ)[:\lif fonctionnant:t 900 MHz associé au dispositifpewl\.:ttant 
de tester ses perform:mces:l té L'onstruÎt. Le critère de minimisation de la puissance de sortie 
a été implanté au moyen cl'u:, algorithme aisé:: mettre en oeuvre et pcnnettant d'envisager des 
réalisations faible coÙt. 

Le test a été effec sur des signaux sinusoidaux dans une salle banalisée donc sans 
précautions particulières vis·:t-vis des nmltitrajets. Les perfonnances expérimentales sont 
proches des perform:lnces théoriulIec:. 

Dans le p:lr:t)2r:l;î:1C S:II\:\[[I, une extenSion de cette étude sera faite permettant 
ci 'implanter des :tigmithmc' cipahks traiter \es signaux dans leurs généralités sans 
restriction aucune cGr,cercant le niveau des brouilleurs. L'utilisation d'un critère plus évolué 
comme la minimisation l'erreur q'laclDtique moyenne par rappon il un signal de référence 
peut satisfaire les performances ;Jr~a[ab!c:ment escomptées. 
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4.3 Extension aux Algorithmes utilisant un Signal de Réplique 

".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 à partir 
de la seule connaissance du signal de sortie et non des signaux disponibles à l'entrée de 
l'antenne réseau. 

Pour généraliser cette méthode, les algorithmes des moindres carrés et d'inversion 
directe de la matrice de covariance basés sur l'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 être entièrel11t'I~I numérique [30J: dans ce cas le signal à la sortie du réseau est ob­
tenu sous fOffile discrète: 

y(k) := ~0(k)X(k) 

avec les spécifications suivantes: 
X(k) : k ièmc échantillon du vecteur signal reçu 
W(k) : vecteur pondérations complexes 
y(k) : signal de sortie correspondant 

(240) 

2) elle peut se présenter snch forme analogique et numérique (hybride) [45]: dans ce cas, les 
signaux capteurs sont toujours échantillonnés mais ces échantillons servent seulement à établir 
les pondérations discrètes qui contrôlent les multiplieurs analogiques. Le signal de sortie reste 
sous fOffile analogique. 
3) elle peut être entièrement analogique [421: ce récepteur est simple à implanter car il utilise 
des fonctions simples comn,(" lès rTIultipl ieurs, les amplificateurs ou les intégrateurs. De plus 
une réalisation en hyperf est possibk juste derrière les capteurs. 

L'avantage de l'implantation hybride est que les signaux peuvent être échantillonnés il 
une fréquence inférieure il la fr~quel1ce de Nyquisl puisque les échantillons ne servent pas à 
reconstituer les signaux mal:-. seulement il génàer les pondérations. Par contre, la boucle 
ouverte qu'elle engendre peut engendrer des problèmes de stabilité de l'algorithme 
d'adaptation si les pondératlon~ initiales ne sont pas correctement choisies. 

Compte tenu des contLlintes de matériel disponible, notre réalisation portera sur la 
deuxième structure cl' imp1ant:~: Ion. L: réseau est toujours bidimensionnel mais utilise 
maintenant quatre voies dl' tr:JÎrement. Les mesures des performances sont faites en laboratoire 
au moyen d'un simulateur de Si ~n:.JllX capteurs. Des tests sur des signaux réels pourront ensuite 
être envisagés en particulièr 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 fré 
intennédiaire, des fonctions d'amplification et de filtrage. 

Deux types de récepteurs existent, soit à double conversion de fréquence pour fa 
voie en phase et la voie en quadrature, soit un dispositif à génération par transfonnée de 
des voies en phase et en quadrature. Les tîgun:s 4.7.a et 4.7.b en apportent une illustrat 

a) 

FilTRE 

l'ASSE­

IlA.\'DE 

FIlTRE 

PASSE­

B,\~DE 

AMPL 
IF 

AMPL 
IF 

[ 

A/D 

FILmE 
PASSE­
BAS 

AMPL 
V1DE AID 

l'liTRE AMPL 
VIDE 

GENERATEUR l/Q 
NUMERIQUE 

Figure 4.7: Génération des Voies de Traitement 

AlI 

Q 

Notre dispositif est basé sur la première implantation avec l'emploi d'un seul oscill 
local. Le schéma de la maquette est donné par la figure 4.8. 
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Chapitre 4 

Le signal analogique de réception en bande étroite issu de chaque élément capteur est 

décomposé en phase et en quadrature avant d'être transposé en fréquence. 

Le choix d'une fréquence intennédiaire de 3 r.1Hz 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 à 7 MHz). 

L'acquisition numérique penner, au moyen d'un algorithme, la génération de 
pondérations qui servent ensuite de tensions de commande aux multiplieurs analogiques grâce 

aux convertisseurs DIA. 

Les signaux disponibles sont alors dirigés vers un organe de sommation analogique pour 

élaborer le signal de sortie de l'antenne réseau. 

Dans un premier temps, le traitement se fera à l'aide d'un simulateur de signaux capteurs. 
Le modèle de signaux utilisés en réception est décrit ci-dessous. Le signal qui servira de 
réplique sera récupéré à partir de la composante utile disponible à l'entrée du réseau. 

Le signal d'erreur est formé numériquement en effectuant la différence cn:re le signal de 

sortie et le signal de référence. 

Le cas réel sera ensuite appliqué à l'aide d'lin démodulateur analo.f'-ique permettant de 
récupérer la porteuse du signal utile. Un exemple de ré:llisation sera proposé dans ce chapitre. 

~.3.3 Simulateurs de Signaux Capteurs 

~.3.3.1 Principe 

Pour contrôler parfaitement les sources, un simulateur de signaux a été conçu. L'objectif 
est dè générer des signaux capteurs correspondant à un modèle de sources bien détini. 

Le modèle choisi est ceilli de deux signaux arrivant avec une incidence différente sur un 
réseau à deux éléments. La configuration est donnée par la figure 4.9. 

Signal 2 Signal 1 

o .. ~ ____ ~~ ___ -+. 0' 

d 

figure 4.9: Modèle d'Antenne Réseau 
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L'angle dinci(knce (j) est repéré par rapport à la nomlale au réseau. La distance 
interélément est notée d. 

Le vecteur signal s'écrit: 

S(t) sl(t) Sl+ s2(t) S2 où sI et s2 désignent les formes d'onde des sources et 

SI et S2 les vecteurs sources correspondants. 

ika i «211:) lÀ) dsin<t\ 1 
e e 1 k=l,2 (241 ) 

Pour des raisons de disponibilité de composants, la configuration de la figure -+.10 est 
adoptée. Elle correspond au cas où le signal utile est en incidence normale. 

Signal 2 

Diviseurs de 
Puissances 
(TRM DL 2(8) 

Signal 1 

L __ t 

Coupleur 
Hvbride 
3 cm 90° 

T 
Voie 1 

R 

Voie 2 

D~phaseur 
corurolab1e 
en tension 
o 

Synoptique du Simulateur 

Le déphaseur contrôlable en tension a été réalisé par J. P. COL PEZ i 3S i L:ne 
photographie de ce dispositif est reproduite à la tîgure 4.11. 
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Modules UHF du Simulateur de Signaux 

4.3.3.2 Elue!..- du dl'ph:lscur 

Des mesures n'::l:i ;l\èC lin an:dyscur de réseau du type HP 8510 donnent les 

caractéristiques suivantes pOllf' une tènsion de commande égale il 0 V et il la fréquence de 947 
MHz. 

La variation cl ':Ul1f'] itwÎt' pour le lr:\!lsfcrt Signal 1 ----7 Voie 2 est due au déphaseur. 

En prenant COI11,l!tC r0rèfllè 1;; vn:,"' ,nous obtenons les déphasages suivants: 

Voie 1 Voie 2 

Signal Signal 1 - 7.9 21 
i 

Signal2 132 
1 

III 
i 

;\m!,litt;ck ( ,iB Phase (0) . 

-,_,.,.=""_".:.:_-,.' Performances du Déphaseur 

~~----". __ .. __ .. _---------- ----------
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La variation d'amplitude pour le transfert Signal 1 ~ Voie 2 est due au déphaseur. 

En prenant comme référence la voie l, nous obtenons les déphasages suivants: 

Voie 2 Voie 1 

Signal 1 28.9 0 

Signal 2 
- 21 0 

Phase (0) 
Tableau 5: Différence de Phase entre les Signaux capteurs 

Le déphasage Signal 11 voie 2 noté <t> en fonction de la tension de commande V qui varie 
entre 0 et 10 V est donné par b flgure suivante. Kous avons pris comme référence de phase la 
phase cOITespondafllè ~\ ~JnL tcn:;ion de commande égale à 0 V. 

Déphasage ( () ) 

1 8 D r------.-----. 

1 
16D -_. 

14D / 

L 
V 

// 1 2 D f-.. -.----.----

L 

./ .//~/'/' 
1 00 r-------

BD 
.-

// 

60 .---

40 r--

20 

o l l 1 1 

o 4 5 6 7 a 9 10 
Tensi ce commande (v) 

figure 4. :Variation du Déphasage en fonction de la Tension de 
Comrnande 
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Nous pouvons relier le déphasage <t> du signal 1 en fonction de la commande V par la 

relation: 

<t> = A·V+B 
A = 15.8 et B = -21.28 

Pour faire apparaitre l'angle <p , il suffit d'écrire: 

et 

2n . 
Tdsm<P = AV +B 

Pour d f, nous obtenons: 

l 
1 

Bil A 
i 
J 

<p _ Arc' sin lA V + ~! 
1 360 · L. _ .. 

V -
360sin<p - B 

A 

(242) 

(243) 

(244 ) 

(245) 

(246) 

(247) 

L'application des valeurs numériques de A et B nous montre que <p ne peut varier 
qu'entre 0 et 22° 
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4.3A Système de Génération d'un Signal de Référence 

4.3A.I Schéma fonctionnel 

Le système générateur est très souvent implanté à la sortie de l'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 l'environnement des 
brouilleurs est complexe. 

L 
L 
L 

wl ALGORITHME 

wn 
ignal de 

référence 

GENERATEUR DE 

LA REFERENCE 

Sortie 

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

4.3A.2 Caractéristiques et techniques de génération d'un signal de référence 

Pour approcher les performances optimales de l'algorithme du signal de référence, le 
système générateur doit être en mesure de fournir un signal corrélé avec la source utile et non 
corrélé avec les sources de bruir. Pour que cette corrélation soit maintenue, il doit aussi être 
synchronisé avec le signal de sortie car à une mauvaise synchronisation correspond une 
décorrélation et donc une réjection voire une élimination du signal utile. 

Dicarlo [23] propose de générer cette référence à partir de la sortie de l'antenne avec un 
système récupérateur de porteuse j.> .. ,,,", comportant un filtre passe-bande et un limiteur. Cette 
méthode n'est pas optimale car elle peut présenter des problèmes liés à 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 [37J. Les plus connues 
s'articulent autour des modulations d'amplitude, de phase (MDP2, MDP4) et de fréquence 
(FSK:Frequency Shift Keying). Les deux premières techniques utilisent des séquences de 
codes PN (Pseudo-noise) dans la modulation du signal utile tandis que la dernière fait usage du 
codage Markovien. 

Tous ces systèmes générateurs se trouvent confrontés aux délicats problèmes inhérents à 
une implantation pratique que nous allons décrire dans les paragraphes suivants. 
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4.3.4.2.1 Problème lié à l'amplitude de la référence 

Dans le chapitre l, nous avons montré que l'amplitude du signal de référence d(t) agit 
étroitement sur chaque composante du vecteur poids. Le contrôle de la dynamique de ce signal 
s'avère donc prépondérant pour obtenir de bonnes perlormances. Lorsque l'amplitude de d(t) 
est trop faible, des erreurs dues à la quantification (implantation numérique) ou des prob!~mes 
de fonctionnemene des multiplieurs (cas analogique) apparaissent [38][42J. Par contrc, une 
grande valeur de cette amplitude peut engendrer la saturation des poids d'où un problème 
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 faisane attention à la saturation des pondérations. 

4.3.4.2.2 Problème lié à la phase de la référence 

Une em-ur de phase n'a p:iS de conséquence sur le rapport signal à bruit th~oriq1Je en 
sortie car un facteur commun représentant un déphasage se retrouve sur les pondérations. 
Cependant, elle peut engendrer une oscillation de ces codlicients à une fréquence :lutre que 
celle du signal de sortie 14] ce qui provoque une gêne pour la synchronisation. 

4.3.4.2.3 Problème lié 2 la fréquence de la référence 

Le même problème 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 ètre mis il zéro 
lorsque cet écart s'accentue ce qui empêche le fonctionnement du réseau [4] 

4.3A.2A Méthodes d'implantation de la référence 

p..) UTILlSf\TION DE CODES PN(codes pseudo aléatoires) 

C'est la méthode dite d'étalement de spectre car une séljuence de codes PN s'additionne 
à 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'être fortement atténués par le filtre passe-bande placé 
derrière le premier J1lultiplkur. Le signal utile subit l'opération inverse (compression) et peut 
être recueilli à la sonie, décorrélé des sources de bruit pour servir à la génération d'une 
référence. 
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SIGNAL DE SORTIE 

SIGNAL 
D'ERREUR 

FILTRE 
PASSE-BAND 

SEQUENCE 

PN 

Chapitre 4 

LIMITEUR 

Figure 4.14: Génération d'une référence à l'aide de Codes PN 

El UTILISATIOr-; DES CODES MARKOVIENS 

Une des propriétés essentielles d'un codage Markovien réside sur la dépendance 
statistique entre les bits fomlant le message à transmettre c'est-il-dire que la probabilité 
d'apparition d'un 0 ou 1 (code binaire) il l'instant n ne dépend que de l'état précédent (tlgure 
4.15). 

Instant n-1 Instant n 
I-p 

o ... 0 

1 
I-p 

Figure 4.15: Codage Markovien 

Celte propriété permet la prédiction de bits émis il punir du :;ymhole de'cdé. Li 
corrélation entre le signal utile et la référence dépend du nombre de bits prédits avè'c è\.actitude 
c'est-à-dire que p doit être proche 0 ou 1. Or en examinant la fOn11U1e de l'entropie 
correspondant il l'émission d'un bit: 
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._-----_._------- .----

jj (248) 

on constate que H et donc l'infom1ation transmise par élément binaire, tend vers 0 quand 
p tend vers 0 ou 1. Par conséquent, pour obtenir une bonne prédiclion, il faut un débit de 
symboles important donc une plus grande bande passante que pour p=1/2 (entropie maximale). 

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

SORTIE 
OC R AL 

SIGNAL 
DE REFC~ENCE 

1 
PASSE­
BANDE 

1 

DETECfEUR 
FSK 

PREDICfEUR 1 

DE BITS i 

Figure 4. Génération à'une référence par Codage Markovien 

Nous en a\Ofl~ Ji il;: \t.:I:-,!(li1 ut' originale dans sa conception [39]. Le schéma 
fonctionnel se décul1lpo,,\.' :1 Clllq fUlk'ti l lfî:, principales: 

1) une fonction démodulation dt' fréquenct' qui démodule une fréquence poneuse de 
3.455 MHz (fréquence intermédiaire Je travail), Notre choix s'est porté sur le circuit NE 605 
donné par le schéma fonctionnel de: la ligure 4.17. Ce composant présente l'avantage de 
disposer de fonctions d'chl'illaleur, d'amplificateur IF et de limiteur. 

------_._--- ........ _-_ .. _---_. 
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1 t 1t 

'0 

........... " 

F'': qu re i~. Schéma Fonctionnel du démodulateur 

2) une fonction nl'lltipllCUr. De nomlm:ux circuits peuvent la réaliser comme le MC 
1496. 

3) une fonction 
élevée possible pOUf 
fausse)_ 

Ce fîltre doit 
de filtres céramiques don 

passe-bande cent sur 455 KHz avec une atténuation la plus 
uences situées :\lJ!Ollf de 455 ± 6KHz (cas Ol! la prédiction serait 

ter une m:poruntc sélectivité autour de 455KHz d'oll l'emploi 
la figure 4_1 X, 

1·' 1 r-. ' 
• 1 ~ -; l. 

Figure ~.~~: Schéma Electrique du Filtre Passe-bande 
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La courbe 4.19 relevée expérimentalement montre que les fréquences situées fi 461 et 449 
KHz ont une atténuation de 17 dB par rapport à celle située à 455 KHz. 

(, ('\il) 

J- _..... - _' - _ J __ 

. :; 
1 . , 

-)Q - - - ... .... - 1 _ _ 

"._- ~-/ 

,/ 

Figure 4.19: Performance du filtre passe-bande 

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

6) une fonction OCT (Oscillateur cOI,trôlé en Tension) pennettant de moduler une 
porteuse de 3 MHz avec une excursion en fréquence !':lI - ±3KHz. Devant la grande 
précision requise (en plus de b stabilité), l'idée a été de construire l'OCT autour d'une boucle 
;'\ verrouillage de phase (figure 4.20). 
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OSC 1 .... Ç"Nlf------------. 12 MHz f-------....JO • 

- AMPLI ... DETECTEUR - OCT ... - DE 
PHASE 

J~ 

--.!.D 

Figure 4.20: Schéma Fonctionnel de l'OCT 

La fréquence de 12 MHz fournie par un oscillateur à quartz est divisée par un facteur N. 
En entrée du détecteur de phase, nous avons FoselN = FOCT/N d'où Focr Fose *(DIN). 

L'ensemble du dispositif de génération est fournie par la figure 4.21. Quelques tests ont 
été faits avec une séquence binaire périodique de période 1 00 (p 0.66) réalisée à l'aide de 
la ligure 4.22. 

Les cas avec et sans brouilleur ont été étudiés (tlgures 4.23 et 4.24) 
de ce système semble prometteur. 
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c' , , 

r---:J .~ 
1 ~ \:: 

:;~EtJl~ '~~~t . ~ 
~:.'--I 

~ ./'.------~ ...... ~. ~~ -!Il 

?igc1re 4.21: Schéma Electrique du Générateur de Référence 
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figure .22: Schéma Electrique du Générateur de séquence 

cr .0 dr. .. 
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. . 

F gure 4. 3: Performances en Absence de Brouilleur 
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151 

Pr~uictlon correcte ue 2 bits sur 3 (Atténuation de 5 dB de la porteuse) 
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Performances en Présence de Brouilleur 
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4.3.5 Implantation du critère LMS 

4.3.5.1 Synoptique de l'Algorithme 

Dans le cas numérique l'équation de commande des pondérations s'écrit: 

W (k + 1) W ( k) J.lX"'" (k) ê (k) (249) 

avec E (k) = WT (k) X (k) - d (k) 

Dans ce cas 

W (k + 1) = (1 J.lx* X T) W (k) + J.ld (k) x* (k) (250) 

Le contrôle des coefficients de pondérations se fera en prenant l'équation moyennée 
suivante: 

{ W (k + 1)} = [1 - )lRxx1 E { lV (k) } + )lrxd 
avec les spécifications suivantes: 

W : Vecteur pondérations 

l : Matrice identité 

Rxx : Matrice d'autocorrélation du signal reçu 
( 

rxd :Vecteur d'intercorrélation entre le signal reçu X(k) et la réplique d(k) 

J.l : Constante réelle 

La fonne de l'algorithme est traduite par le synoptique suivant (figure 4.25): 

\Vi (k) 
)--_lI>j Retard t-----iI'i 

~t 

(251) 

Autres éléments 

Sortie du réseau 

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

Le calcul montre que: 

lim E { w (k + 1) } 
k-'too 

(252) 

Cette solution dite de Wiener-Hopf donne les pondérations optimales à la convergence':. 

Il est une constante qui contrôle la vitesse de convergence de l'algorithme. Celle-ci e:-st 
assurée si: 

o < Il < lIA max 

Ol! f.. est la plus grande des valeurs propres de Rxx' max ~ 

(253) 

L'étude du phénomène transitoire montre que les pondérations sont formées par une 
somme de valeurs exponentielles dont les constantes de temps sont de la forme: 

(254) 

La dynamique des signaux reçus est donc un facteur prépondérant pour une rapide 
adaptation de l'antenne réseau. C'est pour cette raison que l'algorithme basé sur l'inversior 
directe de la matrice de covariance (DM!) sera développé car il offre une meilleure adaptatior 
de l'antenne lorsqu'il existe une grande dispersion entre les valeurs propres de cette matrice se 
traduisant par un A min faible. 

4.3.6 Implantation de l'algorithme DMI 

4.~.6.1 Application 

La propriété de réjection automatique des interférences ou brouilleurs d'un réseal 
,j(l:~ptatjf est extrêmement importante. Mais généralement le système converge lentement et es 
donc difficilement utilisable dans des situations réelles. 

L'inversion de la matrice de covariance (DMI) et la procédure d'orthogonalisation d( 
GRAM-SCHMIDT [40] [52] sont des algorithmes de contrôle qui apportent une solution à h 
dispersion des valeurs propres. Nous étudions le premier algorithme car il offre une approcht 
plus simple au niveau de la réalisation pratique. 

En calculant le rapport signal à bruit plus interférences, nous obtenons: 
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RSIB (255) 

Pe est la puissance du signal utile à l'entrée du réseau, M la matrice de covariance du 
bruit (interférences et bruît thennique), Su est le vecteur espace du signal utile. 

Pour maximiser ce rapport ce qui est équivalent à minimiser la puissance de l'erreur 
existant entre le signal de sortie et le signal de référence, il suffit que le vecteur pondérations 
soit égal à 

(256) 

4.3.6.2 Performances Optimales 

Pour approcher les perfonnances optimales, la matrice de covariance des signaux reçus 
Rxx et le vecteur d'intercorrélation rxd sont estimés en utilisant la méthodè du maximum de 
vraisemblance ( adaptation en présence de signal utile). 

avec 

ct 

Wopt 

K 

~ l X (j) Xt (j) 
j = 1 

K 

~ l x* (j) d (j) 
j = 1 

4.3.7 Résultats Expérimentaux 

(257 ) 

(258) 

(259) 

Les émetteurs ont été réalisés à l'aide de deux générateurs Fiukc 4060 b associés ae. 
dispositif simulateur de signaux. 

Le premier générateur servant de source utile délivre un signal sinusoidal à 947.5 MHz 
alors que le second représentant la source de brouilleur fournit un signal à 948.67 MHz. 

Les signaux sont injectés avec un rapport signal à bruit défavorable à l'entrée (-17 dB). 
Ce rapport est illustré par la figure 4.26. 
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Chapitre 4 

Les r(.~sullats expérimenta'Jx snnt donl1~s sous forme d'une étude comparative c'l1tre 
l'algorithme des moindres carrés et J'inversion directe de la matrice de covariance. 

Le critère basé sur la minimisation de l'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 l'algorithme DML En effet la constante de temps correspondant à la 
décroissance de l'exponentielle est très faible par rapport à celle fournie par l'algorithme des 
moindres carrés; l'adaptation de l'antenne réseau étant plus rapide. 

La puissance de sortie a été mesurée au moyen d'un analyseur de spectre connecté au 
calculateur par l'intermédiaire d'un bus IEEE. 
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Figure 4.27: Résultats Expérimentaux 

(PUISSANCE DE SORTIE) 

L'inversion des rapports de puissance est observée sur la figure 4.28. Elle traduit 
l'évoluti0'" des signaux depuis l'état initial jusqu'à la convergence du système. Nous notons 
spécialement que le brouilleur suit la courbe de décroissanœ de la puissance SlmlC éUurs qUt: 

le signal utile n'en est que sensiblement affecté. 

L'inversion du rappon signal il bl ull est uLJs\.:rv~è au bout de 13 itérélLÎulis eu ce 'iui 
concerne l'algorithme des moindres carrés. Une itération représente ici un échantillon du 
vecteur signal disponible à l'entrée du réseau. 

L'inversion directe de la matrice de covariance converge très rapidement comme le 
montre la théorie car il faut 2 N échantillons pour que le RSIBDM1 soit à 3 dB du RSIB opt 
(adaptation en présence de signal utile). Puisque N 2 (dimension de notre antenne réseau), 
l'écart maximal entre ces deux rapports de puissance est de 3 dB dès que le nombre d'itérations 
ni = 4. 
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Figure 4.28: Résultats Expérimentaux 

(GAINS OBSERVES) 

Notons enfin que le rappon signal à bruit noté RSIB donné par la figure 4.29 est 
considérable à la sortie de l'antenne réseau (+ 8 dB) même si l'inversion de puissance n'est pas 
vérifiée. Avec un régime transitoire différent, les deux algorithmes conduisent à la même valeur 
optimale et confirment les rés .!tats théoriques préalablement établis. Les performances 
optimales sont résumées par la figure 4.30. 

-" i-r------------------

a) LMS 
:: ter-:::lt. , on 

hl DMI 

Figure 4.29: Résultats Expérimentaux 

(RAPPOIrf SIGNAL A BRUIT EN SORTIE) 
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Chapitre 4 
......... _--- -----------------------------------

D'aut!'es resultats l~xpértmentaux ont été obtenus en dtminuant l'excursion en rr:5\ll~tnce 
L'ntre le signal utile et le brouilleur. Les figures 4.31 et 4.32 résument les principaux résultats. 
Dans tous les cas, \es performances recueillies montrent que les applications pratiques de ces 
algorithmes sont limitées aux signaux incohérents. 

\. 

nEF -45.~ nOm ATTFN ~ nn 

C~NTrn ~ 4Gl MH7 

i)'-~~ Il',-.,1 10 k!!z 

n["; [lI'l 1[1 kHz 

VO',I 10 kHz 
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MKn 

s .... ,P 57 msee 

-:00 kHz 

.:1') df) 

Figure 4.31: Spectre des Signaux avant et après Adaptation 
(Limites des Performances) 
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Figure 4.32: Spectre des Signaux avant et après Adaptation 
(Limites des Performances) 
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Chapitre 4 

·LUi Conclusion 

Nous avons proposé dans ce chapitre deux réalisations d'antennes adaptatives faible coût 
utilisant les critères de minimisation de la puissance de sortie et d'erreur quadratique moyenne 
par l'emploi d'un signal de réplique. 

Dans la première réalisation, l'algorithme des perturbations employé nécessite une 
simple mesure de la puissance de sortie. Il est intàessant lorsque l'information sur les .'iignaux 
disponibles à l'entrée de l'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 à l'émission deux générateurs 
alimentant deux patchs rectangulaires. Les mesures ont été prises dans une salk banalisée SrlnS 

précaution aucune des multirrajets. 

Une extension est faite avec la minimisation de l'erreur quadratique moyenne par rapport 
à un signal de référence. Nous avons proposé une méthode originale pour la génération de ce 
type de signal. Elle a fai t ]' objet de la deuxième réalisation qui nous a pemlis lk mener une 
étude comparative entre k\ ln th:nes des 111()II1ÙreS ,:arrés moyens (L:V1S) \, l;:. ,. :-;idl1 de 
la matrice de covariance (DMI). Les résultats expérimentaux confirment ce qui a fait l'objet des 
études théoriques du chapitre 1 à savoir une plus rapide adaptation de l'algorithme 0\11. 
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PHOTOGRAPHIES DES MAQUETTES 
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PLANCHE 2 

l'JVERSION DE PUISSANCE: Détail de la Partie Analogique de la 
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Conclusions Générales et Perspeclives 
---------------------------------- -----------

Dans cette étude, nous nous sommes intéressés au problème de la réjection des brouilleurs 
pour les radiolllobiles. 

Un traitement de type antenne adaptative a été utilisé pour contribuer à la correction des 
conditions de propagation complexes comme celles rencontrées sur ce type de liaisons. 

Pour étendre le domaine d'application aux systèmes grand public, nous avons proposé des 
solutions originales, simples et faible coût. 

Notre travail s'est présenté suivant deux axes principaux: 

1) Aspect fondamental: Après un bref rappel des différentes motivations concernant le 
filtrage spatial (afin d'amener le Iecteur;i mieux cerner ce vaste domaine d'étude), nous avons 
présenté trois méthodes de réjections des signaux d'interférences satisfaisant le critère faible coût 
que nous nous sommes fixés. premier travail a fait l'objet du chapitre 1. 

:';ous avon" dl; Lllgorilhmc des perturbations issu de la méthode du gradient li,,:!::: 
un récepteur trés SIl~1pk il Implanter expén1l1entalement ( il ne nécessite que la connaissalicl' ,:u 
signal de sortie). 

Comme cInque composante des coefficients du filtre adartatif spatial doit être perturbée à 
ch::Jque instant, nous avons opté pour la procédure des perturbations simultanées basée sur l'emploi 
des fonctions orthogonales de Walsh afin d'accélérer le temps d'adaptation du système. 

Nous avons monu-é que la v~lI'Îaüon de l'erreur due à la mesure du gradient dépendait 
étroitement de la puissance de sortie du réseau. L'idée il donc été d'établir un critère qUI minimise 
cette puissance selon cen:lines contraintes de gain non directionnelles, Cela a donné naissance;1 la 
méthode du minimum de variance. 

U ne simulation de l'algorithme global dans le cas de signaux incidents à spectre bande étroite 
nous a permis de montrer que de bonnes pCrfOnllanCeS pouvaient être obtenues à condition que le 
nombre de captl'urs SLlit sLpéricur :n! nomhre: de contraintes imposées, 

Pour améliorer le me transitoire relativement lenl, nous avons étudié l"'lgorithme des 
moindres cam~:, :noycj~s \L\lS) lltllls,liî, Li méthode du gradient ~lochastique. Le critère Imn:mbc 
la différence entre le Signal de sortie ct un signal de référence corrélé avec le signal utile. Le critère 
rie \(:lect10n de la '-;Lmtc d'adapl:ltinn LI ;\ été implanté en fonction de l'erreur d'ajustement 

ée C-,C.\..I' ;;~-c. II a i~l()l; LJ"c contrairement ft nombreuses obscn';::;·);i::, L 
rapidité d'adaptation du UvlS n'est pas nécessairement proportionnelle à la valeur de Jl. 

Une étude parallèle a pCn11is d'établir la forme complexe du LMS améliorant ainsi la vitesse 
d'adaptation au prix d'une charge de calculs un peu plus conséquente. 

La deuxième méthode de réjection des brouilleurs s'appuyant sur la maximisation du rapport 
sIgna! à bruit e:;! i~:;l1c de la boucle Je IIowells-Applebaum. L'information sur la direction 
d'incidence des signaux doit être connue (liaisons fixes) ou estimée (MUSIC). 
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:\ous avons t'mcli~ J'infltlenCè du filtre couramment utjJisé dall'lla houc\e à'adaptation efl 
mesurant la variance des coefficients de pondérations. Des résultats nouveaux ont été obtenus 
avec un filtre d'ordre supérieur donnant une amélioration de + 10 dB sur la réjection des 
brouilleurs par rapport à 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 1 brouilleurs fortsL nous nous somme" orientés vers la méthode 
dite d'inversion de la matrice de covariance (0\11). 

L'étude de l'adaptation en absence de signal utile a montré que pour un réseau il. N 
éléments, le rapport signal à bruit (RSIB) convergeait à moins de 3 dB de sa valeur optimale et 
pour 98% des cas dès que le nombre d'échantillons utilisés devenait supérieur à 3 N. Par contre, 
l'adaptation en présence de signal utile ralentit la convergence du système et ceci pour de 
faibles valeurs du rapport signal à bruit optimal. 

Le chapitre 2 est consacré à l'influence- Je~ \-'aractéristiqucs ;'adioélecrriques et à la 
limitation des perfomlances. Le traitement cl ';li1lc'nneo,; réel y revêt un intérêt pratique car les 

conditions de propagation et Je rt-ceptiul1 'le ',()iè ;i;l" lOujours idéaks 

Un nouveau paramètre de discrimination entre le signal utile et les différents brouilleurs 
a été introduit par le biais de la polari;;;ation. Ce concept est prometteur car il entre dans le 
domaine de la polarimétrie adaptative qui représente actuellement un vaste champ d'intérêt. 
Nous avons noté qu'il suffit d'une petite différence en polmisation entre le signal utile et le 
signal de la source d'interférence pour améliorer le RSIB de + 13 dB lorsque l'angle de 
séparation de ces signaux ne dépasse pas :2 dt' 

Une autre solution permettant d'améliorer les perfomlances du récepteur a été abordée 
notamment dans le cas où la configuration du réseau engendre la présence de lobes parasites. 
Nous avons vu que l'addition d'un élément capteur avec une optimisation préalable sur sa 
position et sur son diagramme de rayonnement permettait d'améliora le RSIB au voisinage des 
lobes de réseaux, 

Les limitations des performances du récepteur ont été introduites en étudiant le 
phénomène de couplage interp1prnents. Cne modélisation simple nous a permis de constater 
U;lè dégradatiOl~ iB en soni,: pULIr de.; ~blan\-c::; in c;;:' inférieures LI la Jemi­
longueur d'onde, 

Enp "rt'("!·,,.:l,,,;.,;,;.,,ll: "'1 ' ';;':'n'" ". ,Cl",,, '"l, ,.,,1, .',_ .. 1".;1, . 
ùllh .. :J It..:.i LI. .. " \...lC "'h4L) ! (jlle ...... ,-\')~:~j\..l,".ll \.lç \"Urrf..:l-"ll~\J11 ...li ~11L.lC H::; Slgl1ûl UluL- .... " 

les brouilleurs était modifié par rapport au cas de non couplage. Ce coefficient qui contrôle 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 rayonnement 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 sen de préambule à l'implantation de l'antenne 
adaptative. Il décrit \cs différents composants électroniques entrant dans la mise en oeuvre de cette 
antenne. La technologie HF classique a permis de réaliser l'acquisition numérique des signaux et 
d'utiliser des circuits réalisant les fonctions de contrôle automatique de gain, d'atténuateur etc ... La 
conception des circuits microondes tels que les coupleurs et les mélangeurs utilise la technologie 
microstrip. 

Pour valider les résultats théoriques établis dans le chapitre l, nous avons procédé à deux 
types d'implantations faible coût (chapitre 4). 

La première réalisation utilise un réseau d'inversion de puisance destiné au cas de t1gure 
signal utile faible / brouilleurs forts. Le calcul du gradient pour valider les coeff1cients du filtre 
utilise la méthode des perturbations symétriques. 

Le test effectué dans une salle banalisée san" pn5L'~1l~[icms particulières de multitrajcts a donné 
un cas de réjection du brouilleur de l'ordre de +20 dB. 

La deuxième réalisation s'applique all domaine spèciilque des radiocommunications qui 
fournit quelques informations sur le signal utile (lype de modulation par exemple). Ceci a donné 
naissance à l'algorithme du signal de référence. Le problème de la génération de ce type de signal 
a été d'abord posé dans le cas d'une modulation FSK du signal utile (théorie de Compton). Nous 
avons ensuite proposé une version pratique et originale de ce système générateur en utilisant les 
propriétés du codage Markovien comme séquence li' apprentissage introduite dans la modulation 
du signal utile. 

L'antenne expérimentale utilise un simulateur de signaux capteurs ct dispose de quatre voies 
de traitement sous fonne analogique (Transposition-Amplit1cation-Filtrage) ct sous forme 
numérique (acquisition des signaux et mise en oeuvre de l'algorithme d'adaptation). 

Les perfon11anccs du récepteur sont énoncl:cs :iOUS une forme comparative entre les 
algorithmes LMS et DML Si l'on observe le même f\.\:ill1e établi avec une réJection de dB Sllr 
le brouilleur, l'examen du régime transitoire par contrc montre une plus rapide adaptation du DMl 
ct ccci pour un écart en fréquences ~f de 317 KHz. La réduction de ~f jusqu'ü la valeur de 100 
KHz a fourni d'autres résult;l"tisfaisants. 

Quelques perspectives peuvent être formulées afin de cibler le travail il venir. 

- Pour le traitèl11ènt aJapiallt spatIal, des tC"iS doivent 0trc consacrés il la réception de signaux 
en présence de multîtrajets. L'antenne optimale doit alors être en mesure de remettre en phase les 
composantes utiles issues des trajets direct ct multiples tout en rejetant les signaux de la source 
d'interférence. 

- Le traitement de sources cohérentes doit aussi être envisagé dans le cas où des brouilleurs 
dits 'intelligents' seraient captés par l'antenne réseau. Un autre type de problème s'installe lorsqu'.? 
le réseau est la cible de brouilleurs intermittents. 
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Pnur lJ réalisation des circuits microondes. )1 est clair que la structure d'éléments 
k intégration. 

Le générateur du signal de référence peut ausSl etre étendu à d'autres types de 
modulations beaucoup plus performantes dans la discrimination de l'information utile. 

- Enfin il convient de multiplier le nombre d'éléments en ce qui concerne la seconde im­
plantation et tester l'ensemble dans le cas réel avec des capteurs pour pouvoir l'adapter dans 
un èl1vironnement 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 

Si 0. =_1_" f{W(i) }U(i) 
8L L..,; 1 

i = 1 

ou [fi (\V(i) J e::;t un processus aléatoire td que 

(265 ) 

E 1 (fi { W (il ~ . li" ( Hi (j) ) ) / W 1 = E [ (fi { W (i) } ) / W l . F f V, * { a' Ci) r ) / ~ r] 
(266 ) 

pour i 7:j d S = IC(I) ..... U(L)lune stEq:lt~nC~ ,.\:"[il0~onale d~ veL·t('~::" 
matrice de covari~mlc de (J. :-; \:cril: 

C(H'[C((W) 1 - E[ (f,/)/Wj (E[f/W] , Ei /l,V) (26ï) 

Dans ce cas pour toute séquence S: 

L 

COI' [0. 0\/) ] --:;~ l {E' [ U". fi') / W j (E [}/ ~v 1 E fI'. \ \ ; ) } l; (1) ( ! tl) 

8-L- i = 1 (268) 

Par conséquent. si 
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--_ .•... _~._~ .. ~--_._----_._-

fi (W) 

où P s ( W p + .!) 

C () i' [ a (Hl) 1 

Il' En remarquant que' rt ," 
t) 

._-_. __ ... _----

,i) 
(269) 

et Ps (W p , i) sont définies par j'équation (21), alors 

)txxt nV ) p-
.'-~--'----- _. "_ .. _--

2 î 
} t (i) ut (i) (270) 

W-rbUli) Cl \1/ = IV bU(i),le , p~ 

développement dc:: (26 J) (qui demallc!è heallcoup de calculs) conduit sous l'hypothèse de 
signaux gaussiens ù: 

~() i' l (X ( W) 1 -

177 

î ! 

c~· (f) NuU (i) r U (i) [fi (i) 
1 

j 

(271) 
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A.2 

ESTIMATION DE L~t\ l\1ATRICE DE COVARIANCE DES 

SIGNAUX Rxx AU SENS DU MAXIMUM DE 

VRAISEMBLANCE 

Nous considérons K échantillons du vecteur signal X(t) de dimension N supposé aléatoire et 
gaussien. La méthode 'du maximum \T~lisem!>lancc maximixe la pïübabilité du vecteur signal 
ç = [X ( 1), X (2) , ... , X ( K) 1 d:ll1:-; l'h\pothèse dïndépendance des échantillons. 

La densité ck prohabilité l"Uf11,nnlè fHX( 1 ).X(2) .... ,X(K)) s'exprime sous la f0n11e: 

i K ! 

i -LX + U) R~;X U) i 
L = p ()( (1) '( (2), .... X (l<.') 1 -- rr··,\'KdCl-K (R

tx
) eL ;= l(272) 

d'où 

Ln(L) 

K 

NKLn (TC} .- r,In [ 1 (R p) : - L X (j)"j-R~.~X (n 
)=1 

Comme 

= 
K 

K 
"\.-.. v "'If> l Y 
~ /~ U) \ XX ,. U i 

j = 1 

L Trace R~: X (j)Y ( i 1;-

J 1 

F: 

\.' Fran: ~ X' (i) ~·R-.IX (j) 
~ !., xx 

._- Truc l' 

(273) 

(274) 

(275) 
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où 

alors: 

179 

Ln (L) 

_} .. Î 
= KTrace Ru B J 

K 

B = ~ L X (j) X (j) t 
j=l 

- KNLn (rr) - KLn [det (R-ex) l KTrace R- 1 B xx 

Si H est une matrice déflnie positive et hermitienl1\.':, ;:1 function ...:ar1cté~i:,i.l~;,'~ 

, 
Qfi .XïflX s'écm: 

(ieX:Î-IX) \ 
e 1 

/ 

fi -ll,!·1 )[-1 (R ) ! -xt (R ~~ LGII) X l,Iv = rr (t xx C .. /\ 

X 

= del 1 (1- i8Rt)JI) 

Lhns L'è cas: 

= +idet-2 (f-ieR H)~(L[det(l-i8R H)]! 
tx de xx je =!. 

= - Trace (R If) xx 

(276) 

(277 ) 

(278 ) 

(279) 

(280 ) 

( 281) 

(282) 

(283 ) 

(284) 

(285) 



car 
d 

de[det(l Trace (R'c/f) 

Pour trouver le maximum de Ln(L), considérons l'intégrait' suivante: 

Alors: 

J 

J = Jp (X, R~.~) Ln r (p (X, B- 1
)) / (p (X, R~.:)) 1 dX 

X 

J [p (X, R ~.~) (L n (p (x, B - 1 ) ) ) 

X 

J=J [Ln(detB) 

X 

J - Ln (de [ B) - T r ace (R~.~ B) Ln (deIH) + Trace (l) 
.u· 
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(286) 

(287 ) 

(288 ) 

(289) 

Nous pouvons alors déduire que toute matrice définie positive ct hèfmitÎènrlè Rxx qui maximixe 
:~'1:!) maximixè aussi J et inversement En remarquant qut' 

Ln(u) ~u (290 ) 

nous avons: 

(291 ) 

:- -1 

j~' -l!P(X,B ) 
J ~ p (X, R. ) i --~ .. _- - 1 dX 

. xx' ) (X R- 1 ) 
X !' xx 

o (292 ) 
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L 'égalit~ est obtenuè SI 

cest-à-dire 
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-1 -1 
P (X, B ) - p (X, Ru ) 

d'où R xx 

K 

B = ~ l X (j) X (j) i" 
}=l 

( 293) 

(294) 
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A.3 

MODELISATION DU PHENOMEN'E DE C()UPLAGE 
INTERELEMENT 

Le modèle de la figure ci-desous est utilisé pour établir la matrice de couplage 132 \. 

} Source Extérieure 

}Réseau d'antennes 

••• 

La source extérieure (émetteur) est modélisée par un générateur de Le.In "get ci 'impédance 
interne 

{ 

En appli4uanr lès lOIs classiques de Kirchoff, on a: 

1 
1 ' ~ [. -l- +~ l' -l-~ ,f .cll l ,... IN N ' ":. 

Zij est l'impédance mutuelle entre éléments d'antennes 

Comme l . 
J 

j== 1 à f\ (287 ) 
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et en appliquant les condition:, aux tmütes : circuit Ou\Cr(. 

1 J j =1 à N 

Dans ce cas: 

d'où 

Z Il 
1 +--

zL 

"'NI 

zL 

ou 

-/. 

\ ,]-\, -Z l' . oj - ~js s 

-12 "-IN 
-. 
"L ':'L 

+ 
-t'y'N 

"L 

Z ·\'-·V o () 

V,11 
v 01 

, 
vi v . (288) 0) 

N v oN_ v -

(289) 

Zo représente la matrice de tLm'ifoll11Jtion reliant lès tensions de fonctionnement en circuit 
ouvert et en charge: elle conne'nt k'i lnfrHlllation, ~lir 1':: C;)llplage interélément. 
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A.4 

CALCUL DES COEFFICIENTS DE SELF ET MUTUELLE 
IMPEDANCES DE LA MATRICE DE COUPLAGE 20 

Nous utilisons la méthode de la force électromotrice induite de Caner [41] avec l'hypothèse 
d'une distributÎon sinusoidale du courant le long des éléments dipoles de longueur 'A/2: 

J\ 
lJ , 

,....., _________ \."'t~~~~, ________________ _""'" 

Dans ce cas: 

-- Si Ru el XII désignènt tl',PV,' \ 

capteur i, alors 

où C. IX) 
1 Il \ ' 

/:', 

, . , 

L'exprtssîoll Zif Hl! ; '. iL 

supposons que tous ékmt'nr·, ,)1;" 'nt jrkiltiqll\'S 

x 

Si(X) - J~i22'dv 
o 

(290 ) 

(291 ) 

(292) 

~df impédance de l 't~lément i( nous 

------------ ..... _-. __ .. __ ._--------~----------
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-- Nous étudions l'impédance mutuelle existant entre deux éléments consécutifs du n::;eau. 

185 

J l "AI 2 

l r ... .... 
Elérnent l d Elément '1 

L 

L'impédance mutuelle Z 12 - R'21 +- X:, 1 avec 

S!r{ 
l L fJ 

te (l'sinus intégrale défini par 

Î ", 

+L""' +L i 
) 

~, f cos r C· (x)---dv 
l w v 

-00 

Ci~~( Jd2+-Z2 
- L)J] 
(293 ) 

(294 ) 

(295 ) 
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