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Résumé

Dans le traitement du signal le probléme d'estimation et de poursuite de sous-espaces joue un
rdle trés important dans une variété d'applications modernes tel que les radars, les sonars,
|astronomie, la communication mobile... Et cela pour permettre la localisation des sources a bande
étroite mobiles.

Le travail présenté dans ce mémoire, se rapporte a la poursuite des directions d’arrivée
(DOAs) de plusieurs cibles & mouvement lent, rapide et trés rapide qui se déplacent au cours du
temps. Dans cette optique, nous proposons des algorithmes adaptatifs de poursuite «FAPI ,API »
basés sur les méthodes Haute Résolution « ESPRIT et TLS-ESPRIT » pour deux géométries de
réseau d’antennes : ULA pour I’estimation des DOAs en une dimension, et en L pour I’estimation des
DOAs en élévation et en azimut (2D).

Les analyses et les simulations vérifient que les algorithmes se comportent de fagon robuste

numériquement.

En deux dimensions, FAPI est la plus intéressante pour sa rapidité et sa précision.



Résumés I

Abstract

In Signal processing Subspace estimation and tracking play an important role in a variety of
modern applications like radar, sonar, astronomy, wireless communication... end that is for
localization of narrow band mobiles sources.

The work presented in this memory refers to the problem of tracking the direction-of arrival
(DOA) of multiple moving targets. To this end, we propose an adaptive DOA tracking algorithm
« API and FAPI » based on high resolution methods « ESPRIT and TLS-ESPRIT » for three kind of
array antennas; ULA for estimation of 1D DOAs, and two-L-shape uniform linear array for
estimation of an elevation and azimuth DOAs (2D).

Analyses and simulations verify that the algorithms behave in a numerically robust fashion.

In two dimensions, FAPI is the most interesting for its speed and precision.
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Notations

Nous avons regroupé ci-dessous les principales notations employées dans les différents chapitres du
document. Dans la mesure du possible, nous avons tenté de conserver les mémes notations d’'un chapitre

a l'autre.

Dans cette thése, les lettres minuscules désignent des vecteurs, les lettres majuscules désignent des

matrices.
(Y
()"
)
Re(.)
Im(.)
arg(.)
diag(.)
dim(.)
det(.)
E[.]
var(.)

cov(.)

> S

u(t)
n(t)
x(t)
a(t)

Transposé

Conjugué hermitien
Conjugué de complexe
Partie réelle

Partie imaginaire

Argument de complexe

Matrice diagonale construite a partir d’'un vecteur

Dimension d'un espace vectoriel

Déterminant d'une matrice carrée
Estimateur d’un paramétre

Espérance mathématique
Variance d’une variable aléatoire
Matrice de covariance d’un vecteur aléatoire

Valeurs propres

vecteurs propres

Coefficient de corrélation

Variance du bruit

Symbole de kroneiker

Angle d'azimut
Angle d’élévation
signal utile

Bruit blanc Gaussien
Signal d'observation
Vecteur directionnel
Matrice de covariance

Facteur d’oubli




Acronymes

Pour des raisons de lisibilité, la signification d'une abréviation ou d’un acronyme n'est souvent rappelée
qua sa premiére apparition dans le texte d'un chapitre. Par ailleurs, puisque nous utilisons toujours I'abréviation
la plus usuelle, il est fréquent que ce soit le terme anglais qui soit employé.

TEM
HPBW
RF

DOA
SNR
ESPRIT

TLS
HR
ULA
UCA
iD
2D
PAST

API
EVD

FAPI
NIC
OPAST
QR
NP3

YAST

OEM

Transverse Electrique Magnétique

Half Power Beam Wide (ouverture mi-puissance)

Radio Fréquence

Direction Of Arrival (Direction d‘arrivée)

Signal —to-Noise Ratio (Rapport Signal sur Bruit)

Estimation of Signal Parameter Rotation Invariance Techniques (Estimation des paramétres
du signal par les techniques d'invariance rotationnelle

Total Least Squares (moindres carrés totaux)

Haute Résolution

Uniform Linear Array (Réseau linéaire uniforme)
Uniform Circular Array (Réseau circulaire unifome)

Une Dimension

Deux Dimensions
Projection Approximation Subspace Tracking (poursuite de sous-espace d'approximation de
projection)
Approximated Power Iteration (Approximation de la méthode des Puissances Itérées)
Eigenvalues Decomposition (Décomposition en Valeurs propres)

Singular Value Decomposition (Décomposition en Valeurs Singuliéres)

Fast Approximated Power Iteration (API rapide)

Novel Information Criterion (nouveau critére de l'information)

PAST orthonormé

orthogonale-triangulaire

fast Natural Power (puissance naturelle rapide)

Rapport Signal a Bruit

Yet Another Subspace Tracker (autre traqueur de sous-espace)

Onde Eléctromagnétique
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Poursuivre des cibles mobiles revient a suivre les signaux qu'elles émettent a chaque instant et d’en extraire
Finformation de directions d‘arrivée DOAs. Dans ce travail, nous nous intéressons aux algorithmes utilisés dans
ce contexte, dit adaptatif, qui permettent I'estimation et la poursuite de I'espace signal continuellement, et par
conséquent, la poursuite des cibles mobiles en une et deux dimensions.

La poursuite de plusieurs cibles, qui se déplacent au cours du temps est un probléme qui a été largement
étudié ces derniers temps dans le cadre de nombreuses applications civiles et militaires. Parmi les principales
applications de ces méthodes de détection des angles d‘arrivée (DOA), on peut citer le Radar, téléphonie
mobile, 'astronomie, le Sonar, les télécommunications, la navigation par satellite, 'acoustique sous-marine, la
séismologie. Dans tous ces domaines, I'utilisateur cherche a détecter la présence d'un signal particulier et a
estimer un certain nombre d'‘informations caractéristiques, en particulier leur direction d‘arrivée a l'aide de

réseau d'antennes.

Un grand nombre d'algorithmes a été proposé dans la littérature scientifique. Dans le cadre de cette thése,
nous avons étudié les méthodes dites d’approximation des puissances itérées API et sa version rapide FAPI
pour I'estimation adaptative du sous-espace signal a travers quatre chapitres répartis comme suit :

Le premier chapitre abordera des généralités sur les antennes, telles que les caractéristiques et les
différents types avec en particulier les réseaux d'antennes.

Le second porte sur le modéle du signal et les méthodes de haute résolution ESPRIT et TLS-ESPRIT qui
reposent sur les propriétés particuliéres de la matrice de covariance du signal. Ces méthodes
permettent de séparer I'espace des données en deux sous-espaces, I'espace signal engendré par les
sinusoides, et I'espace bruit qui est son complémentaire orthogonal. Elles d'estimation seront appliquées a
la suite des algorithmes API et FAPI pour I'estimation de I'élévation en 1D, dans un premier lieu, puis

I'élévation et 'azimut dans un second lieu.

Le chapitre 3 introduit ensuite un nouvel algorithme rapide de poursuite de I'espace signal dérivé de la
méthode des puissances itérées, baptisé Approximation de la méthode des Puissances Itérées (API). Cet
algorithme permet I'estimation des signaux dont les paramétres ne sont plus constants, mais varient au
cours du temps, représenté par les vecteurs propres, correspondant aux r valeurs propres les plus
dominantes. Une fois ces derniéres estimées, elles seront utilisé par les algorithmes d'estimation de la DOA

ESPRIT et TLS-ESPRIT.

Les performances des différents algorithmes abordés dans ce travail sont étudiées a I'aide de simulations

présentées dans le dernier chapitre.
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Chapitre 1

Généralité sur les antennes et les réseaux
d'antennes

1.1. Introduction

Dans l'espace La détection ou La poursuite des objets s'effectue a partir des signaux émis par ces objets.
Ces signaux sont sous une forme d’onde électromagnétique, et la propagation de ces ondes d’une zone de
I'espace & une autre et d’un instant a l'autre est décrite par les équations de Maxwell. De plus la liaison entre
deux points de I'espace nécessite un dispositif qui jouera le role d’émetteur et de récepteur de ces signaux. Ce
dispositif est I'antenne.

Dans ce premier chapitre, on rappellera quelques notions de base sur la propagation des ondes
électromagnétiques, puis on décrira en détail les caractéristiques des antennes et on fera une présentation
des différents types d‘antennes. Finalement, on abordera les réseaux d‘antennes, éléments indispensables
pour le traitement d‘antennes, leurs importances dans le domaine aéronautique, les différents types

rencontrés en pratique et leurs caractéristiques.

1.2. Onde électromagnétique

Une onde est une vibration qui se propage dans I'espace. Le courant électrique alternatif produit un champ
électrique et un champ magnétique également alternatifs : la succession des cycles " aller-retour " constitue
l'onde.

Le champ électrique et le champ magnétique se propagent perpendiculairement entre eux et a la direction
de propagation. Aux fréquences trés basses, le champ électrique et le champ magnétique sont considérés
séparément. Aux fréquences élevées, le champ électrique et le champ magnétique sont indissociables et sont
repris soit sous le terme global "onde électromagnétique” soit sous I'appellation "champs électromagnétiques”.
Toute onde électromagnétique est caractérisée par deux parametres : sa fréquence et sa longueur d'onde.

- . Longueur d'onde

clecmgeue (1)
o

i,
s
“

o

Dirccuon de propagation

Champ

Figure 1.1. onde électromagnétique
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1.2.1. Equations de Maxwell

La théorie classique du champ électromagnétique s'est fixée dans les années 1860, lorsque James
ClerkMaxwell compléta les travaux d’Ampére et de Faraday et obtint un ensemble cohérent d’équations
différentielles pour les champs électrique (E) et magnétique (B). Dans le systéme d'unité gaussien, ces

équations sont
— BE: - od
divD=p (1) Equation de Maxwell-Gauss : ﬁ‘ I ! i
5 BdS =0
div B =0 (2) | Equation de conservation du flux de 5 : ﬁ-“ a
rotE = —%? (3) Equation de Maxwell-Faraday (phénoméned’induction)
—— = aD . .
rotH = j +_a_ 4) Equation de Maxwell-Ampére
/A

Tableau 1.1 : les équations de Maxwell

ou E estle champ électrique, D le déplacement électrique, B le flux magnétique, H champ
magnétique, o la densité volumique de charges réelles, j la densité de courants de charges réels.

Les équations de Maxwell tiennent une grande importance dans les antennes, étant donné que d'elles
1

= F/m est la permittivité électrique et
36m10°

dérivent leurs propriétés. Dans le vide g
M, = 4m. 10~ H / mest la perméabilité magnétique. On a / =c~3.10°m/ s, la vitesse de la lumiére
VEoHo

dans le vide. Dans le vide, en I'absence de courant et de charge on a

V x H = jowe E
V.H =0
V x E = - jou H
V.E =0

avec

oo/ Bl

i
o
[=] (=]

T
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1.2.2. Propriétés des ondes Electromagnétique

a. vitesse de déplacement
L'onde électromagnétique se propage en ligne droite dans un milieu homogene; sa vitesse est

e
¢ =3.10*m/sdans I'espace et —dans un milieu autre que I'espace et dont l'indice de réfraction est n.
n

b. fréquence et longueur d'onde
La fréquence dune onde électromagnétique est la fréquence des champs électriques et
magnétiques qui la composent. La longueur d'onde A est définie comme le trajet parcouru par une onde aprées

une période d'oscillation T, avec A=C T=C/f

c. polarisation d'une onde électromagnétique

La polarisation d'une onde électromagnétique est déterminée par la direction de son champ
électrique E. Si E garde une direction constante en un certain point quel que soit le temps, on dit que la
polarisation est rectiligne, le plus souvent elle est contenue soit dans un plan horizontal (polarisation
horizontale) soit dans un plan vertical (polarisation verticale). [1]

Dans tous les cas, a grande distance d'une antenne, la direction du champ rayonné E est toujours
perpendiculaire a la direction de propagation. On peut également faire tourner le champ électrique de I'onde
rayonnée d'une fagon continue, soit en lui conservant la méme amplitude, la polarisation est dite circulaire,
soit en faisant varier lamplitude, généralement suivant une ellipse, la polarisation est dite elliptique.

Fe ]

Champ
slectiique o

Champ ¥ - 3
magnetique h -
"

trace du vecteur champ electrique

Figurel. 2. schéma de la polarisation rectiligne

= |
o S e v

_np -
magnétique &, o

tracé du vecteur champ électrique

Figure 1.3. schéma de la polarisation circulaire
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z4 Z
Direction
d-pwpaol’ion
:engll.t \ //""-‘,
vad i
b: petit axe / /,,.._
FX\ 2 fﬁ ™ g : grand axe
/
/ ¥
‘ / /
P e i ‘."
/ | /Plan
r \_~ de polarisation
P
tracé du vecteur champ électrique

Figure 1.4. schéma de la polarisation elliptique

1.2.3. Les différents types d'ondes électromagnétiques

altitude (en km)

ondes du
A spectre visible
4001 “oig 5
1 I i I i
: : : ,  Ondes
2001 : ; : : radio
" yultra- ¢ I |
! ioletg proches | g trés
I rayons X inflaloug%_ : grandes
2004 I ,llnltalonge| ondes

rayons gamma L
1

-

imm 1cm 0oecm 1m 1Om 100m 1km

osh 1A tem  10nm fym  Opm

0.001 A
01A 100 nm 100pm

Longueur d’onde a

Figure 1.5. Les différents types d'ondes électromagnétiques

1.2.4. Le spectre électromagnétique [22]

Les ondes électromagnétiques se caractérisent par leur fréquence et leur longueur d'onde (avec A=c/f ).

L'ensemble de toutes les fréquences s'appelle spectre.

1kHz 1DMH= 1GHz 1TH=z
— x . - - -
rm.F | vir | LF MF | HF | VHF | UHF | SHF | EHF R | IR m
= L T
1000km 1kem 1m 1mm 16m

<_ i oy

Figure 1.6. Le spectre électromagnétique
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Bande Dénomination Frégmin Frégmax Amax A min
ELF Extremely Low frequency | ---—--- 3kHz | ===---- 100km
VLF Very Low frequency 3kHz 30kHz 100km 10km
LF Low frequency 30kHz 300kHz 10km 1km
MF Medium frequency 300kHz 3MHz 1km 100m
HF Hight frequency 3MHz 30MHz 100m 10m
VHF | Very Hight frequency 30MHz 300MHz 10m 1m
UHF | Ultra Hight frequency 300MHz 3GHz im 10cm
SHF Super Hight frequency 3GHz 30GHz 10cm 1cm
EHF | Extremely Hight frequency 30GHz 300GHz 1cm imm

Tableau 1.2. bandes d’‘onde électromagnétique

1.3. Antenne [22]

1.3.1. Définition

Une antenne est un fil conducteur parcouru par un courant électrique, par un mouvement de charges
électriques rayonnant dans I'espace sous forme d’‘ondes électromagnétiques : une piste de circuit imprimé, un
cordon d‘alimentation, etc... peuvent jouer le role d’antennes. On distingue I'antenne d'émission et l'antenne
de réception.

4 Emission : génération d’OEM (ondes électromagnétiques) provoquée par le courant dans
I'antenne
4+ Réception : une OEM provoque I'apparition de courant dans I'antenne

Aussi, une antenne est un dispositif de transition pour I'énergie électromagnétique, entre les guides
d'ondes (coaxial, filaire) et les milieux libres (hertzien, intérieur d’un guide ...). Pour la réception, cette antenne

peut étre qualifiée de capteur électromagnétique.

. Antenne Antenne
metteur d’admission de réception

Onde
Electromagnétique

Figure 1.7. Antennes en émission et en réception
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1.3.2. Le rayonnement de I'antenne [22]

Un conducteur dans lequel passe un courant I produit dans son entourage un champ magnétique H.

D’autre part, un courant circulant dans un conducteur correspond a un déplacement de charges dans le
conducteur : accumulation de charges positives et négatives aux extrémités, celles-ci donnent lieu a des lignes
de champs électriques.

1l existe donc des champs E et H perpendiculaires I'un de l'autre. Si les champs sont variables (courant
variable), ceci donne naissance a une onde électromagnétique qui se propage perpendiculairement aux deux
champs.

Lignes de -
champ | + | I
électrique k< \
* Lignes de
+ champ
magnétiqu
X\

Figure.1.8. Mécanisme de rayonnement

1.3.3. Caractéristiques des antennes [1][3]

On sait que la théorie des antennes est basée sur le rayonnement produit par des sources (charges,

courants) a la surface d’un conducteur.

Pour rendre compte des performances de I'antenne d’un point de vue des champs rayonnés on utilise,

le diagramme de rayonnement
la directivité

le gain

la surface équivalente
I'ouverture

- F F F F

la polarisation

. EE B N G = TS = N N ' N D OB BN B B EE I EE ..
W
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1.3.3.1. Diagramme de rayonnement d’une antenne

Le diagramme de rayonnement en puissance (ou intensité) est la représentation du gain normalisé

r(@,qp):%(gﬂ 1.1

max

ou simplement du gain G(t‘), (p) en fonction de la direction (6,0) sur un repére polaire ou cartésien. On

utilise aussi le diagramme champ : F(6,¢) = 'EE(G—’QDM =1(6,0). 1.2

max
Généralement dans un plan donné, le diagramme de rayonnement d‘une antenne directive comprend un

lobe principal et des lobes secondaires qui sont indésirables.

La plus grande partie de la puissance rayonnée est contenue dans un cone d'ouverture 6 défini @ mi-

puissance, ce qui correspond a une chute de 3 dB par rapport a la puissance maximale.

ouverture & tel que _(__%?/_2) = %SoitGm (dB)-G(6/2),, =3dB

max

1l existe une multitude de fagons de représenter le rayonnement d’une antenne : diagramme en champ,
en puissance, gain, directivité, en polaire ou cartésien, en linéaire ou en décibels, en 2D ou 3D.

240 300
7

Figure 1.10. Diagramme en coordonnées polaires
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Figure 1.11 Diagramme en coordonnées cartésiennes (échelle logarithmique)

1.3.3.2.Directivité d’une antenne

La puissance rayonnée par une antenne n'est pas uniforme dans I'espace. Pour mesurer cette capacité de
concentrer la puissance, on compare la puissance rayonnée par |'antenne dans une direction donnée par
rapport a la puissance rayonnée par une antenne isotrope fictive rayonnant la méme puissance dans toutes les
directions et alimentée avec le méme courant : on parle alors de directivité D.

4+ Densité de puissance de I'antenne isotrope indépendante de la direction :

P

¢« p =—EF-(W/ m? ou P est la puissance totale rayonnée par I'antenne

P
S0 gp?

4 Densité de puissance rayonnée par I'antenne dans la direction (6, ¢) : p(r,6, @)=p

P 4dgr’ p
pa’m PE 1'3

Il

On définit la directivité par le rapport : D (49 , P ) =

1.3.3.3.Gain en puissance d’'une antenne

Le gain est défini de la méme maniére que la directivité en tenant compte des pertes, c'est-a-dire en
remplacant la puissance rayonnée Pg par la puissance Pr fournie a I'antenne (IF’E < PF)

2 2
_Arxr p=PE 4r p=77D(t9,(0)

— p -
G(6 ,40) P/ PF PF PE
4zr? 1.4

' :
Le paramétre 7 = —X— < 1 est appelé rendement de I'antenne.

P

1.3.3.4. Surface équivalente d’une antenne de réception

La surface équivalente A, d'une antenne et définie comme le rapport de la puissance totale P, captée par
I'antenne a la densité de puissance incidente p :
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P
A, = —£ (m 2 )
pP 1.5
d'ou P =pA
e

Cette notion de surface équivalente est surtout utilisée dans les antennes a deux dimensions. Le
théoréme de réciprocité appliqué aux antennes permet de démontrer la relation reliant gain et surface
équivalente, G x = 5—7214—"
A° 1.6

Les antennes sont des éléments réciproques qui peuvent étre utilisés en émission ou en réception (les
propriétés directives d’une antenne sont les mémes a I'émission et a la réception)

G(6.9)_A,(6:0)

r(6,p)= G =

max e(max) 1.7

1.3.3.5. Impédance d'antenne

L'impédance d'antenne est la généralisation de la notion d'impédance utilisée pour les autres
composants passifs (résistances, condensateurs, selfs...) aux antennes. Il s'agit donc du rapport complexe
observé entre la tension et le courant a l'entrée d'une antenne en émission. L'utilité de cette notion est
importante pour assurer les meilleurs transferts d'énergie entre les antennes et les dispositifs qui y sont
connectés grace aux techniques d'adaptation.

1.3.3.6. Fréquence d'utilisation

Une antenne s'utilise en général avec des signaux autour d'une fréquence donnée pour laquelle
lantenne posséde des capacités optimales pour émettre ou recevoir I'énergie électromagnétique
correspondante dans I'espace environnant. La fréquence de résonance d'une antenne dépend d'abord de ses
dimensions propres, mais aussi des éléments qui lui sont ajoutés. Par rapport a la fréquence de résonance
centrale de l'antenne, un affaiblissement de 3 dB détermine les fréquences minimum et maximum

d'utilisation ; la différence entre ces deux fréquences correspond a la bande passante.

1.3.3.7. Ouverture a Mi-Puissance

Généralement: dans un plan donné, le diagramme de rayonnement d’une antenne directive comprend un

lobe principal et des lobes secondaires qui sont indésirables.
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axe o lobe prancipal I

Largewn du fmscenu
a nu-passance (-3dB3)
B e e

Lobes secondaired

Figure 1.12 Ouverture a mi-puissance

nuls dde rayv onnements

La plus grande partie de la puissance rayonnée est contenue dans un cone d'ouverture HPBW (Half
Power Beam Wide) défini & mi-puissance, ce qui correspond & une chute de 3 dB par rapport a la puissance

maximale ou & un champ max est divisé par v/ 2 .

1.3.4. Les différentes catégories d’Antenne

1l existe des dizaines de types d'antennes, différents par leur fonctionnement, leur géométrie, leur
technologie... On citera, dans ce qui suit, quelques types d‘antenne utilisée pour les hautes fréquences

(hyperfrégquence) :
4 les antennes filaires (dipdle, monopdle, Yagi)
+ les antennes a onde de fuite ou de surface
4 les antennes planaires (patchs)
4 les antennes a ouverture (cornet, projecteurs d'onde)
Type d'antenne Caractéristiques Usage Exemples
(Directivité)
Antennes - Gain élevé -Faisceaux hertziens -Antennes
directives - Angle d'ouverture faible - Satellites paraboliques
- Antennes réseaux
Antennes - Gain plus ou moins - Radio / TV - Brin vertical
omnidirectionnelles constant dans le plan - Communications
horizontal ou dans un mobiles
secteur donné

Tableau 1.3 : Types d’antennes

1.3.4.1.Les antennes filaires

On désigne sous le nom dantennes filaires, les antennes minces constituées par des conducteurs
métalliques cylindriques dont la longueur est de I'ordre de la longueur d'onde ) et dont le diamétre est tres
petit devant A. Les antennes de base sont : /es dipbles, les monopdles, les boucles. Des structures plus

évoluées sont: /es hélices, les Yaguis...[2]
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1.3.4.1.1. Le dipble demi-onde [22]

C'est un conducteur électrique de longueur A/2. Il est alimenté en son centre (figure 1.13)
Le dipdle demi-onde a une propriété extrémement utile : taillé mécaniquement en demi-onde pour une
fréquence donnée (3 la bande passante prés), son impédance est de 73 Q et cette impédance est purement
résistive ce qui permet son alimentation par un céble coaxial 75 Q sans difficultés.

Longueur= A/2

Conducteur

Figure.1.13. Le dipble demi-onde

C'est une antenne trés utilisée dans le domaine des fréquences VHF et UHF. Son diagramme de

rayonnement est donnée par :

cos(—TE cos(0)

2
G(6,0)=1.64 —=——— 1.8
©.9) sin(0)

1l est omnidirectionnel dans le plan perpendiculaire au dipdle (plan E) et directif dans le plan contenant le
dipdle (plan H) comme le montre la figure 1.14.

3D Plan E Plan H

Figure. 1.14. Diagramme de I'antenne demi-onde
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1.3.4.1.2. Antenne cadre

Pour les ondes longues et moyennes, les antennes filaires sont difficiles d'emploi. On leur préfére souvent
les antennes cadres. Comme son nom lindique, I'antenne cadre est constituée d'une ou plusieurs spires
enroulées sur un cadre de dimensions relativement grandes (quelques cm a quelques dizaines de cm) (figure
1.15).

———

Figure.1.15. Antenne cadre

L'antenne ferrite, version moderne de I'antenne cadre, posséde un noyau en ferrite qui augmente le flux
magnétique. Cette antenne est intéressante lorsqu'on doit réaliser un récepteur de petite taille.

1.3.4.2.Les antennes a ondes de fuite ou de surface [2]

Les antennes & ondes de fuite ou de surface sont des structures rayonnantes plaquée (donc sans trainée
aérodynamique, d'ol leur intérét) basées sur les propriétés des structures périodiques. Certains guides a
fentes sont des antennes en diélectrique « naturel » ou « artificiel ».

1.3.4.3. Antenne planaire ou antenne patch [1]

Les antennes planaires, (figure 1.16) sont également connues sous le nom d'antennes patch sont des
Pastille métallique a la surface d’un substrat diélectrique dont la face inférieure est métallisée. De formes
typiques : rectangulaire, carrée, circulaire. Simple et bon marché, pour les fabriquer on utilise la technologie
des circuits imprimé. En outre, elles sont trés souples en termes de fréquence de résonance, impédance de

puissance d'entrée, diagramme de rayonnement et polarisation.

Eléments

rayonnants ‘

Substrat

Plan de masse

Figure 1.16. Antenne Patch
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Ces antennes sont trés utiles dans le domaine aéronautique car ces derniéres sont bien pour équiper des
avions ou des missiles car elles occupent une trés faible épaisseur et ne présentent pas de trainée
aérodynamique. La surface sur laguelle 'antenne est plaquée, n‘est pas nécessairement plane, elle peut étre
aussi cylindrique ou sphérique, soit que I'antenne n‘occupe qu'une partie de la surface, soit qu'elle soit
annulaire. Par ailleurs il est possible d'intégrer & I'antenne les circuits d‘alimentation, ainsi que les déphaseurs
ou les commutateurs.

La réalisation de tels aériens de quelques dizaines de MHz jusque vers 30GHz, mais on va rencontrer
évidemment les défauts présenter par les antennes sur microbandes. Notamment les problémes de rendement
et pertes. Il faudra donc accepter un compromis entre les avantages mécaniques et les inconvénients

radioélectriques.

1.3.4.4.Les antennes a ouverture rayonnante[2]

Lorsque les antennes mesurent plusieurs longueurs d’onde, et s'il existe des surfaces métalliques de
formes courbes, il est difficile de calculer le vecteur de rayonnement. Ceci se produit dans le domaine des
micro-ondes (longueur d’onde du cm). On utilise alors les concepts généraux de I'optique géométrique.

On peut citer deux types d'antenne a ouverture rayonnante :

+ Cornet
4+ Projecteurs d'onde

1.3.4.5.Cornet

Le cornet est une antenne & ouverture rayonnante qui s'utilise dans le domaine des micro-ondes pour sa
large bande, ce dernier est un dispositif de guide a section progressivement croissante qui aboutit a une
ouverture rayonnante. Un cornet salimente a partir d'un guide d’'onde. Les cornets sont utilisés comme
sources primaires pour éclairer des réflecteurs et sont, surtout, employée par les radioamateurs et dans les
applications professionnelles.

La limite d'utilisation inférieure se situe vers 2.3 GHz englobant I'ISM et le Wifi, mais est particulierement

efficace et intéressante dés 10 GHz.
Tl existe de nombreux types : pyramidal, conique, rainure,...

Les deux figures ci-dessous illustrent un cornet pyramidal et un cornet conique

Ouverture
Y
h [
1 - -
b, z
X
Figure 1.17. Cornet pyramidalfigure figurel.18. Cornet conique
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1.3.4.6.Les projecteurs d’ondes [2]

Les projecteurs d'ondes sont des antennes a ouverture rayonnante.la réalisation la plus courante de ce
type d'antenne est le réflecteur parabolique (Figure 1.19) éclairé par un dipdle (ou un groupement de dipdles)
ou méme par un cornet électromagnétique. Cette source d'éclairement, dite source primaire rayonne une onde
sphérique qui se réfléchit sur le paraboloide suivant un faisceau de ayons paralléles dans I'approximation de
I'optique géométrique.

A ce type d‘antennes il convient d‘ajouter les lentilles (figure 1.20) qui peuvent étre en diélectrique, ou
présenter une structure métallique plus ou moins complexe ou composite, telle qu'un diélectrique artificiel.
Dans la figure (1.20) , on a supposé que la lentille était en diélectrique. La source primaire rayonne, ici aussi
une onde sphérique est transformée en une onde plane (rayons paralléles) par la lentille.

Focale f Focale f
' | LA
= Ml\q 1{ .
i
- —
M A LA Plan focal| )~
0 . 0 an focal
FoyerF 1 ¢ Diametre D Fover F % M {NAO o
sl I faerh x e e
Paraboloide /" |Plan focal oyer r =¥l Lontill 1 Diamatre D
/ A, I : i
M, : e et Onde il
sphérique ]
onde T Onde plane pherq s S
sphérique +— Onde plane

Figure 1.19-1.20. Réflecteur parabolique (Réception] - parabolique a lentille(transmission)

1.3.4.7.Antennes quasi indépendantes de la fréquence [2]

Jusqu’a présent, on a considéré I'antenne comme un circuit plus ou moins accordé, et dans la technique
des aériens a large bande, une gamme de fonctionnement variant dans le rapport de 1 a 3 était considérée
comme trés honorable. On peut arriver a ces performances en utilisant les antennes citées précédemment.

Cependant il est possible d'imaginer des antennes indépendantes de la fréquence ou dont les caractéristiques

varient trés peu avec celle-ci.

1.4. Réseau d'antenne

Aux fréquences trés élevées, il devient possible de grouper plusieurs antennes afin que les interférences
entre les champs rayonnés par chacune d'elles concentrent Iénergie dans une direction choisie, donc ce
groupement peut avoir différentes configurations géométriques, pour obtenir des diagrammes trés directifs.
Ces configurations d'antennes s'appellent des réseaux. Dans un réseau d‘antennes, les champs des différents
éléments s'ajoutent de maniére constructive dans certaines directions et de maniére destructive (annulation)
dans d'autres.

L'avantage principal des réseaux d'antennes par rapport a une antenne simple est leurs capacités de
balayage électronique, c'est-a-dire, que le lobe principal peut étre orienté vers n'importe quelle direction en
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changeant la phase du courant d'excitation de chaque élément du réseau (antennes a réseaux déphasés). En
outre, en agissant également sur les amplitudes des courants d'excitation, une grande variété de diagrammes
de rayonnement et des caractéristiques de niveau des lobes secondaires peuvent étre produites.
1l y a cinq paramétres principaux qui affectent les performances globales d’un réseau d'antennes :
4 la géométrie du réseau (par exemple, linéaire, circulaire, ou planaire des éléments
rayonnants),
distances de séparation entre les éléments adjacents,
amplitudes des courants d’excitation de chaque élément,
phase de chaque élément rayonnant,

- F ok

diagramme de rayonnement de chaque élément.

1.4.1. Motivation d’utilisation des réseaux d’antennes [4]

Les performances des systémes de réception en terme rapport signal sur bruit plus interférence peuvent
subir des dégradations énormes dues a |'existence simultanée des signaux indésirable a coté du signal quon
désire capter. Les signaux indésirables peuvent accéder au systéme a travers les lobes secondaires de
I'antenne de réception ou a travers le lobe principal.ces signaux peuvent étre générés par plusieurs sources.
En pratique, les sources plus rencontré sont : les systémes de brouillage en contre mesure €lectronique dans
le cas des radars, les interférences RF ; les cluters, les sources de bruit naturelles et les réflexions sur divers
obstacles. La dégradation des performances due a la présence de signaux non désirés peut étre aggravée par
d'autres facteurs tels que : le mouvement de I'antenne de réception, les mauvaises conditions d’emplacement
de I'antenne de réception, l'effet de l'atténuation, I'effet des trajets multiple, interférences, brouilleurs, le

changement des caractéristique de I'environnement,...

1.4.2. Les éléments principaux d'un réseau d’antenne[4]

Le réseau de capteur est constitué du groupage de N éléments capteur congus pour recevoir
(transmettre) les signaux dans le milieu de propagation. Les capteurs sont arrangés selon une structure
géographique bien précise (linéaire, circulaire, rectangulaire...) afin de couvrir les directions des signaux utiles.
La sortie de chacun des éléments est acheminée vers le systéme de formation du diagramme de rayonnement,
ol la sotie de chaque capteur est d‘abord multipliée par un coefficient de pondération complexe (amplitude et
phase) avant d’étre sommée avec toutes les sorties des capteurs, en combinaison avec les positions physiques
des capteurs, permet de déterminer la forme du diagramme de rayonnement a partir duquel il est possible de
connaitre la réaction du réseau adaptatif vis-a-vis aux différents signaux.

Dans le cas ol les paramétres de I'environnement sont connus avec précision, le processeur se limite a
un simple calcul pour déterminer le vecteur de pondération. Cependant, la connaissance de tous les
paramétres de I'environnement reste trés rarement réaliste, ce qui ameéne a dire que le processeur de
traitement adaptatif est indispensable pour un réseau adaptatif sauf indication particuliére.
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1.4.3. Facteur de réseau

Supposons d'abord le scénario simple d'un alignement de deux dipdles élémentaires horizontaux d'antenne
isolés dans I'espace, placé comme représenté sur la figure 1.21. Le dipdle 1 est excité par un courant I12¢/2,
le dipble par le courant 122¢/2. @ et d représentent respectivement le déphasage entre les courants et la
distance entre les deux sources.

Figure 1.21. Champ lointain de deux dipdles

Le champ électrique au point M d'observation supposé trés éloigné, est I'addition vectorielle des champs
dus aux deux antennes (en négligeant les effets de couplage mutuels) :

E,, =E,+E,= a0 [ jlkI—D le cos® }2cos(kdoos(9+¢))
4nr 1.9

On observe que le champ total est égal au champ de I'élément simple situé a I'origine, multiplié par un

facteur de réseau F.

D'une facon générale, le diagramme de champ lointain d'un réseau est donné par le diagramme de

rayonnement de I'élément simple multiplié par le facteur de réseau :
Diagramme du réseau = Diagramme de I'élément simple x facteur de réseau.

Le facteur de réseau est une fonction des paramétres suivants :

4 I"arrangement géométrique des éléments rayonnants du réseau
les courants d’excitation des éléments
le nombre d'éléments
la distance de la séparation d des éléments adjacents
fréquences (ou longueur d'onde) d'opérat

= & rr
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1.4.4. Géométries des réseaux d’antennes

Tl existe plusieurs géométries de réseau d’antennes. Les réseaux linéaires ont leurs éléments disposés
selon une ligne. Les réseaux plans sont des groupements bidimensionnels dont les éléments sont disposés sur
un plan. Les réseaux conformes ont leurs éléments sur une surface de forme imposée telle qu‘un fuselage ou
I'avant d'un avion ou d’un missile, ou encore une surface cylindrique, conique ou hémisphérique dans le cas
d’un radar installé au sol. Les réseaux sphériques peuvent étre intéressants quand on désire balayer une
demi-sphére avec un faisceau uniforme, présentant le méme gain dans toutes les directions (radar au sol). On
cite dans e qui suit, quelques géométries intéressant notre étude.

1.4.4.1.Réseaux linéaires [5]

Les réseaux linéaires sont utilisés principalement en radar. Soit directement pour certaines applications
telles que radars secondaires, radars de trafic maritime. Soit, plus généralement, comme composant d‘une
structure plus complexe. On peut, par exemple, les empiler pour former un réseau plan. On peut classer les

réseaux linéaires en deux types:
4 les réseaux dispersifs, qui ont une direction de rayonnement maximal qui varie avec la longueur

d'onde.
4 les réseaux non dispersifs, c'est-a-dire ceux dont la direction de rayonnement maximal ne dépend

pas de la longueur d'onde.
1.4.4.1.1. Effet de la distance d [22]

En général, on ne doit pas avoir un dédoublement du lobe principal dans la zone balayée. Le nombre de
lobes principaux dans I'espace réel dépend de la distance d entre les sources :

Sid < %, il y a un seul lobe principal

sid 24 , il'y a plus d’un lobe principal. Les lobes en plus sappellent lobes de réseau.
Lorsqueg- < d\ <, I'apparition de lobes de réseau dépend du déphasage 6 . Pour I'éviter

On doit avoir :

A
<_—_—
1+|cos®

max ;

d

Effet du nombre N de sources[22]

Pour une distance d constante, 'augmentation de N augmente la directivité et le nombre de lobes
secondaires et diminue donc l'ouverture du lobe principal comme le montre la figure 1.22.
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N=4 d=A/2 ¢=0° N=10 d=A/2 ¢=0°

Figure. 1.22. Effet du nombre de sources

1.4.4.1.2. Effet du déphasage @[22]

Une phase variable permet d'orienter le lobe de broadside 6, =+90° a endfire 6, =180" (figure

1.23). A partir d’'un réseau donné, on peut donc faire varier, dynamiquement ou non, l'orientation privilégiée

du gain en jouant sur les alimentations des divers éléments :
C'est le principe des antennes a balayage électronique.

N=4 dzz\){)z N=4 d=\/2 (p=-900 N=4 d=11é?)oq)=-
¢
(Broadside) (Endfire)

Figure 1.23. Effet de la phase

a. Principe de réseaux dispersifs [5]

Ces réseaux sont aussi appelés réseaux a alimentation série, parce que les différentes sources

rayonnantes sont alimentées successivement a partir d’'une seule ligne d'alimentation.
On demande généralement a ces réseaux d'avoir les trois propriétés suivantes :
4 absence de lobe de réseau.
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<+ TOS (taux d’ondes stationnaire) faible.
< direction du rayonnement maximal voisin de la normale au réseau.
La structure générale représentée par la figure (1.24) permet de satisfaire ces trois exigences.

Direction du
rayonnement maximal P2l

Entrée

Coupleurs Déphaseur de ©t

Déphaseur de 0

Figure 1.24. Réseau linéaire dispersif

b. Principe de réseaux linéaires non dispersifs [5]

Le gros inconvénient des réseaux dispersifs est la variation de leur direction de rayonnement maximal
avec la fréquence. Si parfois cette propriété est un avantage (balayage électronique par la fréquence),
généralement c'est un handicap qui oblige a réaliser des réseaux non dispersifs ou encore apériodiques, ceux-
ci ont la propriété d‘avoir un faisceau fixe quelle que soit la fréquence et la plupart du temps dans la direction
normale au réseau.

Dans un tel réseau, I'alimentation des éléments rayonnants est faite en paralléle, c’est-a-dire que tous les
chemins électriques entre chacun et I'entrée de I'antenne sont égaux.
Les réseaux linéaires non dispersifs peuvent étre caractérisés par :
4+ la nature du distributeur.
+ le type de ligne.
4+ [l'antenne élémentaire.
4+ le type de coupleur.

1.4.4.2. Réseaux circulaires [5]

Les réseaux circulaires sont des réseaux dont les antennes élémentaires sont situées sur un cercle. C'est
I'antenne fixe la plus simple qui permette de rayonner (ou de recevoir) sur un angle de 360°.
Si chaque source est munie d'un déphaseur, on peut pointer dans n‘importe quelle direction du plan horizontal
un faisceau qui garde les mémes caractéristiques (contrairement a un réseau linéaire dont le diagramme
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s'élargit d'autant plus que l'on pointe le faisceau loin de la normale). On va considérer uniquement le cas d'un
réseau régulier c’est-a-dire un réseau dont le pas est constant. La figure (1.25) illustre ce type de réseau.
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Figure 1.25. Réseau circulaire de N éléments
1.4.4.3. Intérét du réseau circulaire [5]

C'est I'antenne fixe la plus simple qui permette de rayonner (ou de recevoir) sur un angle de 360°. Si
chaque source est munie d'un déphaseur, on peut pointer, dans n‘importe quelle direction du plan horizontal,
un faisceau qui garde les mémes caractéristiques (contrairement, par exemple, a un réseau linéaire dont le
diagramme s’élargit d’autant plus que I'on pointe le faisceau loin de la normale).

1.4.5. Réseau cylindrique [5]
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Figure 1.26. Réseau cylindrique
Le réseau cylindrique est bien adapté pour balayer un faisceau sur 360° en gisement, sans déformation,
en raison de son axe de symétrie circulaire. Un quadruple réseau plan remplit la méme fonction, mais le
faisceau ne demeure pas constant ; il s'élargit entre la position normale et la position a 45° suivant la loi 1/cos

~< ¥

@ . Le réseau cylindrique est généralement constitué de sources régulierement réparties sur un cylindre,

comme sur la figure (1.26).
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1.4.6. Réseau plan

Un réseau d'antenne plan est un groupement de sources rayonnantes suivant des alignements qui sont
souvent orthogonaux bien que ceci ne soit indispensable. Les réseaux plans sont trés utilisés, notamment dans
les antennes & balayage électronique qui ont tendance a devenir la norme dans les radars. Dans la suite, on
supposera que le réseau est a balayage.

1.4.6.1. Réseau plan régulier

Les réseaux plans réguliers sont généralement constitués par un grand nombre d'antennes élémentaires.
Toutes les antennes simples peuvent étre utilisées. Il existe plusieurs géométries de réseau d'antenne plan, on
cite quelques unes.

1.4.6.2. Réseau plan rectangulaire [3]
On trouve principalement deux types de mailles, la maille rectangulaire et la maille triangulaire.

Figure 1.27. réseau plan rectangulaire régulier

La maille rectangulaire est constituée de (n) sources isotropes suivant Ox et (+m) antennes suivant Oy.

1.4.6.3. Réseau plan en L uniforme
Clest un réseau d’antenne en L constitué de deux ou trois brins de M antennes isotropes disposés sur

les deux axes x-y (figure 1.28) ou sur trois axes x-y-z (figure 1.29)

s, s,
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Figure 1.28. Réseau d'antennes uniforme en L sur 2 axes
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Figure 1.29. Réseau d'antennes uniforme en L sur 3 axes

1.4.6.4. Réseau plan raréfié [3]

On peut raréfier un réseau plan en enlevant par exemple au hasard, des sources d'un réseau régulier.
Lintérét d'un réseau raréfié est d’obtenir un faisceau fin avec peu de sources. La forme du lobe principal (sa
largeur) qui dépend de la dimension est le méme que celle du réseau plein. Par contre le gain qui est
proportionnel au nombre de sources diminue et le niveau moyen des lobes secondaires devient élevé.

Figure 1.30 Réseau plan raréfié

1.4.6.5. Formation de faisceaux [22]

Au vu de la modélisation des signaux incidents sur le réseau, il apparait que I'on peut influer sur ceux ci en
ajustant les coefficients de la matrice du réseau : en présence et, en |'absence de tout réglage, le réseau est
focalisé selon sa normale, c'est a dire que les signaux arrivant avec une direction de 60 sont tous en phase en
arrivant sur le réseau, mais seront déphasés s’ils arrivent avec une incidence différente. On voit ici
I'opportunité qu'offre un tel réseau : le réglage du déphasage sur chaque capteur permettant de faire tourner
virtuellement le diagramme d'antenne du réseau, et de le focaliser dans une autre direction que sa normale. Il
s'agit de la formation de faisceau, qui remplacant les antennes tournantes, rend possible un pointage

mathématique.
La figure 1.31 illustre le principe de la formation de voies pour la sélection de sources a partir d'une antenne

par une méthode de filtrage spatial. Cette méthode consiste en la sommation des retards (ou déphasages)
déterminés par la différence de marche en fonction de la direction et de la position de chaque microphone.
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'/—’14/‘7 Signal

Formation de voie

Sortie

Figure. 1.31. Principe de la formation de faisceaux

L'intérét de cette méthode est de sélectionner certaines portions de I'espace et de rejeter celles qui ne nous
intéressent pas. Pour cela, on modifiera la pondération par les déphasages des voies du réseau affin de
sélectionner une direction privilégiée. Il s'agit d'une approche électronique de la directivité d'une antenne :
plutdt que de faire tourner une antenne a faisceau fixe, on fait tourner par des méthodes calculatoires le

faisceau autour de I'antenne réseau qui reste fixe.

1.4.6.6. Application multifaisceaux [22]

Avec un méme réseau d’antenne, il est possible de générer une multitude de faisceaux en associant au
systéme un circuit de formation de faisceaux (BFN : BeamForming Network). Ce systéme peut étre passif ou
actif pour pouvoir reconfigurer les faisceaux. Les BFN sont trés souvent réalisés avec des composants
analogiques (coupleur, déphaseur, diviseur) mais des versions numériques plus performantes et plus
coliteuses existent. Ces dispositifs possédent un nombre de ports d'entrée correspondant au nombre de
faisceaux et le nombre de sortie correspond au nombre d'éléments rayonnants. Sur chacun des ports d’entrée

est appliquée une loi en phase et en amplitude spécifique au faisceau considéré.

Afin de simplifier le dispositif de formation de faisceaux, de limiter la complexité de I'électronique et donc
réduire les coits, les sources et leur module peuvent étre groupés en sous réseau ou il est appliqué la méme
phase. Un exemple simple de circuit formateur de faisceaux analogique passif est donné ( Figure 1.32). II
permet de distribuer les signaux issus de deux faisceaux sur 4 sources rayonnantes avec les amplitudes et
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phases désirées afin de pouvoir former deux zones de couvertures. Ce dispositif constitue la forme la plus
simple de circuit formateur de faisceaux car il est essentiellement constitué de diviseur de puissance.

F7 Er
i

Port Port

Faisceau 1 Faisceau 2

B.F.

Figure. 1.32. Circuit formateur de faisceaux passif associé a un réseau de 4 éléments
1.4.6.7. Applications des réseaux d’antennes

1 existe plusieurs domaines d’application des réseaux d‘antennes, parmi ces applications ce trouve le radar.
Dans le cas du radar, les capteurs consistent en plusieurs éléments d'antennes (dipdle, guide d’onde, etc) qui
répondent aux ondes électromagnétiques incidentes. Alors que dans le cas du sonar, les capteurs consistent
en des hydrophones, congus pour répondre aux ondes acoustiques.

La vaste majorité des solutions de réseau adaptative, est congue pour des applications dans le domaine de
la communication, les systémes radar, sonar, mais dans le concept de base aussi commun a la radio
astronomie et a la séismologie etc. Dans le cas du radar et du sonar I'impulsion de durée courte, est transmise
et la cible est alors déterminée par I'écho qui est réfléchi.

e Une période minimum entre des impulsions successives, est déterminée par

ijn — 2Pmﬂx
¢ 1.10

Ol P, désigne la gamme de détection maximale
 La largeur maximale de l'impulsion est limitée maximale ment par

fo = 2T
¢ 1.11

Ou ryest la rangée de capacité de discriminer entre deux cibles.
Les fréquences de coupures

o Sonar : 100 Hz - 100 KHz

o Radar : 1 GHz-100GHz
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Soit la conception technologique d'un radar
Réseau d’antenne
Circulateur , .
Recepteur Traitement du Ecran
signal
Scan pattern Emetteur Contréle

generator

Figure1.33. schéma synoptique du radar

P L'émetteur : génére des formes d’onde a haute puissance
P L'antenne : détermine la direction et la forme du faisceau transmis et regu.

P Le récepteur : fournit la conversion des fréquences et atténue le bruit.

P=Le traitement du signal : fournit la détection de cibles, poursuite de cible et de clutter, et estime

la trajectoire de la cible.

P L'écran : fait la conversion du signal traité sous forme d'information codée par des points

brillants représentant les différentes cibles détectées.

Un nombre de capteurs indépendants, est placé aux différents points dans I'espace, pour écouter le signal
recu. Les sorties des capteurs sont pesées en se basant sur un critére qui permet de distinguer entre les
propriétés spatiales du signal désiré et du bruit, pour produire le signal désiré estimer. Ce filtrage spatial est

connu sous le nom de beamforming.
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eux méme devront changer leur position avec le temps dans I'espace. Ces perturbations provoquent un signal
de retour de nature aléatoire.

Dans un contexte passif, le signal recu au niveau du réseau est auto-généré par la cible, tel que les
propulseurs ou le bruit d’engin de sous-marins dans le cas de sonar. Encore une fois, les signaux sont
aléatoires dans la nature. De plus de ces signaux directs que les cibles générent, il existe d'autres sources de
perturbations telles que les nuages dans le cas du radar et les réverbérations de la surface océanique dans le
cas du sonar. De plus, les signaux des cibles peuvent subir des réflexions créant des retours de multi sources
qui sont retardés, modifiés en amplitude, des répliques a partir du signal direct qui arrive aux capteurs. Dans
tous ces cas, les signaux arrivant au réseau peuvent étre vus comme affectés par l'aléa, et le phénoméne
physique responsable de cet aléa dans le signal peut étre supposé comme un processus aléatoire Gaussien (loi

normal).

De méme que le bruit thermique du capteur et le bruit ambiant, sont aussi aléatoires dans la nature. Ces
composantes additives aux sorties du capteur, représentent habituellement la totalité de plusieurs petites
sources indépendantes et identiques, et I'application du théoréme de la limite centrale, permet de modeler le
bruit résultant comme un processus Gaussien et habituellement stationnaire. Nous avons besoin de dire, que
dans telles situations, la totalité du signal et du processus de bruit peuvent étre complétement specifiés par

leurs moments de premier et second ordre.

A n'importe quel moment, chaque signal a une composante d’amplitude et de phase (respectivement a une
référence). En plus de cette composante, il est nécessaire de générer sa partie en quadrature pour un
traitement optimum. Au lieu de porter tout le calcul séparément en terme de leur partie en phase et en
quadrature, il est plus avantageux de les représenter sous forme de partie réelle et imaginaire d’un signal
complexe. Les signaux actuels qui apparaissent dans n‘importe quel systéme physique, sont réels et dans cette
représentation il apparait comme une partie réelle de signal complexe équivalent. Ainsi, le signal porteur de

Iinformation est modulé en phase avec un facteur de phase 6.

ur(1)=NP cos(a)ot+¢(t)+9) (2.1)

Sa représentation complexe est,

itv(t):\/pej(wungfﬁﬂ)

(2.2)
Il est claire que :
Et
s A¢(0)+6)
u(t) JPe 23)

est connue comme étant la bande de base de I'enveloppe complexe réduite du signal réel u{%).
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Ainsi, seule la composante porteuse de I'information, apparait dans cette description. En terme physique,
si les signaux sont originaires de trés loin du réseau alors ils peuvent étre modelés comme des ondes planes
uniformes porteuses d‘information. Si ces ondes planes avancent a travers un milieu non dispersif et qui
introduit seulement des retards de propagation, la sortie de n'importe quel autre élément du réseau peut étre
présenté par une avance de temps ou un retard de temps de la version de I'enveloppe complexe a I'élément
de référence, et ceci évite la description de la fréquence porteuse.

Des signaux tels que ci-dessus qui peut étre caractérisé par une seule fréquence porteuse sont connus en
tant que sources a bande étroite. . Par contre a ceci, les signaux occupant une bande spectrale significative
constitue des sources a larges bandes. De plus, tous ces signaux peuvent étre incorrélés, corrélés ou
cohérents avec n'importe quel autre.

En particulier, pour deux signaux stationnaires ui(?), uyt), soit p, représentant leur coefficient de

corrélation. Par définition :

£ u, on 50 |

Pij = 2 2
E u,.(z)| E uj(9|
(2.4)
Avec Lp"' <!
Ainsi,
E py=0 —>u(t), ui(t) sont incorrélés
O<‘py|<l

—>ui(t), uyt) sont corrélés

(=1 ¢
E lp,| —>u(t), u,(t) sont cohérents

Alors, sous des conditions de cohérence, u,(1)=au, (t ) ol & est une constante complexe non aléatoire.

En pratique les composantes de bruit additif sont incorrélées avec la partie du signal. Cependant, parmi eux
les bruits d'inter-élément peuvent étre corrélés ou incorrélés avec dautres. Une supposition standard est de
les considérer incorrélés (indépendant dans le cas Gaussien) et des processus identiques, i.e, si ni(t) et ny(t)

représentent le I*™ et *™ bruit du capteur alors,
B ymnko?s, 2.5)

Ou o représentent la puissance de bruit commune & tous les capteurs.
On a déjd remarquer que pour une onde plane progressif, passant a travers un milieu non dispersif, le
signal de sortie & n‘importe quel élément du capteur immergé dans ce milieu peut étre représenté comme une
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version retardée ou avancée de son enveloppe complexe par rapport a I'élément de référence. Pour voir ceci,

soit #(t) dans (2.2) dénote le signal complexe représentant l'onde plane modulée a I'élément de référence

dans la figure (2.1).

u(ty)

dcos 9

Front d’onde plane

Second élément
Elément de référence
de senseur

v L | u)
V) 5 @)

Figure 2.1 paire d’éléments de senseurs identiques. u(t), v(t) représentant I'enveloppe des
signaux complexes correspondants associées avec (/) et v (/).

La normale au front d'onde plane fait un angle & avec la ligne joignant les capteurs dans le réseau
linéaire. Soit d‘autre part d (¢ )dénotant la distance du second capteur par rapport au point de référence en

unité absolue. La sortie V(¢ ) au second capteur est retardée par le temps requis pour la propagation de I'onde

plane a travers d (1 )cos@ et, alors ce temps de retard 7 est donné par :

P dcos
c (2.6)
¢ : La vitesse de propagation de la lumiére
Ainsi,

Si la fréquence porteuse est assez large comparée & la largeur de bande du signal modulé, alors le signal
modulé peut étre traité comme quasi-statique durant les intervalles de temps de l'ordre de 7 et dans ce cas
(2.7) est réduite a :

- jmog cos 4 d cos 9

) =dMe ° =i@e 2

(2.8)
Ou A est la longueur d’onde de l'onde porteuse. En termes de représentation d‘enveloppe complexe réduite
de la bande de base, le signal de référence u(t) est donné par (2.2) et a partir de (2.8) la sortie du second
capteur est :




CHAPITRE 2 : Modéle du signal et méthodes d’estimation 35

_ —j2xdcosf/ A
v(t)=u(t)e 29

Souvent il est plus avantageux d'exprimer l'espacement des interéléments en termes d’unités de

dimensionnement normalisé. il est plus intéressant de normaliser toutes les distances respectivement a la
moitié de la longueur d’onde. Soit d représentant la distance normalisée entre I'élément de référence et le

g cV
second capteur. Alors (1/2) et (2.9) devienne,

_ ~jmdcost
w(t)=u(t)e —_—

Pour les signaux a bande étroite, le temps de retard apparait comme un retard de phase pur du signal de
référence. De plus, ce retard de phase dépend uniquement de I'espacement entre les capteurs et de I'angle
d‘arrivée de l'onde plane, et est indépendant de la variable temporel. Cependant ceci n‘est pas le cas dans une
situation en large bande et si I'enveloppe complexe u(t) a I'élément de référence représente un signal a large
bande, alors la sortie correspondante v(t) au second capteur dans la figure (2.1) peut étre écrite comme,

vit)=u(t-1) (2.11)

Avec 7comme dans (2.6), et U(f) et V(f) représentent la transformée de Fourier de u(t) et v(t)
respectivement, (2.11) se réduit a,

V(f)=U(f)e? " =U(f)e™™ " 2.12)

Noter que (2.12) est structurellement identique a une situation de bande étroite représentée dans (2.10)
et par conséquent, au moins, les techniques congues pour les cas de bande étroite peuvent étre appliquées
pour les signaux a large bande dans le domaine fréquentiel. [6]

2.3.L'avantage de |'utilisation du réseau d'antennes

L'objectif principal d’'un réseau d'antenne est d’améliorer la réception de certains signaux appelés signaux
désirés (utiles) tout en empéchant au maximum tous les autres signaux indésirables, souvent appelés
interférences. Par exemple si la direction d‘arrivée du signal utile est connue, il est possible d’assurer une
meilleure réception en annulant tous les signaux arrivant d'autres directions considérées comme interférences.

Cependant, la possibilité de modifier la sortie du réseau pour augmenter le signal de réception désiré et
simultanément de supprimer les signaux indésirés, peut étre illustrée en considérant une situation de source
unique comme dans la figure (2.1), en présence de M capteurs identiques.

Soit dyydyseccie Ay représentants les distances normalisées de ces capteurs respectivement au point de

référence et u(t) l'enveloppe complexe du signal a ce point. D'autre part, soit (0,15 (0),..... 1 (1)
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représentants respectivement les composantes de bruit qui sont supposées indépendantes et identiques

comme dans (2.5). Avec x;(1) représentant I'enveloppe complexe du signal total recu au it capteur, et en

utilisant (2.10) il trés facile de voir que,
_ —jmd;cos@
x; (1) =u(t).e +n,; () (2.13)
et le rapport signal a bruit (SNR) de I'entrée est,

_Eue1 P

SNR). = =
i Elln,(t)] ©o°

2
ol P= EU"(’){ ]

A partir de (2.13) les composantes du signal peuvent étre combinées de fagon cohérente si les sortie du

par définition, représente la puissance du signal.

i djcos @
réseau sont déplacés en phase par e/m U 2 =12, e M et les signaux résultants sont sommés. Ceci
donne le signal de sortie y(t) qui est de la forme,
< ' f < iz dycos 6
W)=Y x (e 40 = Mu(t)+ Y n (0)e? 4 = M u(r) + (1)

i=1 i=l

Le SNR en sortie dans ce cas est donné par,

(SNR ), = EhMu(r)}l]- 'y
B E’n(l‘)'z] 'ZZE[;:, (t)n’ ()
= MZIZ = M (SNR ),
Me (2.14)

Ainsi un simple déplacement de phase et une opération d'addition parmi les sorties des capteurs produit
une amélioration dans le rapport signal a bruit par un facteur égale au nombre de capteurs. Physiquement, a
travers des retards de phase appropriés, le signal désiré a été combiné de fagon cohérente (en puissance).
Ceci résulte en un facteur de gain pour la combinaison signal de sortie comparé au bruit.

G(8)db

i "
o 20 42 a0 (1] o0 120 140 180 188

Figure.2.2 Modele directionnel de gain pour réseau uniforme de 10 éiéments (0 : degré)

Avec ¢, = 2sin™ (é—]————)@ (2.15)
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Alternativement, le réseau a été « dirigé » pour voir selon le long de la direction 6. Le modéle directionnel
dans le plan contenant la rangée peut pour cela étre trouvée a partir du facteur de la rangée

M .
F(0)=> ejnd,cosﬁ
i=]

1=

(2.16)

et le modéle du gain directionnel normalisé

G(e)='—1—F(e)\2
= 2.17)

Pour un emplacement d'élément de rangée uniforme (di= (i-1) ; i=1,2,..., M), le modele directionnel ci-

dessus a une forme explicite

(sin (xMcos 6/2) #
G(e)—(Msin (mcos 9/2)]

(en dB) (2.18)

et ceci est dessiné dans la figure (fig. 2.2) pour une rangée de 10 éléments dirigés le long de 6. La largeur
du lobe principal est 2cos(2/M) et décroit avec 'augmentation du nombre des éléments de sonde. Les lobes
secondaires représentent le modéle du gain pour les signaux présents le long de directions autres que la
direction de regard tant que la rangée est dirigé le long de 6 , et une question importante dans la conception
de réseaux ou de rangée est ol placer les éléments de rangée pour avoir des lobes secondaires uniformément
bas. De plus, dans cette installation, il existe toujours M-1 points nuls (G (6)=0) dans le champ de vision (voir
fig.2.2), et dans une situation statique, les poids de la rangée de sortie ou la distance des inter-éléments
peuvent étre sélectionnés pour créer des nuls le long des directions d‘arrivée des sources indésirées.

Si pour cette rangée linéaire un facteur de phase constant de (i-1) A, est insérée dans le i*™ élément de la
rangée pour i=1,2,..,M. Linsertion de cette séquence de déplacement de phase a pour effet de déplacer le

lobe centrale par
Bo=c0s(Ao/7) (2.19)

Et le modéle directionnel total a été dirigé vers cette nouvelle direction. Cet effet peut facilement étre
incorporé dans (2.18) en remplagant cosé par (cosf- cosfy).

Pas loin nous avons considéré seulement le cas d’une seule source et la situation est considérablement plus
compliquée dans une scéne de multiples sources. Dans ce cas les paramétres d'intéréts incluent le nombre
total de signaux, respectivement leur directions d‘arrivée, les niveaux de puissance associée, ainsi de variables
techniques ont été développées pour évaluer ces paramétres sont discutées dans de nombreuses

littératures.[6]
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2.4.Modele de signal

L'objectif du traitement d'antenne est de déterminer a partir des signaux recus pendant un intervalle de
temps de durée finie, sur un ensemble de capteur constituant une antenne, des paramétres caractérisant les

sources rayonnantes situées dans un milieu de propagation donné.

Le développement du Modéle du signal est basé sur plusieurs suppositions. Premierement, les sources
multiples incidentes, sont supposées étre des sources a bandes étroite et détectées dans le champ lointain du
réseau d’antenne. Deuxiémement, le plan de propagation est homogéne, et 'onde arrivant sur le réseau est

considérée comme plane.
Dans cette partie, on décrira le Modéle de traitement du signal a,

% Une Dimension (1D) en utilisant un réseau d‘antenne linéaire uniforme

% Deux Dimensions (2D) en utilisant un réseau d‘antenne uniforme sous forme de L.

2.4.1Modéle du signal a une dimension [7]

Ces derniéres années, le probléme d'estimation de la direction d'arrivée des signaux multiples a bande
étroite a suscité une attention considérable. Cependant, jusqu'ici, la plupart des algorithmes rapportés sont
basés sur les rangées linéaires uniformes (ULA) utilisés pour I'estimation de DOAs a une dimension.

Considérons un réseau d‘antenne linéaire uniforme (ULA) composé de M capteurs identiques, comme le
montre la figure (2.3), recevant K signaux de K sources: u; (%), uxt),..., u(t).

La direction d'arrivée de I'onde issue de chaque source est notée respectivement par : 81, ..., 6 par
rapport a un repére fixe de I'antenne

& P :i=1.2..K, représente la puissance du i*"signal.
= pytoi, j=1,2,..K, leurs coefficients de corrélations.

Pe = Ellug (0)*1, k=1,2,..,K

- El""(t)u;(t)],f,j =1,2,..K; |py|<1

pij =———=—=—
[P.P;
©d (2.20)

&z P=0 —>uy(t), u(t) sont incorrélés.

0<| p;/<1 o
lp, | > ui(t), u(t) sont corrélés.

=1 y
= 1’0 fl —>ut), u;(t) sont coherents.
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NV Autenne 01
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Figure2. 3. Réseau d'antenne linéaire uniforme (ULA)

/

Supposons que la mesure du vecteur de donnée x(t), observé au t*™ échantillons est composé de K
signaux de sources a bande étroite incorrélés immergeant le réseau d'antenne. Ainsi, le vecteur de donnée

recu peut étre exprimé par,

K .
X, (=D u (0) e "M% 1 p (1),
k=1 (2.21)

%+ d: la distance entre les éléments.

+ M, : représente la distance normalisée du capteur a demi longueur d'onde commune par rapport
au point de référence.

> ni(t) : bruit additif au i*™capteur supposé Gaussien avec une densité de puissance o7, .

On peut récrire (2.21) sous forme commune vectorielle @ =7 51“9, ona

x(t) =Y u,(Ha(e,) + n(t)

(2.22)
Ou x(t) est un vecteur de dimension (Mx1)
a(o, )est le vecteur de la direction normalisé associé avec l'angle d'arrivée 6 .
_ —jdw -jd2e —jd(M-1a
a@,)=[l,e " e .. e | -

Finalement, on peut écrire le vecteur de sortie du réseau a l'instant t comme suit,
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x(t)= Au(r)+nlz) (2.24)
ou
_ ]T
x(0) =[x, (), %20),.... 30,1 (0) (2.25)

u(t)= o, (0). 20, 0)....a,, Q) (2.26)
nlt)=[m (1), 0)..., ()] (2.27)

et A=lalw).a(@,)...al0,)] (2.28)

2.4.2Modéle du signal a deux dimensions

Le probléme d'estimation de la DOA a deux dimensions (azimut, élévation) de sources multiples, fait
I'objet de plusieurs recherches. Dans ce qui suit, on présentera un Modéle du signal pour une géométrie de

réseau d'antenne linéaire uniforme sous forme de L.

2.4.3 Modéle du signal d’un réseau d'antenne linéaire uniforme en forme de L

Considérons un réseau d‘antenne en forme de L sur le plan x-z comme le montre la figure (2.4), de M
antennes isotropes espacés entre elles d'une distance d. Les deux brins du réseau sont identiques, linéaires,
uniformes avec une antenne commune a l‘origine.

4~ source

{ <

"
- ] — —— —
—— —

Figure 2.4. Réseau linéaire uniforme sous forme de L

On considére K signaux a bande étroite incohérents, arrivant sur le réseau d’antenne une longueur d'onde
A, dans les directions d‘arrivée (@ ’¢*)avec k=1,..,K.

Les paramétres O sont respectivement, I'angle d’observation en élévation et I'angle d’observation en

azimut de la K*™source.




(6,.4,)- (8]

a. Le vecteur de direction du sous réseau selon I'axe Z

x:(1) = [x,2(0), x,2(0), .., %, ()]

x:At) = is(t)az(@) +n:t)

k=1

Ou n,(t) est le vecteur de bruit blanc Gaussien additif de dimension (Mx1) selon I'axe Z . Et

a(6,) = B,e—jqoz.kj’”"e—jgﬂz‘k,M ]T

Avec
Popm = 27(m—1)dsing, / A

@, angle d'observation en élévation du K™ signal de la K*™ source.[9]
k

b. Le vecteur de direction du sous réseau selon l'axe X

x:(t) = [x,2(0), x,2(2), .., x, ()]

Soit x,(t) le vecteur du signal observé au t*™ échantillons, sur le sous réseau disposé sur I'axe Z.

Soit x,(t) le vecteur du signal observé au t*™ échantillons, sur le sous réseau disposé sur I'axe X.
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Le vecteur d’observation a la sotie du réseau au t*™échantillons est donné par,
T
X0 =[x 0. %0),....xO)] (2.29)
K
x(1)=Y s(a(6,.4,) +n(t)
k=1 - (2.30)
OU n(t) est le vecteur de bruit blanc Gaussien additif de dimension (Mx1).
n() =m0,y mpg (O (2.31)
Et s(t) est le vecteur (X 1) source de signal
s(t) = [51(1), 52O sg (OF (2.32)
Enfin le vecteur de direction définie par,
g ; T
AR —J P
a(ﬁk,¢k)=[l,e Y a4
(2.33)

Avec @, dépend de la position et de la géométrie du réseau du sous réseau. Selon I'axe Z, seul I'élévation

est considérée et dans ce cas ¢,, se réduit a &, , alors que selon l'axe X, ¢,, est composé des deux angles

(2.34)

(2.35)

(2.36)

(2.37)

(2.38)
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x(t)=Y_s(t)ax(6,.4,) + n<(t)

(2.39)

OU ny(t) est le vecteur de bruit blanc Gaussien additif de dimension Mx1 selon I'axe X . Et le vecteur de

directivité est,

- J@ x-k.2 - JO x-k.M
a,(9k,¢d)=[,e i s g B 0T I (2.40)

avec

@ rm = 2(m—1)d cos(8,)cos(4,, )/ A (2.41)

Ou ¢, , angle d'observation en azimut du k™ signal de la K™ source. [9]

2.5.Méthodes des sous espaces.

Les méthodes des sous espaces,ou encore plus connues par les méthodes haute résolution (HR),
s'appuient sur une décomposition de I'espace en un espace bruit et un espace signal par recherche des valeurs

propres.

C'est Pisarenko qui a eu l'idée en 1973 de faire une décomposition en valeurs propres et vecteurs propres
sur la matrice d'auto-corrélation du signal, et d'exploiter les données, en montrant que la plus petite valeur
propre correspondait au bruit, ce qui permettait de faire une décomposition de I'espace et de déduire les

angles.
2.5.1Méthode haute résolution ESPRIT

La méthodeESPRIT, pour ‘Estimation of Signal Parameters via Rotational Invariance Technigues; est une
méthode de localisation de sources, pouvant s'appliquer pour des signaux a bande étroite, d'un réseau de
capteurs constitué de deux sous réseaux identiques, déduites 'une de l'autre par une translation dont le
vecteur d'observation est supposé connu. Cet algorithme a été étendu par une version efficace, TLS-ESPRIT
‘Total Least Square’, mise en ceuvre par [ROY 89], et [OTT 91]. TLS-ESPRIT constitue la version de référence
de l'algorithme, que nous présenterons plus tard, pour l'instant on évoquera un certain nombre de variantes et

d'extensions.

La méthode ESPRIT réalise une estimation directe des directions d'arrivée, a partir des propriétés de
I'espace signal. Cette méthode, lorsqu'elle est applicable, permet d'éviter la recherche numériquement lourde
des maxima d'une puissance de sortie tel que la méthode MUSIC. Initialement, c'est vis-a-vis de ce gain de
calcul, et de la simplicité d'implémentation qui en résulte, que l'intérét d'ESPRIT a été formulé. Le succes
ultérieur de la méthode et son développement, sont toutefois également liés a sa capacité a réaliser la
localisation dans des contextes de géométries quelconques, avec de bonnes caractéristiques de robustesse et

de performances.
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2.5.1.1 Principe d’estimation pour une antenne double (ESPRIT) dans un ULA

Soit un réseau d’antennes linéaire uniforme (ULA) constituée de deux sous réseaux de M - 1 capteurs,
décalés I'un de I'autre d'un vecteur de déplacement d comme le montre la figure (2.5) :

Sous réseau 1

Figure 2.5: Réseau de M éléments, et deux sous réseaux.

On vérifie facilement que, par rapport a l'écriture générale, le vecteur observation s'écrit,

X, (@) A
X()= ¥ = £ u(t)+n(t)
,(1) : (2.42)
Avec
S I 7 sin(6)) jsin(é,) arsin(6)
O =diagie’ e’ R , e } (2.43)

A partir du modéle (2.42) plusieurs méthodes sont proposées, le but étant de retrouver les informations sur

le signal contenues dans @ .

En I'absence du bruit, les vecteurs d‘observations correspondant a chacune des demi-antennes prennent la

forme :




CHAPITRE 2 : Modéle du signal et méthodes d'estimation 44
X, =AU
: (2.44)
X,=40U =X,

La matrice 4 est une matrice (MxK) de rang K, en introduisant la pseudo-inverse de A, on déduit de
(2.44) la relation suivante,

A® 4 =1,
| | (2.45)
{X2 =AQU =AD(APA)U = (404 )X,

On a donc la relation suivante entre les deux sous vecteurs,
{X gLk

avec T =ADPA" (2:96)

On constate que T est une matrice (M x M) semblable a @, ce qui entraine qu'elle a les valeurs propres

AsAgs Ak plus M —K valeurs propres nulles, tel que,

_ _Jjwsin(§) ___jmsin(6;) ___Jjmsin(fy)
A=e A, =e/7Y A, =eE )

On peut obtenir 'expression de @ en fonction de l'observation non bruitée en multipliant les deux

; x X
membres de (2.46) par la pseudo inverse de "1 "1,
T =X,X ™ (2.48)
En présence de bruit, la solution exacte ci-dessus pour T par la pseudo-inverse s'interpréte comme une
solution au sens des moindres carrés entre X et r.X .

X -1
La matrice X; étant alors de rang M, sa pseudo inverse peut s'écrire X ™ =X ]” .(X X ) , d'ou

I'expression de la matrice T estimée,

P=Xx7 .. x7)

(2.49)
La relation (2.49) peut se récrire en fonction des covariances entre les deux sous-antennes,
1 H 1 H
R, :N'X]X' , et Ry =EX2X1
Alors,
T=R,.R, (2.50)
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A oA oa |
[, 2 4] =T plus grandes valeurs propres de [R21-Ry, ] ;

Le calcul des valeurs propres genéralisees du faisceau LRy1, R21 ]etant numériquement plus efficace, du

point de vue précision. On ne garde que K valeurs propres, les autres se réduisant au bruit. [11]

0

D’aprés, I'équation (2.43) I'estimation de I'angle d'arrivé “x pour chaque source est donnée par,

arg(Il')
=

8, = arcsi
(2.51)

* Résumé de l'algorithme ESPRIT 1D
L'algorithme ESPRIT est basé sur les étapes suivantes :

Récupérer les signaux de sorties de chaque capteur pour le réseau complet.
Calculer la matrice de covariance
Calculer la moyenne R de la matrice de covariance

¥ ¥ ¥ ¥

Déterminer les vecteurs propres de R

+ Constituer le sous-espace signal X () et les sous espaces X,() et X,0)

X
% Calculer la matrice 7" = X—"’

1

Calculer les valeurs propres de 7’
Calculer les DOA a l'aide de la relation (2.51)

2.5.1.2 Principe d’estimation pour une antenne double (ESPRIT) dans un réseau en L

Soit un réseau d’antennes en L constituée de deux sous réseaux de M capteurs. Considérons le sous
réseau d‘antenne linéaire uniforme placé sur I'axe Z, constituée de deux sous réseaux de M - 1 capteurs,

décalés I'un de l'autre d'un vecteur de déplacement d.

Le vecteur d’observation décrit dans la section Modéle du signal dans un réseau en L sur I'axe Z est donné

par les équations (2.34 & 2.37)

On vérifie que, par rapport a I'écriture générale, le vecteur d’observation est augmenté,

X:(1) [X“(’)} [ A } (1) +n(0)
z — - .8
X_,0)| | 4=: P
Avec
g imsin(@) i sin(@,) 7 sin(G, )
i —dzag{e“’ e’ g B } 253)
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A partir du modéle (2.52) plusieurs méthodes sont proposées, le but étant de retrouver les informations

sur le signal contenues dans ¥z | En I'absence du bruit, les vecteurs d’observations correspondant a chacune

des demi-antennes prennent la forme,

{ X = AzS
Xz2 - Az‘“P z.S (254)

La matrice 4z est une matrice (M xK) go rang K , en introduisant la pseudo-inverse de 4z, on déduit

de (2.54) la relation suivante,
psi
Az Az = [K

X,,=4,¥,5=4,%, (Az’“ A, )S =(AZqJZA:‘*' )XZl (2.55)

On a donc la relation suivante entre les deux sous vecteurs,

Xz2=TzXZI (256)
avec T, =AZ‘I"ZA;m .

On constate que 7: est une matrice (M x M) semblable a ¥z , ce qui entraine qu’elle a les valeurs

propres Aars Aoy Aug plus M - K valeurs propres nulles, tel que,

ﬂﬂ =ej.,;sin(91), 122 - ej:rsin(ﬁ’z)," A’zK - ej:rsin(oK)

(2.57)
On peut obtenir I'expression de ¥, en fonction de l'observation non bruitée en multipliant les deux
H
membres de (2.56) par la pseudo inverse de X X ;
r =X_.X (2.58)

En présence de bruit, la solution exacte ci-dessus pour T par la pseudo-inverse s'interpréte comme une

X fz.le .

solution au sens des moindres carrés entres entre “ :2 et
-1
La matrice X1 étant alors de rang M, sa pseudo inverse peut s'écrire X _,” =Xf.(leXf) , d'ol

I'expression de la matrice T estimée.

Tr= X, X;.(X,.X7)" (2.59)
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La relation (2.59) peut se récrire en fonction des covariances entre les deux sous réseaux,
| 1

Ry, zﬁ-leXj, et R,, =FX22X:;’ (2.60)
Alors,
T:= Ry, Ry, (2.61)

A

A A _ -1
[0, Azs A ] =T plus grandes valeurs propres de [Ror. Ry ],

D’apreés, I'équation (2.53) I'estimation de I'angle d‘arrivée en élévation 0, pour chacune des sources est

donnée par (2.51).

Reste a estimer I'angle d‘arrivée en azimut selon I'axe X qui est ‘PX, le vecteur d'observation du signal
de sortie est collecté de I'axe X, comme il a été décrit dans la section du Modéle du signal d'un réseau en L.

voir les équations de(2.38 - 2.41).[10] [11]

Avec la méme procédure et en suivant les mémes étapes pour I'estimation de l'angle d‘arrivé en élévation
sur I'axe Z, on estime I'angle d’arrivé en azimut @, dela K*™ source sur I'axe X, sachant que,

. jrcos(@)cos(d)  Jreosby)cos(@y) Jjreos(d, Jeos(@, )
Y= dtag{ e ; eeeees , '
(2.62)
On estime alors Ryix et Rax ,
1 1
R, =—XxXx", et R, =—Xn,Xx
N N
Ainsi,
= RleRl_llx (2.63)
~A ~ ~ _ _ l
[ Axyseees A ] * plus grandes valeurs propres del Ra R
Et finalement, I'estimation de I'angle d‘arrivé en azimut @, pour chaque source est donnée par,
I
@, = ar cos arg(T,)
2md cos(6,)/ A (2.64)

Remarque

On peut remarquer qu‘a faible rapport signal sur bruit, linversion de Ry, risque d'entrainer des problémes

de dégradation de I'estimation.
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D’autre part, cette matrice se trouve biaisée en présence du bruit. L'idée est donc de garder un pseudo-
inverse, ne portant que sur la partie signal, estimée par décomposition en éléments propres, c'est cette
évaluation qui fait I'objet de lalgorithme TLS-ESPRIT qui cherche une solution des moindres carrés
consistant & rendre I'erreur qui est dans notre cas le bruit, orthogonal avec le sous espace signal.

2.5.2 Méthode haute résolution TLS-ESPRIT

2.5.2.1 Principe d'estimation pour une antenne double (TLS-ESPRIT) dans un ULA [11]

On considére un réseau d‘antenne linéaire uniforme de 2M capteurs constitué de deux sous antennes
déduites I'une de l'autre par une translation de vecteur d. On suppose qu‘au i*™capteur de la premiére sous
antenne correspond par cette translation le i*™ capteur de la seconde sous antenne.

Soit X (t) et X, (t) les vecteurs d'observation en sortie des deux sous réseaux d'antennes, comme dans
(2.52).

X)- [X‘ (’)} - [A },(,){”* (’)] - Au()+7i0)
X,(0)| [AD n, (1) (2.65)
Alors la matrice de covariance du réseau complet sera,
Ry = Efx()x" ()]= 4R, 4" +0* X, (2.66)

ou

I g
o e
J 1 IM

~n IH
Puisque ARy A est de rang K, les valeurs propres de R, peuvent étre représentées comme

/11 2/12 EEAK >'1K+] :,..=/12‘h¢ =O'2.
Les vecteurs propres associés aux valeurs propres de Ry obéissent a la relation suivante,
Rye =4, 2 = e

ou
i’ (w,)e,=0,k=12,.. K, i=K+1,K+2,....2M

ou a(w,),k=12,...K, yntles K vecteurs de colonne de 4.
D'une maniére équivalente, € »€2 €k sont orthogonaux au méme sous espace orthogonal au vecteurs

de colonne de 4 signifiant,
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e,.e,,...ex]= AC (2.67)

Ou C est une certaine matrice non singuliére de KxK.

Définissons deux matrices de (MxK) et par la décomposition de (2.67),

Ainsi,
Ex
[31» By » 54 3 ex]z E
y (2.68)
Puis
.= B, =ABC
s =8, By (2.69)
et
[E. E,|=4lc BC] (2.70)
Ce qui donne,
H H
E C
Exy=| "~ [E. E)= AH 4lc BC]
Y (2.71)
E,y est hermitienne et non négatif et est de rang K. Ainsi E,y a la représentation suivante,
L .
[2
(2.72)
E, =V L y
0
_0 0_

ou I, >0 et VvV 7 =1,.

Dans la formulation de TLS- ESPRIT, la prochaine étape consiste a trouver une matrice w(2KxK) tel que,

[E. E, W =0 (2.73)

Dans ce cas nous avons,

A[Cc BC| W =0. (2.74)
Puisque la dimension de 4 est (M xK') et de rangK , (2.74) est équivalent a,

[c BC]W =0. (2.75)

De nouveau, partitionnons ¥ comme,
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w Wy
= W, (2.76)

Ou W, et W, sont deux matrices de (K x K )’ et donc (2.75) s'écrit,
' Wy 1
[c BC). ' |=CW, +BCW,;=0
W
ou W =C'BC

Ainsi, n'importe quelle matrice # satisfaisant (2.73) a la propriété intéressante, est que les valeurs propres

_] =
de la matrice ~"1%2 générées par la partition de (2.76), sont données par ¢ '™, k=1,2,... K., alors

les angles d‘arrivées sont obtenues directement.

Pour compléter cette analyse, il faut trouver la matrice ¥ tel que,

E_v,=1lv,=0, K+1<i<2K (2.77)

xy

ol v, représente le i vecteur colonne de /* . Puisque I:Ex E y] est également de rangK (2.72),

(2.77) se réduit a,

[E, E,]v,=0, K+1<i<2K (2.78)
Ainsi la matrice ¥ désiré est donné par,
V12

W =V ga - Vx]= (2.79)
V22

Et les valeurs propres F:[i,iz,...,/@] de -V, V,;' donne l'estimation de I'angle d‘arrivé O pour

chaque source et elle est donnée par,

arg(l')
2:@3 (280

6, = arcsin
2.5.2.2 Principe d’estimation pour une antenne double (TLS-ESPRIT) dans un réseau en L

On considére un réseau d‘antenne linéaire uniforme de 2M capteurs constitué de deux sous antennes
déduites I'une de I'autre par une translation de vecteur d. On suppose qu‘au i*™ capteur de la premiére sous
antenne correspond par cette translation le i*™ capteur de la seconde sous antenne.
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Soit X ,,(t) etle X,,(r) les vecteurs d'observation en sortie de es deux sous réseaux d‘antennes

comme dans (2.52) :

le (r)i|
Xz, (1)

X(f) = | 4 4 n, (1) o -
Ht) = = A, u()+ nzz({) = zu:(f)'l'nz(().

Alors la matrice de covariance du réseau complet sera,

Rzz =E[X:(0)X:" () |=AR A" +0* %, (2.81)
T o
0 5 [ }
nz ‘]f ]M

Puisque zi:‘i’.uA~ " est de rangK , les valeurs propres généralisées de R_ peuvent étre représentées

o e - 2
commeizl 22;22 2...212’( >A‘ZK+1 —“'...-‘2122"'{ —0 .
Les vecteurs propres associés aux valeurs propres de R,, obéissent a la relation suivante,

R_e, = A, E?z"z e,

" (0,.8)e, =0,k=12,. K i=K+1,K+2,...,2M
ou @(8,,p), k=1,2,...,K, sontles K vecteurs de colonne de 4= .

D'une maniére équivalente, e, ,e,,...e, sont orthogonaux au méme sous espace orthogonal au vecteurs

de colonne de 4: signifiant,
[, €, ... e ]| =4:Cz (2.82)
ou Cz est une certaine matrice non singuliére de K x K .

Définissons deux matrices de (M x K )et par la décomposition de (2.82)

Ez
Ainsi, [el,ez,... 'ex]:|:E-I}
“y

Aussi,

Ez, =A4:Cz, Ez,=A:BzCz (2.83)
Et

[sz Ez, ] =A4:[Cz BzCz] (2.84)
Ce qui donne,
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Ezf "

Ezg=| = ||Ez, Ez |= A:"A:[Cz BzCz 2.85

v [Ezf}[ * y] |:C2HBZH:| [ ] —

Ez, est hermitienne et non négatif et est de rang X . Ainsi £z, a la représentation suivante,

1, 0

Ez =V: l]( VzH

(2.86)

H
ou lj>0 et V:l: ——[M.

Dans la formulation de TLS- ESPRIT, I'étape suivante consiste de trouver une matrice :(2K x K ) telle

que,
[Ez, Ez, ]W:=0. 2.87)
Dans ce cas Nous avons,
A{Cz BzCAW:=0. (2.88)
Puisque la dimension de A : est (M xK) et de rangK, (2.88) est équivalent 3,
[CZ BZCZ]PVI = 0 (289)

de nouveau, partitionnons W: comme,

W. = |:Wzl :I
Wz2 (290)

Ou W _, et W, sont deux matrices de(K x K ). Alors (2.89) s'écrit,

W,
[c= BzCz][W“ :|= CzW,, + BzCzW,, =0

z2
ou
W, W, =Cz7'BzCz (2.91)

Ainsi, n'importe quelle matrice ¥ satisfaisant (2.87) a la propriété intéressante, est que les valeurs

propres de la matrice ¥ ¥, générées par la partiton en (2.90), sont données par
e’ k=1,2,... K alors les angles d’arrivée en élévation des différentes sources sont obtenues

directement.
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Pour compléter cette analyse, il faut trouver la matrice /- telle que,

Ez vz, =1l vz, =0, K +1<i £2K (2.92)

xy

Ou vz, représente le i ™ vecteur de colonne de V: . Puisque [Ez, Ez ] est également de rang X

(2.85), (2.92) se réduit a,

[Ez, Ez ]vz, =0, K+1<i<2K (2.93)
Ainsi la matrice W: désiré est donné par,
Vzl2
W:= [szﬂ,vzmz,. . szK]E (2.94)
Vz22

Et les valeurs propres I, =[ﬂ:zl,};2,...,izt] de ¥,, V.5, donne l'estimation de I'angle darrivé en

élévation O, pour chaque source est donnée par,
| arg(I',)
6, = arcsin HZfrT/’ (2.95)
'y

Avec la méme procédure et en suivant les mémes étapes pour I'estimation de I'angle d'arrivée en élévation
sur I'axe Z, on estime I'angle d'arrivée en azimut ®,de la K*™ source sur I'axe X, a partir de la matrice W, telle

que,

VJ.‘
Wi =[x g aVx g0 - - Vx| = |:V 12] (2.96)
x22

) A -1
Et les valeurs propres I =40 A Aa] de Var Ve donne l'estimation de I'angle d‘arrivée en

azimut ®, pour chaque source est donné par,

arg(l', ) (2.97)

®, =arccos| ———a
27d cos(6,)
7/

Bien que TLS-esprit soit supérieur dans son exécution comparée a ESPRIT, mais beaucoup plus complexe

que ce dernier. [11] [10]
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2.6 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre, le Modéle du signal recu par le réseau d'antenne a travers une
introduction au traitement d‘antenne pour la détection de signaux multiples, et ceci pour deux géométries de
réseaux : linéaire uniforme ULA, et uniforme sous forme de L, ainsi que les méthodes hautes résolution
basées sur la décomposition en sous espaces pour I'estimation de la DOA en 1D et en 2D: ESPRIT et TLS-
ESPRIT.

Les méthodes HR modernes reposent sur les propriétés particuliéres de la matrice de covariance du signal.
Ainsi, elles permettent de séparer I'espace des données en deux sous-espaces, I'espace signal engendré par
les sinusoides, et I'espace bruit qui est son complémentaire orthogonal. Les méthodes HR issues de cette
décomposition en sous-espaces sont plus robustes que les techniques de prédiction linéaire (voir [15]). Ces
méthodes peuvent étre couplées avec d‘autres méthodes dites méthode d‘approximation des puissances
itérées pour assurer la poursuite des cibles mobiles, ce qui constitue I'objet du chapitre suivant.




N,proximation de ’a

des puissances itérées
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Chapitre 3

Approximation de la méthode des puissances

itérées

3.1 Introduction

Aprés avoir traité le cas de signaux a parameétres constants, nous nous intéressons a |'analyse de signaux
dont les paramétres varient au cours du temps (sous I'hypothése de bruit blanc additif). L'objectif de cette
étude est de suivre les trajectoires temporelles des sinusoides. La premiére étape de I'estimation consiste a
poursuivre |'espace signal. La seconde porte sur la poursuite des pdles du signal.

Nous proposons aussi dans ce chapitre une implémentation rapide de la méthode des puissances itérées,
basée sur une approximation moins restrictive que celle connue sous le nom de projection approximation. Cet
algorithme, baptisé méthode API rapide, garantit I'orthonormalité de la base de I'espace signal a chaque
itération. Il peut étre appliqué a la fois en analyse spectrale et en traitement d'antenne.

3.2 Estimation de |'espace signal

Tout d‘abord, I'estimation de I'espace signal peut étre faite de deux maniéres différentes : via la SVD de la

matrice de données X(t), ou via I'EVD de la matrice de corrélation empirique C, (t) .

Cette derniére solution comprend deux étapes :

— le calcul de la matrice de corrélation C_ (t) comme suit :

Co® =x (£)x ()" G.1)
- ensuite, la diagonalisation deC_ (t)

Tout d‘abord, la diagonalisation compléte de la matrice C_ (t) entraine des calculs superflus, puisque en

réalité seuls les r principaux vecteurs propres sont requis. Il est préférable d'utiliser I'algorithme d'itération
orthogonale présenté ci-dessous, qui ne calcule justement que les r principaux vecteurs propres. (voir [13]

pour plus de détails).
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3.2.1 Algorithme d'itération orthogonale
L'algorithme d'itération orthogonale est une méthode itérative qui est initialisée avec une matrice

orthonormée W (1,0)de dimension nxr, tirée aléatoirement. Théoriquement, cette matrice doit vérifier

certaines conditions pour que l'algorithme converge, mais dans la pratique, ces conditions sont vérifiées
presque sirement (i.e. avec probabilité 1). A chaque itération, 'algorithme calcule une matrice de covariance

«compressée» C_ (t) , de dimension nxr :

Cy (1,i)DC,, (W (r,i -1) 3.2)
Cette matrice est ensuite orthonormalisée a I'aide d'une factorisation orthogonale-triangulaire(QR) :

W (t,i)R(t,i)=C, (1.i) (3.3)

Ou W (t,i )est une matrice orthonormée de méme dimension nxr, et R (¢,i ) est une matrice carrée de

dimension r x r, triangulaire supérieure. L'algorithme d'itération orthogonale est résumé ci-dessous :

Tirage aléatoire de W (7,0)

Itération sur i>1 jusqu’a convergence

C,, (1,i)=C,, (1 ¥ (r.i 1) produit matriciel
W (t,i)R(r,i)=C,, (r,i) factorisation QR

Fin itération

1l est démontré que si les r plus grandes valeurs propres de C_ (t) sont strictement supérieures aux n-r
autres valeurs propres, la matrice /¥ (f,i) converge vers W (1), et la vitesse de convergence est

exponentielle quand /i — +o0 . Nous écrirons ce résultat sous la forme :
W (t,0)=W (t)
De méme, R (t,i) converge vers une matrice diagonale contenant les r valeurs propres principales de

CXX (t) .

Pour éviter le calcul superflu, posons

Y (,i) 0w (,i -1)" X (1) (3.4)
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Alors on vérifie que
C, (1.1)=X ()Y (t.i)" (3.5)

On obtient ainsi I'algorithme suivant :

Tirage aléatoire de W (1,0)
Itération sur i>1 jusqu’a convergence
[y (t.i)=W (t.i —I)H X () produit matriciel

C,, (t,i)=X ()Y (t.i)"  produit matriciel

W (t,i )R(r,i)=C,, (r,i) factorisation QR

Fin itération

La complexité globale de Ialgorithme d‘estimation des paramétres est alors réduite, mais I'étape limitante
reste le calcul de 'espace signal. [13]

3.3 Poursuite de |I'espace signal
3.3.1 Méthode des puissances itérées

La méthode des puissances itérées est une technique de poursuite de I'espace signal dérivée de I'algorithme
d'itération orthogonale présenté dans la section 3.2.1. Rappelons que la deuxiéme étape de cet algorithme

consiste & orthonormaliser la matrice C - (t) . Dans la section 3.2.1, cette opération était réalisée par le biais
d'une factorisation QR (voir A.3), en fait, il est possible d'utiliser n‘importe quelle méthode
d'orthonormalisation. Liintérét de la factorisation QR est qu'elle garantit la convergence vers la base des
vecteurs propres de la matrice de covariance, alors que toute autre méthode garantit seulement la

convergence vers une base orthonormée de I'espace signal.

Par ailleurs, dans la section 3.2.1 l'algorithme d'itération orthogonale [13] était initialisé par un tirage
aléatoire de la matrice W (t,O). Dans un contexte adaptatif, il parait naturel d'initialiser cet algorithme avec
la base de l'espace signal calculée sur la fenétre précédente. Cette matrice ayant toutes les chances
d’engendrer un espace plus proche de I'espace signal a linstant t quune matrice tirée aléatoirement,

I'algorithme converge ainsi plus rapidement. En fait, une seule itération suffit dans les cas usuels pour obtenir
une estimation assez précise de I'espace signal. Afin de réduire la charge de calcul, nous n‘effectuerons donc
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dans la suite quune seule itération par fenétre d‘analyse. Pour simplifier les notations, l'indice d'itération i ne
sera donc plus indiqué dans les développements ci-dessous, une unique itération étant effectuée a chaque
instant t. L'algorithme ainsi obtenu porte le nom de méthode des puissances itérées. Il est résumé par les

deux équations suivantes :
C, (t)=C.. (W (t-1) (3.6)

w(t)R(t)=C,, (t) (3.7)

3.3.2 Algorithmes adaptatifs de poursuite de I'espace signal

Concernant les techniques de poursuite de I'espace signal, la littérature est particulierement abondante. En
effet, ces méthodes peuvent étre appliquées dans plusieurs domaines de traitement du signal, parmi lesquels
I'analyse spectrale, ou encore la localisation de sources. Ainsi, toutes les publications portant sur ce theme

s'appuient sur un méme formalisme général: on considére une séquence de vecteurs {x (t)}‘EZ de dimension
n, et on souhaite suivre I'espace engendré par les r principaux vecteurs propres de la matrice de corrélation
C.. (t), susceptible de varier au cours du temps. En localisation de sources, les n éléments du vecteur x (t)
sont les échantillons des n signaux arrivant simultanément sur une antenne de capteurs a linstant t. En

analyse spectrale, les n éléments du vecteur x (t) sont extraits dun méme signal x 1)z

x (t):[x {t)x (). (t+n-l)]r. Il apparait donc que la matrice de corrélation introduite dans

I'équation (3.1) (et sur laquelle repose la méthode des puissances itérées présentée dans la section (3.3.1)), si
on considére une Fenétre exponentielle, la matrice de corrélation est égale a :

O (t)=":z_wﬂ'""x (u)x (u)H (3.8)

Ou, 0 < B < 1 est le facteur d’oubli.

Elle peut étre mise a jour selon la récurrence :

Co()=BC, (t =1)+x (£)x ()" (3.9)

Les algorithmes de poursuite de I'espace signal peuvent étre classés selon leur complexité. On distingue
deux grandes classes : les algorithmes de complexité sur-linéaire en n, et ceux de complexité linéaire en n.
Ainsi les algorithmes appartenant a la deuxiéme classe sont plus rapides que la méthode des puissances
itérées. Ce faible colit est en général obtenu au prix d'une approximation qui engendre une dégradation des

performances du suivi.
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3.3.3 Critéres de comparaison des algorithmes de poursuite
Afin de comparer les nombreux algorithmes de poursuite, plusieurs critéres permettant de les caractériser

sont listés ci-dessous :

Complexité algorithmique : La complexité dun algorithme de poursuite de sous-espace correspond au
colt dune itération (pour chaque instant t). La complexité dun algorithme dépend (entre autres) de la
complexité de la tache qu'il accomplit : poursuite du sous-espace principal ou mineur, poursuite des vecteurs
propres/singuliers ou d'une base quelconque, orthonormalisation de W(t), utilisation d'une fenétre exponentielle
ou rectangulaire/hybride. (voir [13] et [16] pour plus de détails).

Orthonormalité de la matrice W (t) : Dans le cas ou W(t) n‘est pas une base de vecteurs propres ou
singuliers, certains algorithmes garantissent son orthonormalité, d‘autres non. En effet, la propriété
d'orthonormalité n’est pas non plus requise par les méthodes MUSIC [15] et ESPRIT (méme si leurs
performances peuvent étre affectées par [I'utilisation d’'une matrice non orthonormée). En pratique,
I'orthonormalisation de W(t) est préférable, car elle a tendance a renforcer la stabilité numérique des

algorithmes de poursuite de sous-espace.

Poursuite des vecteurs propres : Certains algorithmes suivent les vecteurs propres de la matrice
C.. (1), alors que dautres se contentent de suivre une base quelconque du sous-espace que ces vecteurs

engendrent. En effet, la méthode ESPRIT peut étre utilisée indifféremment dans les deux cas.

Stabilité numérique : Dans le sens le plus large, un algorithme de poursuite de sous-espace est
numériquement stable si la matrice W(t) reste bornée quand les données en entrée sont bornées. Dans le cas
particulier de la poursuite dune base orthonormée du sous-espace, une mesure courante de la stabilité numeérique

2
est la variation temporelle de I'erreur d'orthonormalité [13]: 77(t) = ”[r - Wr(t)H Wr(t)“ . Si l'algorithme est

initialisé aléatoirement avec une matrice non orthonormée, cette erreur doit tendre vers 0 (ou du moins
converger en moyenne vers une valeur strictement positive qui dépend du bruit de quantification). Dans ce sens,
la plupart des algorithmes de poursuite du sous-espace mineur (voir [13]) existant se sont avérés numériquement

instables.

3.4 Approximation de la méthode des puissances itérées
Cette partie présente plusieurs implémentations rapides de la méthode API. Ces algorithmes présentent

plusieurs avantages :

— ils peuvent étre appliqués soit sur une fenétre exponentielle infinie ou sur une fenétre tronquée,
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— une base orthonormée de |'espace signal est calculée a chaque itération, ce qui est nécessaire pour
certaines méthodes d’estimation paramétrique de type sous-espace,

- ils reposent sur une nouvelle approximation, moins restrictive que celle connue sous le nom de
projection approximation, ce qui permet d'atteindre de meilleurs résultats de poursuite. En
particulier, il est montré que les algorithmes PAST [17] et OPAST [19] peuvent étre vus comme des
approximations de la méthode API rapide.

3.4.1 L'approximation par projection
Nous recherchons maintenant une approximation qui nous permettra de réduire la complexité de la

méthode des puissances itérées introduite dans la section 3.2.1. Supposons que W (r —1) engendre
exactement le sous-espace propre principal de la matrice C (t) . L"éguation (3.2) implique alors
C, (t)=W (r-1)C,, (r) (3.10)

< . H . . -

ol la matrice C, (t)0W (1=1)" C,, (t)¥ (¢ -1) peut étre vue comme la matrice de corrélation des
vecteurs de données compressés. Dans ce cas, ¥ (r)et W (r 1) sont deux matrices orthonormées qui
engendrent I'espace image de C,, (¢ ), donc
w(t)=w (r-1)0(r) (3.11)

ol O(r)0W (1 - I)H W (t)est une matrice orthonormée de dimension 7 xr . En substituant I'équation
(3.10) dans I'équation (3.7) et en multipliant & gauche par W (1 )‘t'r , on obtient la décomposition polaire de
R (t )H :

R (t)=C,, (r)O(r) (3.12)
ou C,, (t) est le facteur défini positif et ©(t) est le facteur orthonormé. A présent supposons que

W (¢ —1) engendre approximativement le sous-espace propre principal de C.. (7). Les équations (3.11) et

(3.12) deviennent alors des approximations :
w(t)Ow (r-1)0(r) (3.13)
R7(r)oC,, (r)0(r) (3.14)

ol la matrice ©(r ), de dimension 7 x , est presque orthonormée.
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Par rapport a I'équation (3.13), I'hypothése connue sous le nom de projection approximation [17] est
équivalente & W (1) DWW (r —1)a chaque itération. En fait, la projection approximation dans [17] est définie

comme W (¢')' W (¢)Ow (t=1)" x (1)0 y (t)

Vt'>1. 1l a été démontré dans [17] que cette approximation est équivalente & W (f)0W (1 -1) a
chaque itération. La validité de cette approximation requiert additionnellement que ©(t)soit proche de la
matrice identité de dimension » x » (notée ici 1. ). Dans ce cas, 'équation (3.14) montre que R" (¢) doit étre
presque définie positive (Inversement, si R” (¢ ) est choisie proche de la seule racine carrée définie positive
de®(t), la décomposition polaire approchée (3.14) montre que ©(r)01,, si bien que I'équation (3.13)
implique W (¢ )OW (¢ —1). Par conséquent, le choix d'une racine carrée R (r) de ®(r) est restreint (par

exemple R (t ) ne peut plus étre triangulaire supérieure, comme c’était le cas dans [21]).

3.4.2 Approximation des Puissances Itérées
1l est possible de réduire la complexité de la méthode des puissances itérées en introduisant I'approximation

(3.13) au temps ¢ —1 dans I'étape (3.2). Alors la matriceC (t), de dimensions n xr, se calcule

récursivement, comme cela est montré dans la section 3.4.2.1, et la factorisation (3.3) peut étre mise a jour,
comme cela est montré dans la section 3.4.2.3. Cette mise a jour rapide nécessite I'introduction d'une matrice

auxiliaire Z (1), de dimension  x r, présentée dans la section 3.4.2.2.

3.4.2.1 Récurrence pour la matrice C,,(t)

1l est démontré dans cette section que la matrice C, () (de dimensions 7 x r ) peut étre mise a jour de

la méme facon que la matrice C, (7) (de dimension n xn ) dans I'équation (3.9) :

C, (t)=AC,, (t-1)0( ~1)+x (1)L (1) (3.15)
Dans le cas de la fenétre exponentielle, 'équation (3.15) fait apparaitre une modification de rang un (1),

x(r) et 9_(!) sont des vecteurs et J est un scalaire (J/ =1 pour fenétre exponentielle).
En substituant I'équation (3.5) dans I'équation (3.2), on obtient
C,, (£)=BC.. (=W (t =1)+x (t)y ()" (3.16)

En appliquant I'approximation (3.13) a linstant 7 —1, F'équation (3.16) peut étre remplacée par la

récurrence suivante :




Chapitre3 : Approximation de la méthode des puissances itérées 62

C, (t)=BC. (t-1)0( -1)+x (t)y (1) (3.17)
Cette récurrence est un cas particulier de I'équation (3.15), et la matrice de dimensions ¥ xg (avecq = 1)

g(:)D () est maintenant égale au vecteuri(t)[] w(t- l)H x(t)=y1t).

3.4.2.2 Récurrence pour la matrice Z(t)
Gréce a l'équation (3.15), la factorisation (3.3) peut étre mise a jour. Ce calcul nécessite l'introduction

d'une matrice auxiliaire, notée Z (¢). Soit S (¢ 1)U (R (t-1)O( - 1))” . Supposons que la matrice
S (£ -1), de dimension 7 x r , est inversible. Alors posons

Z(t-1)0S(t-1)". (3.18)
Proposition 3.4.2.1. La matrice de dimension » xr

S()0(R()©())" (3.19)
est inversible si et seulement si la matrice ./ '1+_y (¢ )H h (), de dimension g xq , est inversible, ol

h(t)DZ (t-1)¥ (t) (3.20)
est de dimension ¥ Xq . Dans ce cas, la matrice de dimension r x r
z(@)os@)” (3.21)

satisfait la récurrence
Z(t)= %@(r)” (1, -g()y ()" )Z (r-1e()” (3.22)
ol g (¢) est la matrice de dimensions » xg

-1
g(O)0 (@)L x () () - (323
La démonstration de la proposition 3.4.2.1 figure dans la section A.4 des annexes, page 114.

3.4.2.3 Récurrence pour la matrice W(t)
Ensuite, la proposition 3.4.4.2 introduit une mise a jour rapide de la base de l'espace signal. Sa
démonstration figure également dans la section A.4 des annexes, page 114.

Proposition 3.4.2.2. Si la matrice 8" +y (¢ )” h(t), de dimension g xq , est inversible, W (1) satisfait

la récurrence
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W (e)=(w (-1)+e(t)g )" )o() (3.24)
ou e(t) est la matrice de dimensions n x q

e(r)0x()-w (t-1)y(r). (3.25)

Si BJ 7+ y(t )H h(t) est singuliére, les matrices Z (1) et W (¢) ne peuvent plus étre mises a jour avec
les équations (3.22) et (3.24). Une solution consiste & calculer /¥ (r)et R (t)en utilisant la SVD ou la
factorisation QR deC,, (1) . Alors on en déduit®(r)=W (t —1)" W (t). Cette technique doit étre utilisée
tant que R (¢ )ou O(t ) reste singuliére. Quand les deux matrices R (1) et ©(r)redeviennent inversibles,
alors on calcule Z (1), et l'algorithme peut poursuivre le traitement adaptatif.

Puisque ¥ (1 —1) est orthonormée, ¢ (¢ ) est orthogonal & I/ (t —1). De plus, 'orthonormalité de W (1),

associée a I'équation (3.24), implique

-1

0()o()" =(1,+&(()(e()" e())2 ()" (3.26)

Par conséquent, ©(¢) est une racine carrée inverse de la matrice définie positive de dimension rxr :
1+g(0)e(t) e(t))g )’

Le choix de cette racine carrée inverse naffecte pas la performance de la poursuite : Soit®” (1) la seule
racine carrée définie positive. Alors © (¢ ) s'écrit sous la forme
O(t)=0" (1)U (r) (3.27)

ou U (¢) est une matrice orthonormée de dimension 7 x r . En substituant équation (3.27) dans I'équation

(3.24), on obtient
W (t)={(W (t-1)+e(0)g ()" )@ (U (1)

Cette derniére équation montre que U (1) n‘affecte pas le sous-espace engendré par ¥/ (r); elle affecte
seulement la base orthonormée particuliére 7 () de ce sous-espace. Par conséquent, le choix d'une racine
carrée inverse ® (¢ ) particuliére n‘a pas d'impact sur la performance de la poursuite du sous-espace.

Le pseudo-code de l'algorithme API a fenétre exponentielle est présenté dans le tableau 3.1.

Les valeurs initiales ¥ (0) et Z (0) doivent étre choisies de maniére adéquate :
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-W (0) devrait étre une matrice orthonormée de dimensions n xr ,

~ Z(0) devrait &tre une matrice définie positive de dimension 7 x .

Les deux matrices peuvent étre déterminées a partir d'un bloc initial de données ou de fagon arbitraire. Le

r

moyen le plus simple, cependant, est de poser ¥ (0) =[ J et Z(0)=1,. Le choix de ces valeurs

0

(n=r)xr
initiales affecte le comportement transitoire mais non les performances en régime stable de I'algorithme.

Les implémentations directes de API sont d’un intérét limité, puisque un certain nombre d‘algorithmes plus
rapides ont déja été proposés dans la littérature. Une implémentation plus rapide de API est proposée dans la
section 3.4.5.

v oy ]

A chaque itération faire

Vecteur d'entrée : x (f)

ion principale de P
y ()= (=) x (1)
h)=2 (-1 (1)

____ k)
g(t)_ﬁ+y(t)H h(t)

rincipal AP

e(t)=x()-w (t-1)y(r)
o()-(1, +e () £ () )

z@):%o(:)” (1, -2 )y ()') 2 (c-n0()”"

W (e)=(7 (r-1)+e(r)e ()" o)

Tableau 3.1. Algorithme API a fenétre exponentielle
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3.5Méthode API rapide
Dans cette section, une implémentation rapide de la méthode API est proposée, reposant sur un choix

particulier de la matrice ®(r). Supposons que f.J g y(r )H h(r) est inversible, de sorte que O(r) est

également inversible. Ci-dessous, la matrice identité de dimension ¢ Xq est notée 7 ,.

3.5.1Une solution particuliére a I'équation (3.26)

Soit £(1) une racine carrée de la matrice ¢ ()" e (t)=x (1 ) x(t)- y(t )" v (¢) de dimension g xq :

£()et)' =20) £0)-2 () ¥ () 6.28)

En substituant I'équation (3.28) dans I'équation (3.26) et en appliquant le lemme d'inversion matricielle A.2
(dans les annexes), on montre que :

0()0()' =1,-2()e()o(t) £()' 2(1)’ 629

ol p(r )est la matrice définie positive de dimension ¢ xq

p()=1,+2(t)" (2()" g())e(0) (330)

Remarque. Le lemme A.2 est appliqué avec C =1, A=g(t)e(t), D=1,et B = et )H gt )H . En
particulier, lnvisibilité de ©(f)est équivalente & celle dep(r). En considérant Iéquation (3.29), on

recherche une solution particuliére de la forme
O()=1,-g(t)e(t)e(t) () 2 () (3.31)

ou g(t)est une matrice inversible de dimension ¢ Xq . Lintérét de cette approche est que le probléme

d'extraction d’une matrice carrée de dimension 7 x r dans I'‘équation (3.29) est remplacé par I'extraction d’une
racine carrée de dimension g X . En effet, en substituant I'équation (3.31) dans I"équation (3.29) on obtient

une condition suffisante :
o(t) +ae)" +a(e)" (1,-p())elt)" =p(t)"
En multipliant les deux membres de cette derniére équation & gauche par o(f) et en les multipliant a

droite par ot )H, on obtient I'équation(Rappelons que B(z‘) est une matrice hermitienne) :

H

(e(t)-p())p(t) (e(t)-p()) =L,

dont la solution est :
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o()=p(1)+ ()" 632

Méme si d’autres choix seraient possibles, & partir de maintenant nous supposons que la racine carrée de

£(t)qui est impliquée dans I'équation ci-dessus est la seule racine carrée définie positive. Cette condition
garantit que o (7 )est définie positive, si bien que @ (7 ) est hermitienne (Plus précisément, O(r) est définie
positive. En effet, I'équation (3.32) montre que o(f) et p(r) sont conjointement diagonalisables, et les
valeurs propres de ¢ (¢ )sont strictement supérieures  celles de o(1 ). Par conséquent, p(t )_] -of(r )_lest

une matrice définie positive. Alors en soustrayant I'équation (3.29) & I'équation (3.31), on montre que O (1)

est définie positive). On définit alors la matrice définie positive de dimension g Xgq
t(t)=g(t)o(t) e(t)” (3.33)
En substituant I"équation (3.33) dans I'équation (3.31), on obtient

0(1)=1,~g()z(1)g(t)" (3:34)

3.5.2Implémentation rapide de la solution particuliére

A partir de la mise a jour de rang faible de la matrice ©(¢) dans I'équation (3.34), on montre ci-dessous

que les matrices Z (1) et W (¢) peuvent également étre mises a jour efficacement.

Considérons la matrice de dimension g Xgq

n()=L,-(2()" g())z) (335)

Puisque ©(r) est inversible, le lemme d'inversion matricielle A.2 montre que 1(t) Vest également. Alors en

substituant I'équation (3.34) dans I'équation (3.22), on obtient

Z(f)=%(Z (-1)-g(O)r () +e()2 ()" (3.36)
ou les matrices 4’ (¢) et €(1), de dimensions 7 xq , sont définies par

y'(t)=y()n()+g(t)z(t) (337)

B (t)=2(-1)" y'(t) (3.38)

e0)=(2-D20)-gO)(x () £0)) [0)n0)") 639
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Remarque. Le lemme A2 est appliqué avec C =1, A=g(r)z(t), D=1,et B=g(t )H. En
particulier, Iinversibilité de © (¢ ) est équivalente & celle de p(1 ).
Ensuite, en substituant I'équation (3.34) dans I'équation (3.24), on montre que

w()=w (t-1)+e'(t)g (¢)" (3.40)

ol e'(t) est la matrice de dimensions 7 xq

e'(t)=e()n(t)-w (t-1)g(t)z(r) (3.41)
Par ailleurs, en substituant les équations (3.25) et (3.37) dans I'équation (3.40), on obtient
e/(t)=x(t)n(r)-w (t-1)y'(t) (3-42)

Initialisation :

e

A chaque itération faire

Vecteur dentrée : x ()
ion principal P
y(t)=w (t-1)" x (¢)

h(t)=Z(t-1)y(t)

____ k)
g(t)_ﬂ-!-y(t)Hh(t)

ion principal FAPI
& () =[x ) - ¢)f
e ()
e ()l (0 +1+2° ()l ()
n(e)=1-7()|e ()
y(e)=n(t)y()+=()e(r)
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K (=2 (1) y'(0)

)=z 02 0)-(vC) £)e)

Z()=7(Z (-2 (W) +<()e()')
(1) =n(t)x () (-1)y'(1)
W (t)=w (t-1)+e'(r)g (I)H

Tableau.3.2. Algorithme API rapide a fenétre exponentielle(FAPI)

3.6 Lien avec les algorithmes PAST et OPAST
Dans cette section, nous montrons que I'algorithme PAST [17] a fenétre exponentielle peut étre vu comme
une approximation au premier ordre de l'algorithme FAPL. En effet, I'erreur e (¢ ) est la composante de x (1)

qui n‘appartient pas au sous-espace engendré par W (t - 1). Ainsi, si ce sous-espace varie lentement, et si le
RSB est élevé, e(t)[! 0. Si le terme du deuxiéme ordre He (t )Hzest négligé dans la table 3.2, r(t)z 3N

n(t)=0 et ©(t)devient la matrice identité de dimensionr xr. Alors les équations (3.40) et (3.36)

deviennent
W)= (t-1)+e(t)g ()’ (3.43)

Z(t):%(z (t—l)—g(t)h(t)”) (3.44)

En particulier, on montre par récurrence que Z (t) est toujours hermitienne). Par conséquent, cette

approximation au premier ordre de la méthode FAPI est une implémentation exacte de I'algorithme PAST [17];
qui fournit seulement une base presque orthonormée de I'espace signal. Par ailleurs, un examen approfondi de

Ialgorithme OPAST présenté dans [19] montre que /¥ (1) est mise & jour comme dans I'équation (3.40) (ce
qui garantit l'orthonormalité, contrairement  I'équation (3.43)). Cependant, Z (1) est mise & jour comme

dans I'équation (3.44). Par conséquent, OPAST [19] peut étre vu comme un intermédiaire entre PAST [17] et
FAPI.
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3.7 Conclusion

Plusieurs implémentations de Ialgorithme API, reposant sur une fenétre exponentielle ont été présentées
dans ce chapitre. Ces algorithmes atteignent une complexité linéaire et garantissent I'orthonormalité de la
base de I'espace signal & chaque itération. Dans le contexte de I'analyse spectrale, la méthode s'avére robuste
a de brusques variations de fréquences, et atteint de meilleures performances que de nombreux algorithmes
de poursuite de sous-espace liés a la méthode des puissances itérées, tels que les algorithmes Projection
Approximation Subspace Tracking (PAST [17]), Novel Information Criterion (NIC [20]), fast Natural Power
(NP3 [18]) et OPAST[19]. Par ailleurs, il est plus rapide que NIC, NP3 et OPAST, et aussi rapide que PAST, a la
fois en terme d’estimation de |'espace signal et de complexité algorithmique.
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X_0 : valeurs initiales des trajectoires en pied
Cliquer sur le bouton OK pour pouvoir sélectionner les trajectoires
Trajectoires : formes des trajectoires suivies par les sources, choisir :
+ SIN : Sinusoidale
+ RECT : Rectangulaire
% LIN : Linéaire

Affichage des résultats

Les résultats sont affichés sur la figure de la partie droite comme suit :

DOA : les directions darrivée réelles et estimées
BIAIS : le biais entre les directions d'arrivée réelles et estimées
ERREUR : I'erreur d’orthonormalité moyenne

Figure. 4.1: l'interface en 1-D.

4.2.2 L'interface du réseau en L (DOA en 2D)

Lecture des données

Nombre de cibles : cibles a poursuivre par I'algorithme




B R R R R R
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Chapitre 4 : Simulations et interprétations des résultats 72

Fréquences des signaux : chaque signal correspond a une cible

S/N : Rapports signal / bruit des signaux

X_0_A : valeurs initiales des trajectoires en pied en azimut

X_0_E : valeurs initiales des trajectoires en pied élévation

Cliquer sur le bouton OK pour pouvoir sélectionner les trajectoires

Trajectoires : formes des trajectoires suivies par les sources, choisir :
+ SIN : Sinusoidales
+ RECT : Rectangulaire
> LIN : Linéaire

Affichage des résultats

DOA ELEVATION
DOA AZIMUT
BIAS ELEVATION
BIAS AZIMUT
ERREUR_E
ERREUR_A

: les directions d‘arrivée réelles et estimées en élévation
: les directions d'arrivée réelles et estimées en azimut
: le biais entre les directions d‘arrivée réelles et estimées en en élévation
: le biais entre les directions d‘arrivée réelles et estimées en azimut
: 'erreur d’orthonormalité moyenne en élévation
: I'erreur d’orthonormalité moyenne en azimut

[ 100 200 |

11000 5000 ]

(10000 35000

Figure. 4.2: l'interface en 2-D.

4.3 Les organigrammes ) ,
Les organigrammes ci-dessous illustre le fonctionnement de l'interface du réseau linéaire (1D) et celle du

réseau en L (2D):
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4.3.2 Organigramme de l'interface de 2D

\Déﬁf/

Nombre d'antennes

Nombre de cibles
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Figure. 4.4. Organigramme de l'interface de 2-D
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4.4 Poursuite des angles d’arrivée en une dimension

Nous allons illustrer dans ce paragraphe les méthodes de poursuite API et FAPI proposées a travers

quelques exemples en prenant (3000) échantillons des signaux sources sur une période de 30s pour avoir des
réalisations des modéles des signaux utilisés par les deux algorithmes d’estimation du sous espace signal :
ESPRIT et TLS-ESPRIT. Cela nous permettra a la fois de voir I'avantage de I'utilisation de ces méthodes et de

comparer leurs performances en termes de convergence, précision et robustesse au bruit.

en se basant sur le calcul du biais et 'erreur d’orthonormalité , nous allons regarder I'influence du nombre

d’antennes et du mouvement des cibles sur la précision, la convergence et la robustesse de chacune des
méthodes.

Dans les simulations en une dimension, Nous avons choisi les paramétres et les initialisations comme :

BE M R R KR

Nombre d'antennes : N= 6 puis N= 15

Nombre de cibles : 3

Fréquences des signaux (Hz) : 1000(pour la cible 1), 2000(pour la cible 2) 3000(pour la cible 3)
S/N : 10 pour chaque cible

X_0 (ft):-40000 (pour la cible 1), 0 (pour la cible 2) 40000(pour la cible 3)

Trajectoires : Sinusoidale (mouvement rapide), rectangulaire (trés rapide) et linéaire (lent)

4.4.1 L'algorithme API en réseau linéaire

Dans cette partie, nous simuler l'algorithme de poursuite API avec les deux algorithmes d'estimation du
sous espace signal : Min ESPRIT et TLS-ESPRIT.

a. ESPRIT

Nombres d’antennes N=6

Méthde AP! basée sur ESPRIT Performence de Mestimation de la DOA et de la poursuite
T T T

= DOAs réelles
—- DOAS estimées
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Emeur dorthonormalite de AP| basée sur ESPRIT
T

S T T T ‘ T

73 SR T i o
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3 l i
g 205 | { + + <
& i

R i i i i L
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Nombres d’antennes N=15

L'erreur d’orthonormalité moyenne : -290.9835 dB

Performence de "estimation
T

Méthde API basée sur ESPRIT

de la DOA et de la poursuite
T

T T

i i
1000 1500 2000
Echantilions

Ereur dorthonormalite de AP! basée sur ESPRIT
T T

280 T T T T T
0| ECETpRs. (SRR ‘:._ L ,,,,,, .
s 290 |- 4 i 1l i '1 {
: | | ;
® 300 .........v.....:_............,...E................;.. ..........
- i : i i .
' “ s ™™ rerreur d’orthonormalité moyenne : -290.0395 dB

b. TLS-ESPRIT

Nombres d'antennes N=6
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Méthde AP! basée sur TLS-ESPRIT

Performence de "estimation de la DOA et de la poursue
T

o T T T T T

Doa

Ermeur dorthonarmalite de AP basée sur TLS-ESPRIT
T T

T T

-280 T

B Tt B

'
g

%

emeur d'orthonormalite

308 i i i L L
0 500 1000 1500 2000 2500
Echantillons

Nombres d’antennes N=15

Emeur dorthonormalite de API basée sur TLS-ESPRIT

L'erreur d’orthonormalité moyenne : -290.5506 dB

Méthde AP| basée sur TLS-ESPRIT

el T T T T T

ereur d'orthonormalite

- T T T

— DOAs réalles
- DOAS estimées

AQfeeeees

061 H i L - i i :
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Echantiions Echartiions
Performenca de Iestimation da la DOA et de la poursuite
© T T T T T
sl i SONURURNVIS SS——
wk ; S —
i L] . B T B
aT-.— — --------------- -
o 500 1000 1500 2000 2500

échantillons
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Interprétation de l'algorithme API :

Les résultats de la simulation ont montré que l'algorithme API basé sur ESPRET fournit une trés bonne
poursuite des cibles a mouvement lent (biais < 1) et une bonne robustesse dans le cas des cibles a
mouvement rapide et trés rapide lorsque leur mouvement devient brusque, notamment lors de l'augmentation
du nombre d’antenne de 6 a 15. Les figure ci-dessus montre que l'utilisation de l'algorithme TLS-ESPRET
apporte une meilleure précision (diminution du biais) et robustesse (moins de perturbation de la poursuite).

Le calcul de I'erreur d’'orthogonalité moyenne étant relativement faible, montre que I'algorithme API assure
une bonne convergence vers une base orthonormée et cela aussi bien avec ESPRIT qu‘avec TLS-ESPRIT,
l'augmentation de nombre dantenne de 6 a 15 na pas apporté une amélioration remarquable sur la
convergence en gardant toujours des valeurs trés proche (environ -290 dB), et cela par-ce-que la poursuite de
3 cibles est bonne avec seulement 6 antennes.

4.4.2 L'algorithme FAPI en réseau linéaire

a. ESPRIT

Nombres d’antennes N=6

Méthde FAP! basée sur ESPRIT Performence de ["estimation de la DOA et de la poursuite
T T T
T T T

80

] I S

] — e s_—

DOA

]

L
1600
Echantilons

60

Emeur dorhonormalite de FAP! basde sur ESPRIT
T T T

eneur d'orthonormalde

i
1500

Echantilons ™ L'erreur d'orthonormalité moyenne : -308.3275 dB
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Nombres d’antennes N=15

Méthde FAP! basée su ESPRIT 5 . E
! T ' : H H
- —— DOASs réalies : i H
PP SRS SR S—— ot fesmann A
§3¢|_ R R L B AR : ........‘E........... -
. z z
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i i
} u! P i . N\/_"“
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Echantilons L'erreur d’orthonormalité moyenne : -312.2583 dB
b. TLS-ESPRIT
Nombres d’antennes N=6
Méthde FAP! basée sur TLS-ESPRIT 5 Performence de "estimation de la DOA et de la poursuite
T 1 T s T s

& T T T

échantillons
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- Erreur dothonommalite de FAPI basée sur TLS-ESPRIT
E T T T

8
2

w
=

erreur d'orthenomalile

]

ey sc;m 7000 1siou 2000 2500 3000 ~
Echantilors L'erreur d’orthonormalité moyenne : -310.5495 dB
Nombres d’antennes N=15

Méthde FAPI basée sur TLS-ESPRIT Performence de Mestimation de Ia DOA el de Ia poursuite
T T T T T T T

80

50 = i i i
[} 500 1000 1500 2000 2500 3000 0 500 1000 1500 2000 2500 3000
Echantillons échantilions

Eneur dorthonormalite de FAPI basée sur TLS-ESPRIT
T T T

erreu dorthonormalite

L'erreur d’orthonormalité moyenne : -313.6897 dB

Interprétation de I'algorithme FAPI :

Les résultats de la simulation ont montré que l'algorithme FAPI (API rapide) présente de meilleures
performances de poursuite des cibles en terme de précision et robustesse pour tous les cas de mouvement
(lent, rapide et trés rapide), notamment lors de I'augmentation du nombre d‘antenne de 6 a 15. Méthodes et
TLS-ESPRET. Comme est-il le cas de l'algorithme API, I'utilisation de I'algorithme TLS-ESPRET apporte une
meilleure précision (diminution du biais) et robustesse ( moins de perturbation de la poursuite).
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D'aprés la représentation de I'erreur d'orthonormalité et le calcul de sa valeur moyenne, nous pouvons
constater que la convergence de l'algorithme FAPI et meilleure que celle de API (une erreur plus faible), et
que l'utilisation de TLS-ESPRIT et 'augmentation du nombre d‘antenne améliore cette derniére.

4.5 RéseauenlL

Dans cette partie, des simulations seront analysées par les algorithmes ESPRIT et TLS ESPRIT avec un
réseau en L selon le chapitre 3. Afin de tester les performances de ces estimateurs dans le cas de la poursuite
en deux dimensions. En considérant un réseau en forme de L, tel que chacun de ses axes X et Z contient N= 8
et d’autre cas N=12 antennes avec un espace d égale a A/2 représentant la distance inter-éléments des deux

axes.

4.5.1 L'algorithme API en réseauenlL
Dans les simulations en une dimension, Nous avons choisi les paramétres et les initialisations comme :

& Nombre d'antennes : N= 6 puis N= 12

Nombre de cibles : 2

Fréquences des signaux (Hz) : 1000(pour la cible 1), 2000(pour la cible 2)

S/N : 10 pour chaque cible

X_0_E (ft): 1000 (pour la cible 1), 5000 (pour la cible 2)

X_0_A (ft): 10000 (pour la cible 1), 30000 (pour la cible 2)

Trajectoires : Sinusoidale (mouvement rapide) puis rectangulaire (mouvement trés rapide) puis linéaire

E B B R RR

(mouvement lent)

a. ESPRIT

Nombres d’antennes N=6

Performence de ["estimation de la DOA et de |a poursuite
T T T

25

Méthde API basée sur ESPRIT
T T

T
i —— DOAs réelies

] e DOAS estimées
O OO A i .

BIAS en élevalion

DOAs en dléw ation
@

0 500 1000 1500 2000 2500 3000
échantillons
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Ereur dorthonormalité de AP| basée sur ESPRIT
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Ermeur dorthonormalité de API basée sur ESPRIT
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Interprétation de I'algorithme API avec ESPRIT en 2D

L'algorithme de poursuite API avec ESPRIT assure un bon résultat d’estimation et de poursuite des DOAs
en élévation. Les résultats de poursuite en azimut sont moins satisfaisants a cause du terme de couplage entre
les deux angles présent dans le vecteur de directivité. La simulation montre une marge d'erreur, mais
I'algorithme retrouve & chaque fois sa stabilté, et la poursuite est maintenue.

En outre, d'aprés la représentation de |'erreur d'orthonormalité et sa valeur moyenne, nous pouvons
constater que la convergence de l'algorithme API et satisfaisante en élévation, mais elle est mauvaise en
azimut et cela dii & accumulation d’erreur commise en élévation puisque les DOAs élévation s'introduisent
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dans le modéle du signal en azimut et aussi dans la formule de calcul de cette derniére, ce qui explique la
diminution de la qualité de poursuite en azimut.

b. TLS-ESPRIT

s
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Interprétation de I'algorithme API avec TLS-ESPRIT en 2D

Dans le cas ou l'algorithme API est utilisé avec TLS ESPRIT, La convergence est nettement plus rapide
qu’avec ESPRIT et on constate une meilleure précision (Le biais est plus faible) dans le cas de la poursuite de
I'élévation. Tandis que dans le cas de I'azimut, un biais important est dii au terme de couplage entre les deux
angles présent dans le vecteur de directivité ; on peut remédier a ce probléme en augmentant le nombre

d’antenne.

On peut remarquer aussi que l'erreur d'orthonormalité et sa valeur moyenne, diminue en élévation en
utilisant TLS-ESPRIT, mais en azimut, l'interprétation est la méme qu‘avec ESPRIT.

4.5.2 L'algorithme FAPI réseauenlL

a. ESPRIT
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Interprétation de FAPI avec ESPRIT en 2D

Pour les trois cas de mouvement, on remarque que l'algorithme FAPI basé sur ESPRIT présente une bonne
estimation des DOAs en élévation et en azimut, une stabilité trés satisfaisante et un faible bais, méme dans le
cas d'un mouvement rapide ou une variation brusque, la convergence est rapide (une erreur d’orthonormalité
trés petite) . La poursuite est encore meilleure en augmentant le nombre d’antennes a 12 éléments.
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Interprétation de FAPI avec TLS-ESPRIT en 2D

D'aprés les résultats de simulation de I'algorithme FAPI basé sur TLS ESPRIT, on peut remarquer que la
poursuite des DOAs en élévation est meilleure quavec ESPRIT, mais dans le cas de l'azimut, la poursuite
présente une marge d'erreur, cela est dii au terme de couplage entre les deux angles présent dans le vecteur
de directivité, mais a chaque fois, l'algorithme retrouve son état de stabilité. L'augmentation de nombre
d‘antennes a minimisé le biais et a augmenter la précision, mais les perturbations persistent toujours.

En terme d'orthonormalité, L'algorithme FAPI avec TLS-ESPRIT maintient toujours la convergence vers une
base orthonormée et I'erreur moyenne d‘orthonormalité est négligeable, en effet, elle ne représente que -inf
dB qui est équivalent a 0.

4.6 Comportement de la méthode API vis-a-vis du SNR

Nous analysons ici I'effet du RSB sur I'estimation et la poursuite de I'espace signal. Les tableaux 4.1 a 4.4
montre la variation de I'erreur d’orthonormalité moyenne obtenu avec les méthodes API et FAPI basées sur
ESPRIT et TLS-ESPRIT, en utilisant les paramétres : nombre d‘antenne N=8, la fréquence f=1000 Hz, la
position initiale X_0_A = 10000 pieds et on fait varier le rapport signal sur bruit SNR de -20 dB jusqu‘a 20 dB
avec un pas de 5 dB. Nous avons considéré une seule source rayonnante dont la trajectoire est linéaire.

API basé sur ESPRIT
SNR (dB) -20|-15|-10( -5 | 0 | 5| 10 | 15 | 20
L'angle moyenne d’erreur (°) 25 (351713 (1.2]12(1.19(1.18|1.17
L’erreur d’orthonormalité moyenne (dB) | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf

Tableau 4.1: Comportement d’API basé sur ESPRIT vis-a-vis du SNR

API basé sur TLS-ESPRIT

SNR (dB) -20 |-15|-10| -5 0 5 10 | 15 | 20

L'angle moyenne d’erreur (°) 1735212 {13512 | 117 | 116 1.15 | 145

L'erreur d’orthonormalité moyenne (dB) | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf | -inf

Tableau 4.2: Comportement d’API basé sur TLS-ESPRIT vis-a-vis du SNR
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4.7 Conclusion

L'ensemble de simulation réalisées et illustrées dans ce chapitre nous a permis de voir les performances
algorithmes de poursuite API et FAPI basés sur les méthodes HR ESPRIT et TLS-ESPRIT, pour deux géométrie
de réseaux : ULA, L. les interprétations correspondantes aux simulations prennent en compte les critéres de
stabilité, précision et convergence en calculant le biais et I'erreur d‘orthonormalité moyenne.

L’étude comparative des algorithmes de poursuite API et FAPI, proposée dans la ce chapitre, a
montré la supériorité de la méthode des puissances itérées rapide (FAPI) en terme de convergence et de
précision, notamment lorsqu’elle est utilisée avec TLS-EPRIT. La poursuite des cibles en une dimension
est toujours bonne pour toutes les combinaisons d'utilisation de API et FAPI avec ESPRIT et TLS-EPRIT.
En deux dimensions, c’est également le cas pour la poursuite de DOAs en élévation, mais en azimut, la
poursuite n'est pas toujours bonne et elle présente une certaine divergence et non stabilité et elle est
moins précise. Nous avons pu remarquer que les deux algorithmes API et FAPI fournissent une
convergence vers une base orthonormée, ce qui n'est plus le cas pour l'algorithme PAST [voir les
simulations dans [15] ] et ses dérivés, en revanche, l'algorithme OPAST [19 ] fournit cette convergence,

mais il trés complexe et trés lent par rapport a AP, est donc trés couteux.
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Le travail mené au cours de cette thése a permis d'apporter un certain nombre de résultats théoriques
concernant la poursuite des trajectoires temporelles des sinusoides en traitant des signaux dont les
paramétres varient au cours du temps (sous I'hypothése d'un bruit blanc additif). Un trés grand nombre
d’algorithmes permettant de suivre les variations temporelles de I'espace signal ont été proposés dans la
littérature. Les simulations numériques que nous avons effectuées ont montré la supériorité de la
méthode d’approximation des puissances itérées en terme d'estimation de I'espace signal. Cette
méthode repose sur une approximation moins restrictive que celle connue dans la littérature sous le nom
de projection approximation. En effet, cet algorithme atteint une complexité linéaire et garantit
lorthonormalité de la base de I'espace signal a chaque itération (ce qui n'est pas toujours le cas des
algorithmes publiés dans la littérature). Cette méthode s’avere robuste a de brusques variations de
fréquences, et atteint de meilleures performances que de nombreux algorithmes de poursuite de sous-
espace, a la fois en terme d’estimation de I'espace signal et de complexité algorithmique.

Nous avons appliqué les deux algorithmes API et FAPI aux deux méthodes de type haute résolution,
ESPRIT et TLS-ESPRIT, avec des géométries de réseaux d'antenne linéaires (pour I'estimation des
DOAs en 1D) et en L (pour I'estimation des DOAs en 2D), et nous avons réalisé les simulations pour des
mouvements des cibles lents, rapide et a changement brusque, en azimut et en élévation selon la
géométrie considérée. Les performances des ces algorithmes ont été étudié en calculant a chaque
simulation le biais et I'erreur d’orthonormalité. Pour les estimateurs de DOAs, TLS-ESPRIT présente une
vitesse de convergence plus rapide quUESPRIT, mais présente quand il s’agit de DOAs a 2D une erreur
restant bornée notamment de I'azimut dG au terme de couplage entre azimut et élévation présent dans le
vecteur de direction. Les tracés des trajectoires estimées des DOAs présente parfois des pics importants,
dus, dans quelques simulations & la nature des mouvements des cibles et dans des autres au
rapprochement des DOAs. Nous avons ainsi montré que la structure particuliéere de la mise a jour de
lespace signal effectuée par APl ou par FAPI permet de calculer la matrice spectrale de maniére
récursive. Les péles complexes sont ensuite obtenus en calculant 'EVD de cette matrice, dont la
complexité est réduite grace a un calcul récursif. L'algorithme obtenu permet de suivre de maniére

précise et rapide les trajectoires temporelles des sinusoides.
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Sur le plan théorique, d'autres développements pourraient compléter ce travail de thése, comme
I'algorithme de poursuite de sous-espace, dérivé de l'algorithme a été proposé par [C.E.Davila, 2000] baptisé
Subspace Projection (SP), déja proposé dans [13] sous I'appellation YAST (Yet Another Subspace Tracker). Cet
algorithme atteint également une complexité linéaire et offre des performances trés supérieures a celles des
algorithmes classiques de poursuite de sous-espace de méme complexité, dont FAPL. De plus, il garantit lui
aussi l'orthonormalité de la base de I'espace signal & chaque itération. Ou bien, I'algorithme de poursuite de
I'espace signal baptisé Sliding Window Adaptive SVD (SWASVD), développé antérieurement a FAPI et YAST et
publié dans la revue IEEE Transactions on Signal Processing [Badeau et al., 2004].

Une autre étude peut étre aussi suggérée qui consiste & combiner les algorithmes de poursuite avec les
algorithmes d’annulation d'interférences tels que la technique GSC (Generalized side lobe canceller) qui permet
la réduction de l'effet des lobes secondaires. Ou bien avec les algorithmes d‘élimination des multi-trajets tels
que ....cela permettrai sans doute d’améliorer la résolution, notamment en azimut dans le cas de la poursuite

en deux dimensions ainsi que la poursuite d'un plus grand nombre de cibles.
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A.1 Théoréme central limite

La distribution normale a été introduite par le mathématicien francais De Moivre en 1733 ; il |'utilisa comme
approximation de la loi binomiale B(n ;p) pour n grand.

Ce résultat fut ensuite généralisé par Laplace et par d'autres mathématiciens pour devenir le théoréme
central limite ou théoréme de la limite centrale qui donne les conditions dans lesquelles une variable aléatoire
tend vers une variable normale. La version la plus simple du théoréeme central limite est la suivante :

. 2 . . g . 5 g
Sort( X, n 2 1, une suite de n variables aléatoires indépendantes, de méme loi de probabilite,

r . - 2
d'espérance mathématique m et de variance @

On considére la variable aléatoire Yn définie par :

i X, ,—-nm l—i X ,—nm
n 5

B 0 Y

La loi de la variable aléatoire Yn converge vers la loi N (0 ; 1) quand n tend vers l'infini.
La démonstration de ce théoréme fait appel aux propriétés de la fonction caractéristique d'une distribution.

A.2 Lemmes d’inversion matricielle

Le lemme suivant montre comment l'inverse d'une matrice est modifié par I'ajout d'une matrice de rang
faible.
Lemme A.2 : (Formule d'inversion par ajout d'une matrice de rang faible). Soient » € N ,qeN etC

une matrice inversible de dimension 7 x7. Soient, A une matrice de dimensions ¥ Xg , B une matrice de
dimensions g X7 , et D une matrice inversible de dimension g xq . Considérons la matrice C=C+ ADB

, de dimension r xr. Alors C est inversible si et seulement si la matrice D' + B C' A, de dimension

g xq , est inversible, et dans ce cas C "' = C'-C"'AIBC™ , o I'=( D'-BC'4)™ .

A.3 Orthogonalisation de Gram- Schmidt

L'idée générale est de construire une base orthonormée du sous-espace image d’un ensemble de vecteurs.
L'intérét numérique est que cette construction équivaut a triangulariser la matrice formée par ces vecteurs. On
présentera ici la construction de cette base orthonormée, connue sous le nom de procédure de Gram-Schmidt,

dont l'intérét est purement académique.




ANNEXES 113

Considérons tout d‘abord une matrice carrée 4 e M, (R) dont les colonnes a sont linéairement
indépendantes. Montrons que I'on peut construire itérativement une matrice orthogonale Q, dont les colonnes
sont notées q; telle que Q'A = R, ou R est triangulaire supérieure.

Comme Q est orthogonale, on a: A = QR. Or, les éléments de R sont de la forme:
PRy
' = q1
ri2 = qiaz, T = ghas

. — v s,
'in = {10Qn, e nn = (q,0n

On identifie alors le produit QR par colonne:

aj

a; = (gia1)qs = QN =qJq ™= a1

ﬂ-:—[qf‘a:)fn
laz—(q{ a2)q: |

az = (qi(lz)ql T (q-ﬂﬂe)qz- = Q2 =

On remarque que chaque colonne g est obtenue en soustrayant de q. ses projections orthogonales sur lesi- 1
premiers vecteurs de la base orthonormée déja calculés, puis en normant le résultat :

A.4 Approximation de la méthode des puissances itérées
Les résultats du chapitre 3 sont démontrés ici.

Démonstration de la proposition 3.2.4.1

En substituant I'équation (3.7) dans I'équation (3.15) et en multipliant a gauche par
W(t - 1)", on obtient :
O()R ()= S (t-1)" +y (()LY ()" (A1)

Ensuite, on utilise le lemme d'inversion matricielle A.2 pour inverser le membre de droite
de cette égalité. L'intérét de cette approche est que le probléme de l'inversion d’'une matrice
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de dimension rxr est transformé en l'inversion d'une matrice plus petite, de dimension gxq
(avec g=1 ou 2).

En appliquant le lemme A.2 a I'équation (A.1), on montre que la matrice O(t) R(t), de
dimension

rxr, est inversible si et seulement si la matrice BJ-1 + y(t)"h(t), de dimension gxq, est
inversible (ce qui fournit un moyen rapide de détecter la singularité de R(t) ou O©(t)). Dans
le cas d'inversibilité, le lemme A.2 conduit a I'équation :

(OORO)' =52 (-1 e -1 (1.-y()z()")

Finalement, en multipliant le conjugué hermitien de cette derniére équation a gauche
par O(t)", et en le multipliant & droite par ©(t)™, on obtient la récurrence (3 .22).

Démonstration de la proposition 3.2.4.2

En substituant I’équation (3.7) dans I’équation (3.15) et en multipliant a droite par
O(t), on montre que W(t) satisfait la récurrence

w(1)S (1) =(A (=) (-1)" +x()J5 ()" O ()
En substituant les équations (A. 1) et (3.25) dans I'équation ci-dessus, on montre que :
w(t)S () =w (t-1)s (¢ -1)" +e ()Y ()" () (A.2)

Par ailleurs, en multipliant I'équation (A.1) a gauche par g(t)", et en remplagant g(t) par
sa définition dans I'équation (3.23), on obtient

g (1) O )R (1) ==(pL" +y (t)' n(t)" )[(ﬂs (c=0)A@©)" +(y () a()" Ly (1) )”] (A3)

Alors les équations (3.20) et (3.21) montrent que
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(BS(t-1)h(t)) =By ()" =pI "3 (1) (A4)
En substituant I"équation (A.4) dans I'équation (A.3), on obtient
g()O()R (1)=15 (1) (A.5)

Finalement, en substituant I'équation (A.5) dans I'équation (A.2) et en multipliant

S(t)"'=7z(r)", on obtient I'équation (3.24).
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