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1.2.2.4 L’effet de précédence . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

1.3 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

v



Table des matières

Chapitre 2
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2.1 Humanöıde SIG (université de Tokyo et Japan Science and Technolgy Corp.) . . 26
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Avant-propos

Le système auditif de l’homme fournit de nombreuses informations sur son environnement
et s’avère être un complément idéal à ses autres modalités sensorielles. Ainsi, contrairement à la
vision, notre perception du son est quasi-omnidirectionnelle et indépendante de la présence ou
non de lumière dans la scène. De la même façon, nous sommes en mesure de traiter des infor-
mations auditives issues d’une pièce voisine sans la moindre information visuelle sur l’origine de
celles-ci. Mais nos capacités ne se limitent pas seulement à la localisation des sons. Nous pouvons
aussi extraire, au milieu de plusieurs locuteurs parlant simultanément, le discours de la personne
sur laquelle nous souhaitons porter notre attention. Connues sous le nom de Cocktail Party Ef-
fect, ces capacités de séparation nous permettent tous les jours de traiter de manière efficace
et sélective l’ensemble des données sonores de l’environnement. Sensibles à la moindre variation
de ton et d’amplitude d’un message sonore, nous savons en reconnâıtre l’origine (sonnerie de
téléphone, voix de notre collègue, . . . ) pour en interpréter l’information extraite. Toutes ces
propriétés de localisation, extraction, reconnaissance et interprétation nous permettent d’évo-
luer aujourd’hui dans un univers dynamique, dans lequel il apparâıt extrêmement difficile de se
passer des informations auditives. Plus généralement encore, l’audition joue un rôle fondamental
dans l’apprentissage culturel, en particulier pour tout ce qui a trait au langage, et donc à la
communication entre les hommes.

Si nous sommes capables d’autant de tâches différentes à partir de seulement deux oreilles,
c’est aussi que l’intégration des informations auditives s’opère en grande partie dans le cerveau.
C’est le cas également pour la vision, pour laquelle l’emplacement d’un objet se trouve initiale-
ment codé sur chacune de nos deux rétines. Des cartes de l’environnement visuel peuvent alors
être mises en avant dans la structure même des aires corticales, de sorte que la topographie de
notre rétine soit directement codée au niveau du cerveau. Au contraire, dans le cas de l’audition,
seuls des indices acoustiques sont disponibles et permettent au cerveau d’intégrer les informa-
tions sonores. Ces indices sont extraits du champ acoustique par nos deux oreilles, véritables
transducteurs miniatures entassés dans le volume d’un petit pois. Les performances de ce cap-
teur, aussi petit soit-il, sont impressionnantes : au seuil de perception et dans un environnement
totalement silencieux, celui-ci est capable de détecter un déplacement des molécules d’air de
l’ordre de la taille d’un atome d’or (c’est à dire quelques pico-mètres) tout en localisant l’origine
d’un son avec une précision d’environ deux degrés.

L’ensemble des capacités auditives chez l’homme est extrêmement motivant pour chercher à
étendre les capacités d’interaction des robots mobiles. Pour autant, les recherches dans le do-
maine de l’Acoustique appliquée à la robotique sont restées très longtemps anecdotiques. Il suffit
pour s’en convaincre de compter le nombre d’articles de conférence sur le sujet, et de le comparer
à la quantité de travaux déjà proposés en vision artificielle. Les progrès récents de l’électronique
permettent d’ailleurs aujourd’hui de concevoir des systèmes capables de traiter un flux vidéo en
temps réel pour l’extraction d’informations complexes sur l’environnement. Cependant, comme
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nous avons tenté de l’illustrer précédemment, l’audition peut constituer un complément idéal à
la vision, et l’émergence de travaux sur l’interaction entre l’homme et la machine ont mis en
avant cette nouvelle modalité. L’audition peut ainsi être utilisée pour localiser un locuteur se
situant en dehors du champ de vision du robot et le reconnâıtre, pour ensuite en interpréter
les demandes : nous retrouvons là l’ensemble des capacités du système auditif humain que les
roboticiens essaient aujourd’hui de reproduire.

Bien que l’utilisation du son en robotique soit très récente, l’exploitation et le traitement
de signaux acoustiques ne sont pas des domaines de recherche nouveaux. Les communautés du
Traitement du Signal et de l’Acoustique se sont emparées depuis longtemps des problématiques
de localisation et de séparation de sources sonores et ont proposé de nombreuses solutions à ces
problèmes. Cependant, les contraintes liées au contexte de la robotique mobile sont nombreuses
et inédites, trop rarement prises en compte dans le formalisme des méthodes déjà existantes.
Listons ici un certain nombre d’entre elles :

• Contrainte géométrique : Si l’objectif est d’aboutir à un système d’audition artificiel
capable des mêmes performances que le système auditif humain, il n’est pas forcément
nécessaire de limiter l’approche à un système biomimétique constitué de seulement deux
microphones. Compenser la puissance de traitement de notre cerveau par l’utilisation de
multiples transducteurs permet en effet d’augmenter la redondance d’informations en vue
d’améliorer la résolution de la localisation, ou la robustesse vis-à-vis du bruit. Ainsi, il n’est
pas rare en Acoustique de prélever l’information sonore à partir de capteurs – d’antennes
– de grande dimension, souvent constitués de nombreux récepteurs. L’exploitation de tels
dispositifs sur une plateforme mobile de taille modeste est cependant difficilement envi-
sageable. Nous définissons là une contrainte d’embarquabilité venant limiter la dimension
totale du capteur sonore. L’objectif est donc d’obtenir les meilleurs performances à partir
d’un nombre minimal de récepteurs.

• Contrainte temporelle : Beaucoup des méthodes de traitement déjà existantes néces-
sitent de nombreux calculs en ligne, et sont donc rarement compatibles avec un objectif
de traitement en temps réel des données audio. S’il n’est pas gênant pour un acousticien
de patienter 10 s pour obtenir une carte sonore de l’environnement, la rapidité de traite-
ment des informations acoustiques est un critère fondamental en robotique. Que ce soit
pour l’interaction ou l’inclusion dans une boucle d’asservissement haut niveau, la réactivité
est un objectif fondamental. De ce fait, de nombreux algorithmes très performants sont
à priori inexploitables et nous devrons veiller à conserver une complexité algorithmique
raisonnable, compatible avec une utilisation en robotique.

• Contrainte fréquentielle : La plupart des signaux sonores utiles dans le cadre d’une
utilisation en robotique sont dits ”large bande”. Que ce soit la voix ou l’immense majorité
des sons que nous percevons, tous ces signaux acoustiques sont constitués de multiples
fréquences dont il faudra tenir compte lors de leur exploitation. Cela conduit tout natu-
rellement à ne considérer que des algorithmes capables de traiter ce type de signal. De ce
fait, les méthodes de la littérature s’avèrent souvent plus complexes que dans le cas de
signaux mono-fréquentiels, et nécessitent une puissance de calcul plus importante.

• Contrainte environnementale : Les robots mobiles sont amenés à se déplacer dans un
grand nombre d’environnements différents. Chacun possède ses propres caractéristiques
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acoustiques, que ce soit en terme de réverbération ou de bruit ambiant. A l’origine de per-
turbations des signaux sonores, ces caractéristiques dépendent largement de la structure
de la pièce dans laquelle le robot sera amené à évoluer : dimensions, présence de murs,
nature des matériaux ... chacun de ces éléments étant susceptible de venir perturber le
processus de traitement. Il est donc important que le système auditif embarqué soit ca-
pable d’adaptation à son environnement, ou du moins qu’il soit robuste vis à vis de ces
perturbations acoustiques.

⊲ Objectif de la thèse

L’étude que nous présentons constitue le premier travail effectué au sein du groupe Robotique
Action Perception du LAAS en rapport avec l’audition artificielle. Notre objectif à terme est de
doter les plateformes mobiles du laboratoire de capacités auditives pour localiser, reconnâıtre
et interpréter les demandes de l’homme à la machine par la parole. Cependant, ce manuscrit
se focalise uniquement sur l’aspect localisation de source sonore. Dans ce but, nous pouvons
distinguer principalement trois objectifs à ce travail de thèse :

• Faire le point sur les méthodes de localisation déjà existantes, et évaluer leur pertinence
pour une utilisation en robotique ;

• Proposer une solution de localisation satisfaisant les contraintes énoncées précédemment ;

• Réaliser le capteur sonore proprement dit, en vue d’une intégration sur un des robots mo-
biles du laboratoire.

⊲ Organisation du document

Ce manuscrit est structuré en quatre chapitres, de la manière suivante :

• Dans le premier chapitre, le lecteur est initié aux bases de la propagation sonore et au fonc-
tionnement de l’oreille humaine. Ainsi, nous étudions dans un premier temps les modes
de propagation d’une onde acoustique dans l’air, en nous attachant à distinguer le cas des
ondes planes ou sphériques. Puis nous présentons les mécanismes de l’audition à travers
l’étude des différentes étapes de transduction opérées à l’intérieur de nos oreilles, pour
enfin détailler les indices acoustiques nous permettant de localiser un son dans l’espace.

• Sur ces bases, le second chapitre est consacré à un état de l’art sur la localisation de source
sonore en robotique mobile. Ce travail constitue la première contribution de ce manuscrit,
car à notre connaissance une telle étude bibliographique n’a jamais été encore proposée.
Après avoir détaillé les différentes approches dites biomimétiques, nous passons en revue
les méthodes de localisation issues du Traitement du Signal et exploitées dans le cadre de
la robotique.

• Le chapitre 3, quant à lui, est consacré à la synthèse de formations de voie large bande.
Après avoir montré les limites d’une extension large bande ”näıve” de méthodes déjà exis-
tantes, nous proposons une nouvelle technique de synthèse, valide en champ proche ou
en champ lointain, et basée sur la résolution d’un problème d’optimisation convexe dans
l’espace des harmoniques sphériques. Cette deuxième contribution est illustrée par de nom-
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breux résultats obtenus sous Matlab, et nous permet de discuter de l’influence de la distance
sur les performances des formations de voie.

• Le chapitre 4 fait le lien avec le précédent en proposant d’exploiter les formations de voie
synthétisées pour le tracé de cartes de puissance acoustique de l’environnement, d’une
part, et le calcul de pseudo-spectres MUSIC d’autre part. Cette dernière contribution sera
également pour nous aussi l’occasion de présenter le travail de conception et de développe-
ment du capteur sonore, du choix des microphones à la réalisation des cartes d’acquisition.

• Une conclusion termine le document. Nous y résumons les principaux résultats obtenus et
évoquons quelques perspectives à plus ou moins court terme de ce travail.
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Chapitre 1

De la propagation du son à sa

perception chez l’homme

Nous proposons dans ce premier chapitre d’étudier la propagation d’un son depuis une source
sonore jusqu’à sa perception par le système auditif humain. Ces généralités physiques et phy-
siologiques sont reprises par la suite afin d’appréhender les méthodes de localisation de source
utilisées en robotique. Dans une première partie, nous redémontrons tout d’abord l’équation
d’onde, équation de la physique modélisant la propagation du son dans un fluide. Nous rappe-
lons ensuite ses deux solutions classiques conduisant à considérer des fronts d’ondes plans ou
sphériques. Puis, dans une seconde partie, nous nous attachons à présenter le fonctionnement de
l’oreille humaine. Après une étude physiologique rapide, nous présentons quels sont les indices
auditifs utilisés par notre cerveau pour la localisation de source sonore.

1.1 Propagation d’une onde sonore

Les ondes sonores dans l’air ou l’eau sont des ondes longitudinales, i.e. les molécules du
fluide ne se déplacent que dans leur direction de propagation, produisant des zones adjacentes de
compression et de dilatation. D’une manière générale, les fluides possèdent deux caractéristiques
mécaniques principales : leur élasticité et leur masse volumique. L’élasticité d’un fluide est à
l’origine de sa résistance à la compression ou à la dilatation, et lui permet le retour à l’équilibre,
tandis que la masse volumique produit quant à elle un effet d’inertie au cours du mouvement.

Supposons qu’à l’équilibre un élément infinitésimal d’un fluide possède une masse volumique
ρ0 ( kg.m−3) sous une pression p0 (Pa, ou N.m−2) à la température T0 (◦C, ou K). Dans la
suite, nous désignons par δp la variation de pression autour de p0 induite par une source sonore,
et appelée pression acoustique. Si l’amplitude de cette composante variable est grande, alors δp
n’est plus négligeable devant p0 : des effets non linéaires doivent être pris en compte et conduisent
à l’utilisation des modèles non linéaires de l’acoustique. Un tel cas n’est pas envisagé ici, et nous
posons donc l’hypothèse de linéarité dans toute la suite de ce manuscrit : nous travaillons donc
dans le domaine de l’acoustique linéaire. Ainsi, en présence d’une source sonore, l’ensemble des
grandeurs à l’équilibre varient de manière proportionnelle à l’amplitude de l’excitation sonore.

1.1.1 Démonstration de l’équation d’onde

L’objectif de cette partie est de démontrer l’équation d’onde. De façon à simplifier l’exposé
sans perdre pour autant en généralité, nous considérons dans un premier temps une propagation
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mono-dimensionnelle en espace libre. Nous étendons ensuite la solution obtenue au cas à trois
dimensions dans la partie suivante.

1.1.1.1 Équation d’état

Considérons une kilomole de gaz parfait placé dans les conditions normales de pression et de
température pour lesquelles nous avons

T0 = 273 K, p0 = 1, 013.105 Pa. (1.1)

Ce gaz vérifie l’équation d’état des gaz parfaits

p

ρ
=

R

M
T, (1.2)

où R désigne la constante des gaz parfaits (R = 8, 314 J.mole−1.K−1), p la pression, ρ la masse
volumique et T la température. M est la masse molaire du gaz parfait, avec M = 29 kg.kmole−1

pour l’air. Dans toute la suite, nous admettrons qu’en l’absence de perturbation acoustique, le
gaz au repos est parfaitement homogène et isotrope. De plus, ses caractéristiques physiques au
repos (pression p0, masse volumique ρ0 = 1, 293 kg.m−3 et température T0) seront considérées
comme constantes et uniformes dans l’espace et le temps. Enfin, nous faisons l’hypothèse que le
gaz est sans viscosité, que ses états d’équilibres sont réversibles et que les processus considérés
sont adiabatiques, c’est à dire sans échange de chaleur avec l’extérieur. Sous ces conditions,
l’entropie du gaz reste constante, et nous pouvons écrire l’équation adiabatique de changement
d’état

pV γ = cte, (1.3)

où γ est le rapport des capacités molaires calorifiques et thermiques du fluide. La différentielle
logarithmique de l’équation (1.3) conduit à l’équation de Laplace

δp

p
+ γ

δV

V
= 0. (1.4)

Dans un fluide de masse volumique ρ0 occupant un volume V0, une perturbation acoustique
provoque une déformation. Le principe de conservation de la masse s’écrit alors

ρ0V0 = (ρ0 + δρ)(V0 + δV ) = ρ0V0 + V0δρ+ ρ0δV + δV δρ. (1.5)

Sous l’hypothèse d’acoustique linéaire, les termes du second ordre peuvent être négligés. D’où

δV

V0
= −δρ

ρ0
. (1.6)

Ainsi, l’équation de Laplace (1.4) peut s’écrire indifféremment

δp = −γp0
δV

V0
= γp0

δρ

ρ0
, (1.7)

ce qui conduit à constater que

δp

δρ
= cte. (1.8)

L’équation précédente traduit donc l’existence d’une relation linéaire entre les variations de
pression et de masse volumique dans le cadre de l’acoustique linéaire.
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1.1.1.2 Equation d’Euler

Nous venons de rappeler les hypothèses sur le fluide nécessaires à l’obtention de l’équation
d’onde en acoustique linéaire, ainsi que quelques-unes de ses propriétés. Nous allons maintenant
étudier l’influence d’une perturbation acoustique sur son mouvement. Pour cela, considérons
le cas simple d’une onde unidimensionnelle, se propageant dans une tranche d’air de section
constante S, et délimitée par deux faces situées respectivement en les abcisses x et x+ dx, voir
figure 1.1. Au repos, chacune de ces faces est soumise à une pression p0. Suite à une excitation
en x = 0, il existe une perturbation de pression δp(x, t) autour de p0 sur la première de ces faces.
La perturbation de pression en x+ dx s’exprime par

δp(x+ dx, t) = δp(x, t) +
∂(δp)

∂x
dx. (1.9)

Sous l’action de cette même excitation, la tranche d’air située en x se déplace pour atteindre
la position x + s(x, t) à l’instant t, où s(.) désigne l’élongation. A l’instant t + dt, cette même

tranche se situe en x+ s(x, t+ dt) = x+ s(x, t) + ∂s(x,t)
∂t dt. Ainsi, pendant dt, la tranche en x se

sera déplacée à une vitesse v(x, t) vérifiant

v(x, t) =
∂s(x, t)

∂t
. (1.10)

Remarquons que v désigne la vitesse de la matière, aussi appelée vitesse particulaire. Elle
n’est pas à confondre avec la vitesse de déformation de l’air.

S

x x+ dx

x+ s(x, t) x+ dx+ s(x+ dx, t)

Fig. 1.1 – Déformation d’une masse élémentaire de fluide contenue dans un cylindre de section
constante, sous l’action d’une perturbation acoustique.

Calculons maintenant l’accélération d’une particule située au temps t en x et animée d’une
vitesse particulaire v(x, t) définie selon (1.10). Cette même particule sera en x + dx′ au temps
t+ dt. La variation de vitesse dv = dx′/dt entre ces deux instants est égale à

dv =
∂v

∂t
dt+

∂v

∂x
dx′, (1.11)

et l’accélération Γ est donnée par

Γ =
dv

dt
=
∂v

∂t
+ v

∂v

∂x
. (1.12)
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L’application du théorème de la résultante dynamique conduit alors à

(
ρ0Sdx

)
Γ = −S∂(δp)

∂x
dx, (1.13)

qui peut être ré-écrite à l’aide de (1.12) sous la forme

ρ0
∂v

∂t
+ ρ0v

∂v

∂x
+
∂(δp)

∂x
= 0. (1.14)

1.1.1.3 Equation de continuité

Sur la tranche en mouvement, la différence entre le flux de matière entrant et sortant est
égal à l’accroissement, par unité de temps, de matière dans cette même tranche. Cette propriété
de conservation de la masse peut s’écrire

(ρSv)x+s − (ρSv)x+dx+s+ds =
∂

∂t

[
ρS(dx+ ds)

]
. (1.15)

Comme ρ = ρ0+δρ, l’expression précédente peut être simplifiée par application de la formule
des accroissements finis pour donner

∂(δρ)

∂t
+ v

∂(δρ)

∂x
+ ρ0

∂v

∂x
= 0. (1.16)

1.1.1.4 Equation d’onde et relations fondamentales

Nous disposons maintenant de toutes les équations nécessaires à l’obtention de l’équation
d’onde. Sous l’hypothèse de l’acoustique linéaire, les équations (1.14) et (1.16) peuvent être
simplifiées pour obtenir

ρ0
∂v

∂t
+
∂(δp)

∂x
= 0, (1.17)

∂(δρ)

∂t
+ ρ

∂v

∂x
= 0. (1.18)

En utilisant l’équation de Laplace (1.7), et par dérivation du système précédent, nous obtenons

ρ0
∂2v

∂t2
= γp0

∂2v

∂x2
. (1.19)

Au final, comme v = ∂s/∂t, et en notant c la grandeur définie par

c =

√
γp0

ρ0
=

√
γRT

M
, (1.20)

l’équation (1.19) devient l’équation d’onde à une dimension, et est donnée par

∂2s

∂x2
− 1

c2
∂2s

∂t2
= 0. (1.21)

La grandeur c définit la vitesse de propagation de la déformation selon x. Elle est appelée
célérité de l’onde, ou simplement vitesse du son, et a pour valeur c ≈ 340m.s−1 pour T = 20◦C.
Notons qu’elle dépend de la température selon la formule
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1.1. Propagation d’une onde sonore

c ≈ 20
√
T , (1.22)

où T s’exprime en degrés Kelvin. Pour simplifier l’étude et la résolution de l’équation d’onde,
les acousticiens ont pris l’habitude d’introduire le potentiel des vitesses, noté Φ, et vérifiant

v = −∂Φ

∂x
. (1.23)

L’introduction de ce potentiel permet d’exprimer l’ensemble des grandeurs de l’acoustique,
puisque nous avons, à partir de (1.17), la relation

δp = ρ0
∂Φ

∂t
. (1.24)

Les propriétés que nous venons d’énoncer sont également valables dans le cas 3D. Ainsi, tout

comme en électricité où le champ électrique
−→
E dérive d’un potentiel V , ou en mécanique où

le champ de force
−→
F dérive d’une énergie potentielle U , le potentiel des vitesses Φ vérifie de

manière générale

v = −−−→
gradΦ. (1.25)

Finalement, et nous ne le démontrerons pas ici, l’équation d’onde homogène (1.21), dans le
cas à trois dimensions, peut se mettre sous la forme générale

∇2Φ(r, t) − 1

c2
∂2

∂t2
Φ(r, t) = 0 , (1.26)

où Φ(r, t) désigne le potentiel des vitesses à l’instant t pour un vecteur de position r, et ∇2 est le
Laplacien dont l’expression, tout comme celle de r, s’exprime différemment selon le système de
coordonnées retenu. Nous allons donc maintenant résoudre cette équation dans deux systèmes
de coordonnées différents : le cas cartésien tout d’abord, puis le cas sphérique.

1.1.2 Résolution de l’équation d’onde homogène

Pour résoudre l’équation (1.26) selon différents systèmes de coordonnées, il est classiquement
supposé que le potentiel des vitesses Φ possède une dépendance temporelle harmonique telle que
pour une fréquence f exprimée en Hz,

Φf (r, t) = Φ(r, f)ej2πft, (1.27)

où Φ(r, f) décrit la dépendance du potentiel des vitesses en la variable d’espace r et la fréquence
f , et j ,

√
−1. Cette hypothèse revient donc à considérer un champ acoustique mono-fréquentiel.

Dans le cas général, rares sont les champs acoustiques de ce type. Néanmoins, leur étude est
fondamentale, dans la mesure où sous l’hypothèse d’additivité des potentiels des vitesses, un
potentiel multichromatique Φ(r, t) s’écrit

Φ(r, t) =

∫

R

Φ(r, f)ej2πftdf. (1.28)

Ainsi, Φ(r, t) et Φ(r, f) sont tous deux reliés par une transformation de Fourier. L’expression
(1.27), combinée avec l’équation d’onde (1.26) conduit alors à
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Chapitre 1. De la propagation du son à sa perception chez l’homme

∇2Φ(r, f) +
(2πf

c

)2
Φ(r, f) = 0, (1.29)

qui est l’équation d’onde indépendante du temps, ou équation d’Helmholtz. Nous pouvons faire
apparâıtre dans 1.29 la grandeur k, appelée nombre d’onde, et définie par

k =
2πf

c
=

2π

λ
, (1.30)

avec λ la longueur d’onde. Nous rappelons ici que nous faisons l’hypothèse que la vitesse du son
c est constante ; de ce fait, le nombre d’onde k est directement proportionnel à la fréquence f .
Ainsi, dans la suite de ce manuscrit, nous désignerons aussi par fréquence le nombre d’onde k.
Finalement, la résolution de l’équation d’onde (1.26) s’effectue à partir de l’équation d’Helmholtz
(1.29).

1.1.2.1 Propagation des ondes sonores selon un système de coordonnées carté-
siennes

Nous considérons dans cette partie un système de coordonnées cartésiennes. Ainsi, le vecteur
position r est constitué des trois coordonnées r = (x, y, z), cf figure 1.2. La solution de l’équation

X

Y

Z

(x, y, z)

x

y

z

Fig. 1.2 – Système de coordonnées cartésiennes

d’Helmholtz (1.29) est obtenue en utilisant la méthode de séparation des variables, qui consiste
à poser

Φ(r, f) = Φ(x, y, z) = X(x)Y (y)Z(z), (1.31)

où la dépendance des fonctions Φ, X, Y et Z à la fréquence f est sous entendue. En introduisant
(1.31) dans (1.29), avec, par définition du Laplacien dans un repère cartésien

∇2 ,
∂2

∂x2
+

∂2

∂y2
+

∂2

∂z2
, (1.32)

nous aboutissons à
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1.1. Propagation d’une onde sonore

1

X(x)

d2

dx2
X(x) + k2 = − 1

Y (y)

d2

dy2
Y (y) − 1

Z(z)

d2

dz2
Z(z). (1.33)

Remarquons que la partie gauche de l’équation précédente est une fonction de la variable x,
tandis que que la partie droite est une fonction des variables y et z. Comme nous souhaitons
que (1.33) tienne pour tous les triplets (x, y, z), il faut nécessairement que chacun de ses termes
soit égal à une constante, que nous noterons ν2

1 . Nous avons donc, en posant k2
x = k2 − ν2

1 ,

d2

dx2
X(x) + k2

xX(x) = 0, (1.34)

qui admet pour solution exacte

X(x) = Axe
−jkxx + Bxejkxx, (1.35)

où Ax et Bx désignent deux constantes d’intégration. Compte tenu de l’équation (1.27), le premier
terme de (1.35) est relatif à la propagation d’une onde sonore se déplaçant dans le sens des x
croissants, tandis que son second terme décrit une onde se déplaçant en sens contraire. En
procédant de la même façon pour la détermination des fonctions Y (y) et Z(z), nous pouvons
montrer alors que la solution Φ(x, y, z) à l’équation (1.29) est donnée par

Φ(x, y, z) =
(
Axe

−jkxx + Bxejkxx
)(
Aye

−jkyy + Byejkyy
)(
Aze

−jkzz + Bzejkzz
)
, (1.36)

où Ay, By, Az et Bz désignent les constantes d’intégrations des fonctions Y (y) et Z(z). L’expres-
sion précédente peut être simplifiée en introduisant le vecteur de propagation k = (kx, ky, kz)

T ,
ou vecteur d’onde, dont la direction est identique à celle de la propagation, et dont la norme
vérifie

‖k‖ = k2
x + k2

y + k2
z = k2. (1.37)

Si de plus nous supposons que la propagation s’effectue sans obstacles, c’est à dire en espace
libre, alors l’onde se propage uniquement dans le sens pointé par k, de sorte que nous pouvons
poser Bx = By = Bz = 0. Dans ce cas, l’équation 1.27 s’écrit simplement

Φf (r, t) = Ae−jk�rej2πft , (1.38)

où � désigne le produit scalaire et A une constante d’intégration dépendant de f . Finalement,
Φf (r, t) représente une onde harmonique se propageant selon la direction du vecteur de propa-
gation k, et pour laquelle la surface définie par

k � r = cte (1.39)

représente l’ensemble des points de l’espace possédant la même valeur de phase à un instant t.
Une telle surface est appelée front d’onde. Elle est orthogonale à la direction de propagation k,
et définit ici un plan : on parle alors d’onde plane.
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Chapitre 1. De la propagation du son à sa perception chez l’homme

1.1.2.2 Propagation des ondes sonores dans un système de coordonnées sphériques

Nous venons de détailler l’obtention de la solution de l’équation d’Helmholtz dans un repère
cartésien. Nous nous proposons ici de résoudre cette même équation dans un système de coor-
données sphériques. Pour cela, une position r dans l’espace est cette fois représentée par ses trois
coordonnées sphériques r, θ et ψ, comme indiqué figure 1.3. Dans ce cas, le Laplacien est défini
par

∇2 =
1

r2
∂

∂r

(
r2
∂

∂r

)
+

1

r2 sin2 θ

∂2

∂ψ2
+

1

r2 sin θ

∂

∂θ

(
sin θ

∂

∂θ

)
(1.40)

Tout comme précédemment, la résolution est obtenue par application de la méthode de
séparation des variables, qui consiste à poser ici

Φ(r, f) = Φ(r, θ, ψ) = R(r)Θ(θ)Ψ(ψ), (1.41)

où la dépendance des fonctions Φ, R, Θ et Ψ à la fréquence f est sous entendue.

X

Y

Z

(r, θ, ψ)
rθ

ψ

Fig. 1.3 – Système de coordonnées sphériques

De cette façon, partant de la définition du Laplacien (1.40), et en introduisant (1.41) dans
(1.29), il vient

r2 sin2 θ
( 1

R(r)

d2R(r)

dr2
+

2

rR(r)

dR(r)

dr
+ k2

)
+

sin2 θ

Θ(θ)

(d2Θ(θ)

dθ2
+

1

tan θ

dΘ(θ)

dθ

)
= − 1

Ψ(ψ)

d2Ψ(ψ)

dψ2
.

(1.42)
Ainsi, la partie droite de (1.42) est une fonction de ψ seulement, tandis que la partie gauche

est quant à elle une fonction de r et θ. Comme l’équation précédente est valide pour tous les
triplets (r, θ, ψ), il faut que chacun de ses termes soit égal à une constante que nous noterons
n2, appelée constante de séparation. Il vient alors immédiatement

d2Ψ(ψ)

dψ2
+ n2Ψ(ψ) = 0, (1.43)

qui admet pour solution

Ψ(ψ) = En cos(nψ) + Fn sin(nψ), (1.44)
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1.1. Propagation d’une onde sonore

où En et Fn représentent deux constantes d’intégration. Il reste donc à traiter la partie gauche
de l’équation (1.42), qui se ré-écrit en

r2

R(r)

d2R(r)

dr2
+

2r

R(r)

dR(r)

dr
+ k2r2 =

n2

sin2 θ
− 1

Θ(θ)

(d2Θ(θ)

dθ2
+

1

tan θ

dΘ(θ)

dθ

)
. (1.45)

Cette fois encore, l’équation précédente doit être vraie pour tout couple (r, θ), de sorte que
ses deux parties ne peuvent être égales qu’à une constante de séparation M . On admet qu’on
peut poser M2 = m(m+ 1), avec m ∈ N. Avec ces notations, le terme de droite de (1.45) peut
s’écrire

d2Θ(θ)

dθ2
+

1

tan θ

dΘ(θ)

dθ
+

(
m(m+ 1) − n2

sin2 θ

)
Θ(θ) = 0, avec (m,n) ∈ N

2.

Cette équation est connue sous le nom d’équation de Legendre associée, et admet pour solu-
tion

Θ(θ) = CmnPnm(cos θ) + DmnQ
n
m(cos θ), (1.46)

où Pnm(.) et Qnm(.) désignent respectivement les fonctions de Legendre associées de degré m et
d’ordre n de première et seconde espèces, et Cmn, Dmn deux constantes d’intégration. Enfin, la
dernière équation différentielle de la variable r issue de (1.45) est de la forme

d2R(r)

dr2
+

2

r

dR(r)

dr
+

(
k2 − m(m+ 1)

r2

)
R(r) = 0,

équation similaire à l’équation différentielle de Bessel sphérique, dont la solution est

R(r) = Amh
(1)
m (kr) + Bmh(2)

m (kr), avec m ∈ N,

où h
(1)
m (.) et h

(2)
m (.) désignent respectivement les fonctions sphériques de Hankel d’ordre m de

première et seconde espèces. Ainsi, la solution générale de l’équation de Helmholtz (1.29) peut
s’exprimer comme une combinaison linéaire de modes φmn, chacun de la forme

Φmn(r, θ, ψ) =
(
Amh

(1)
m (kr)+Bmh(2)

m (kr)
)(

CmnPnm(cos θ)+DmnQ
n
m(cos θ)

)(
En cos(nψ)+Fn sin(nψ)

)
.

Supposons maintenant que la propagation s’effectue en espace libre. Dans ce cas, celle-ci
ne s’effectue que dans un seul et unique sens, que nous prendrons comme étant celui des r
croissants. Sous une telle convention, il devient nécessaire de poser Am = 0 puisque la fonction

h
(1)
m décrit, nous l’admettrons ici, une propagation en sens contraire. Ensuite, selon les propriétés

des fonctions de Legendre associées de seconde espèce, nous avons |Qnm(cos θ)| → ∞ pour θ → 0
ou π. Physiquement, il n’y a a priori aucune raison pour que le potentiel des vitesses tende
vers l’infini pour de telles valeurs de θ. En conséquence, nous posons Dmn = 0. Finalement, la
solution de l’équation de Helmoltz homogène dans un repère sphérique peut donc s’écrire

Φ(r, θ, ψ, f) =
∞∑

m=0

m∑

n=0

h(2)
m (kr)Pnm(cos θ)

(
Amn cos(nψ) + Bmn sin(nψ)

)
, (1.47)
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avec Amn = BmCmnEn et Bmn = BmCmnFn. De plus, nous pouvons remarquer que pour une
valeur de m fixée, la condition kr = cte définit une surface possédant une phase constante.
Comme r est la distance à l’origine, les fronts d’onde considérés ici sont donc sphériques : on
parle alors d’onde sphérique.

1.1.3 Equation d’onde non homogène

Nous venons de rappeler la résolution de l’équation d’onde homogène. Les solutions obtenues
nous seront nécessaires dans la suite de ce manuscrit afin de décrire convenablement les effets de
la propagation et éventuellement des réflexions acoustiques en présence d’obstacles sur le trajet
de l’onde. Néanmoins, il est fondamental de traiter le cas de l’équation d’onde non homogène,
qui suppose la présence d’une source acoustique dans l’environnement et permet de décrire les
variations du potentiel des vitesses en fonction de l’excitation de la source. Dans ce cas, l’équation
d’onde (1.26) est modifiée de façon à faire apparâıtre le signal sonore s(r, t) de la source et s’écrit
maintenant [Ziomek ]

∇2Φ(r, t) − 1

c2
∂2

∂t2
Φ(r, t) = s(r, t). (1.48)

De façon à respecter les hypothèses de l’acoustique linéaire, nous supposerons que la source
produit un signal acoustique de faible amplitude. La solution à (1.48) peut être obtenue en
traitant le milieu de propagation de manière analogue à un Φ(r, t). Ainsi, il est possible d’écrire
que

Φ(r, t) =

∫ ∞

−∞

∫ ∞

−∞
s(r0, t0)h(r, t; r0, t0)dt0dr0, (1.49)

où h(r, t; r0, t0) est la réponse impulsionnelle du milieu de propagation. Nous pouvons montrer
via l’application des transformées de Fourier temporelle puis spatiale aux deux membres de
l’équation (1.48), que

h(r, t; r0, t0) = − 1

4π‖r − r0‖
δ
(
t−

(
t0 +

‖r − r0‖
c

))
, (1.50)

ce qui permet d’écrire que

Φ(r, t) = − 1

4π

∫ ∞

−∞

1

‖r − r0‖
s(r0, t−

‖r − r0‖
c

)dr0. (1.51)

Considérons maintenant une source ponctuelle et omnidirectionnelle, située en r = rs, pos-
sédant une variation temporelle b(t). Alors,

s(r, t) = b(t)δ(r − rs),

et nous pouvons déduire de (1.51) et (1.50) que

Φ(r, t) = − 1

4π‖r − rs‖
b(t− τ), avec τ =

‖r − rs‖
c

, (1.52)

où τ désigne le retard lié à la propagation. L’équation (1.52) indique que l’amplitude de l’onde
sonore décrôıt de manière inversement proportionnelle à la distance entre la source et le point
considéré. Cette propriété sera utilisée dans la suite afin d’exprimer le transfert entre une source
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1.2. Le système auditif humain

et un microphone. Dans le cas particulier d’une source monochromatique, avec b(t) = ejkct, on
obtient

Φ(r, t) = − 1

4π‖r − rs‖
e−jk‖r−rs‖ejkct , (1.53)

correspondant à l’expression d’une onde harmonique sphérique.

1.2 Le système auditif humain

Nous venons de rappeler les bases théoriques de l’acoustique linéaire. Ces premières équa-
tions fondamentales nous sont nécessaires afin de modéliser le phénomène de propagation entre
une source et un récepteur. Ce récepteur, en robotique, est un microphone dont le rôle est de
transformer une variation de pression acoustique en un signal électrique. Ce signal peut être mis
en forme, converti numériquement, et traité par le système de localisation artificiel embarqué
sur la plateforme mobile. Comme de nombreuses méthodes en robotique s’inspirent du fonction-
nement de l’oreille humaine, il semble intéressant de s’intéresser un instant au système auditif
humain. C’est l’étude que nous proposons dans la section suivante. Pour cela, nous débutons
cette section par une description physiologique de l’anatomie de l’oreille. Puis, nous proposons
dans une seconde partie une étude des indices auditifs utilisés par le cerveau nous permettant,
dans la vie de tous les jours, de localiser un son dans notre environnement. Disposant ainsi des
connaissances de base en acoustique et sur le fonctionnement de l’oreille humaine, nous pourrons
alors, dans le chapitre 2, étudier en détail les méthodes de localisation de source sonore utilisées
en robotique.

1.2.1 Aspects physiologiques

Le système auditif a pour but de transformer une onde sonore complexe en une suite de
configurations d’activités nerveuses transmises sous forme de potentiels au cerveau. Celui-ci se
charge ensuite de les intégrer aux autres données sensorielles pour guider notre comportement ou
nos réactions. L’oreille est donc un transducteur mécanique, et ce sont les différentes étapes de
cette conversion physique que nous proposons d’étudier dans cette partie. L’oreille humaine peut
être scindée en trois parties, chacune ayant un rôle distinct lors de la conversion de l’information
de pression en une information électrique. On distingue ainsi l’oreille externe, l’oreille moyenne
et l’oreille interne. Une coupe de l’oreille proposée sur la figure 1.4 indique la position de chacun
de ces éléments. Selon les individus, et selon leur âge (les enfants, en particulier, sont sensibles à
des sons de plus hautes fréquences que les adultes), la gamme des fréquences audibles par notre
oreille s’étend d’environ 20 Hz à 20 kHz. Extrêmement sensible, notre oreille nous rend capables
de distinguer une variation de pression infime causée par une source sonore de 1W à 3 kHz
située à une distance d’environ 300km . . . mais dans un monde idéal complètement silencieux
[Purves ]. Ce sont ces caractéristiques incroyables pour un récepteur de si petite taille que
nous allons tenter d’expliquer en détaillant dans les 3 parties suivantes le fonctionnement des
oreilles externe, moyenne et interne.

1.2.1.1 L’oreille externe

La partie principale et visible de l’oreille externe est le pavillon, formant un angle moyen de
30◦ avec la tête. Sa partie centrale, appelée la conque, se prolonge par le conduit auditif externe,
lequel admet une longueur de 2 à 3 cm pour un diamètre moyen de 0.7 cm (voir figure 1.5(a)). Le
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L’oreille
externe L’oreille moyenne

L’oreille interne

Fig. 1.4 – [Purves ] - Aperçu général de l’oreille humaine

rôle de l’oreille externe est de prélever l’information sonore de pression et de la conduire jusqu’à
l’oreille moyenne, plus précisément jusqu’au tympan. Il est possible de montrer que la forme
particulière de l’oreille externe joue le rôle d’amplificateur sélectif des variations de pression
sonore. En effet, la conque et le conduit auditif externe peuvent être assimilés à une cavité
résonante, dont la fréquence de résonance se situe aux environs de 3 kHz. Ainsi, les fréquences
du signal acoustique situées autour de cette fréquence peuvent se trouver amplifiées d’un facteur
pouvant aller jusqu’à 20 dB. Un deuxième rôle important du pavillon et de la conque est le filtrage
spatial de l’information de pression, filtrage qui nous permet d’obtenir de précieuses informations
d’élévation sur la position d’une source sonore. En effet, les formes alambiquées du pavillon sont
à l’origine de combinaisons constructives ou destructives des certaines fréquences selon leur
provenance spatiale. En pratique, il apparâıt que l’oreille externe transmet davantage de hautes
fréquences pour une source émettant en hauteur qu’une source au niveau de l’oreille. Notons
par ailleurs que chez de nombreux mammifères la focalisation des sons de hautes fréquences est
facilitée par la mobilité de leur oreille externe. Pour suppléer à ce manque de mobilité, nous
effectuons des rotations inconscientes de la tête dans le sens le plus favorable à la pénétration
des ondes sonores.

1.2.1.2 L’oreille moyenne

Une fois filtrée et amplifiée par l’oreille externe, l’onde de pression atteint le tympan. Cette
membrane, de 10 mm de diamètre pour 0.1 mm d’épaisseur, a pour rôle de transmettre les fluc-
tuations de pression à l’oreille interne via un système mécanique, appelé châıne des osselets.
On y distingue le marteau, fixé par son manche sur le versant supérieur du tympan, l’enclume,
étroitement embôıtée avec le marteau, et l’étrier, dont l’extrémité est en contact avec l’oreille
interne au niveau de la fenêtre ovale (voir figure 1.5(b)). L’étrier est le plus petit os de l’orga-
nisme, et pèse environ 3 mg pour une taille de 3 mm. Le rôle principal de l’oreille moyenne est
d’adapter l’impédance mécanique relativement basse du milieu sonore aérien avec l’impédance
plus élevée du liquide contenu dans l’oreille interne, le périlymphe. En effet, sans cette adaptation
d’impédance, presque toute l’énergie acoustique serait réfléchie au lieu d’être transmise à l’oreille
interne. Ainsi, ce système mécanique permet de récupérer la variation de pression faisant vibrer
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Conduit auditif

Pavillon
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(a) L’oreille externe

Tympan Fenêtre ovale

EtrierEnclumeMarteau

(b) L’oreille moyenne

Fig. 1.5 – [Purves ] - Détails de l’oreille externe et moyenne

le tympan en l’amplifiant à un niveau près de 200 fois supérieur. Pour information, au seuil
auditif et pour une fréquence de 1 kHz, l’amplitude du mouvement du marteau atteint seule-
ment environ 2.10−10 m. L’amplification est obtenue par la combinaison de deux phénomènes :
la châıne des osselets est à l’origine d’un effet de levier, ensuite combiné à une amplification des
pressions, due au fait que la pression appliquée à la surface relativement étendue de la mem-
brane tympanique est reportée sur la surface beaucoup plus petite de la fenêtre ovale, située
sur l’oreille interne. Evidemment, le couplage présenté ici est dans la réalité fonction de la fré-
quence, si bien qu’on peut modéliser l’oreille moyenne par un filtre fournissant une amplification
maximale autour de 1 kHz.

1.2.1.3 L’oreille interne

Si les deux premiers traitements effectués par l’oreille peuvent se résumer à une amplification
sélective des fréquences suivie d’une adaptation d’impédance, l’oreille interne a un rôle beaucoup
plus central dans le traitement des signaux acoustiques que nous percevons. En effet, c’est ici que
la véritable transduction mécanique s’effectue, permettant de transformer une onde de pression
en potentiels transmis par le nerf auditif jusqu’au cerveau. Cette conversion des grandeurs
physiques s’effectue au sein de la cochlée, aussi appelée limaçon, sorte de tube tronconique de
35 mm de long enroulé autour d’un axe creux sur près de 3 tours (voir figure 1.6). La cochlée est
reliée à l’oreille moyenne au niveau de la fenêtre ovale, qui communique son mouvement induit
par les osselets à un liquide appelé périlymphe contenu dans la rampe vestibulaire, séparée de
la rampe tympanique par le canal cochléaire. La membrane située entre le canal cochléaire et
la rampe tympanique, appelée membrane basilaire, joue un rôle fondamental dans le traitement
du son effectué par l’oreille interne, puisque c’est sur elle que repose l’organe de Corti dont
les cellules ciliées internes assurent la transduction de la stimulation mécanique en phénomène
bio-électrique. La membrane basilaire possède une structure beaucoup plus rigide et étroite à sa
base qu’à son extrémité. De ce fait, des études ont montré qu’elle vibre à des endroits distincts
en réponse à des sons de fréquences différentes. En particulier, les points de la membrane qui
répondent aux fréquences élevées sont à sa base, tandis que ceux qui répondent aux basses
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Fig. 1.6 – [Purves ] - L’oreille interne (gauche). Détails de la cochlée (droite) ; la flèche rouge
provient de la fenêtre ovale, la flèche bleue aboutit à la fenêtre ronde

fréquences se situent à son extrémité. Ainsi, l’information fréquentielle est codée de manière
géométrique à l’intérieur de la cochlée, ce qui constitue une représentation tonotopique des
fréquences (voir figure 1.7). Cette caractéristique fondamentale prévoit ainsi qu’un son complexe
détermine un profil de vibration de la membrane équivalent à la superposition des vibrations
causées par les fréquences individuelles dont il est composé. La membrane basilaire joue donc le
rôle de “séparateur fréquentiel” de l’onde sonore.

La propagation de l’onde déclenche donc la transduction sensorielle en faisant bouger les
cellules ciliées de l’organe de Corti disposé sur la membrane basilaire. Ce mouvement courbe
de minuscules prolongements des cellules ciliées, appelés stéréocils, et entrâıne la modification
du potentiel de membrane de celles-ci par échanges ioniques. L’échelle à laquelle travaillent
les cellules ciliées est étonnante et leur capacité d’adaptation à un stimulus persistant nous
rend capable d’extraire des signaux acoustiques du bruit ambiant. Pour autant, aussi rapides
soient-elles, les cellules ciliées ne sont pas capables d’osciller à des fréquences supérieures à

Fig. 1.7 – [Pujol ] - Représentation tonotopique des fréquences dans la cochlée
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environ 3 kHz. Pour des fréquences supérieures, c’est le codage tonotopique de l’information
fréquentielle qui permet le traitement par un mécanisme de ”lignes dédiées”. Les fréquences
inférieures produisent quant à elles un potentiel impulsionnel important, résultat d’une décharge
de neurotransmetteur ayant lieu uniquement durant les phases positives des sons. Ce phénomène,
valable seulement pour les basses fréquences, peut être vu comme une sorte de verrouillage de
phase fournissant des informations temporelles, et non plus fréquentielles. La comparaison de ces
informations temporelles relatives aux deux oreilles permet la localisation ultérieure d’un signal
sonore.

1.2.2 La localisation du son chez l’homme

Une onde sonore générée par une source externe est modifiée par la présence de notre tête
préalablement à son interaction avec notre pavillon. Les diffractions résultantes viennent alors
modifier les caractéristiques de l’onde acoustique perçue. Ces modifications sont à l’origine de
nos capacités à localiser un son et fournissent des indices acoustiques qui sont extraits par notre
oreille interne, puis intégrés par notre cerveau. L’objectif de cette partie est de caractériser
ces indices acoustiques et de présenter leur rôle dans le processus de localisation. Cette étude
est nécessaire car comme nous le verrons dans le chapitre suivant, de nombreuses méthodes de
localisation de source sonore utilisées en robotique cherchent à utiliser le même type d’indices
acoustiques. La localisation du son chez l’homme a fait l’objet de très nombreuses études dans
le domaine des neurosciences. En particulier, les physiologistes et anatomistes ont accompli de
grands progrès durant les années 1980 à 1990 dans la compréhension des mécanismes utilisés par
le système nerveux pour l’intégration des indices sonores [Middlebrooks ]. Ce sont les résultats
de leurs travaux que nous résumons ici.

Le système auditif humain possède une précision étonnante. Nous sommes capables de loca-
liser une source sonore avec une précision d’environ 3◦ en azimut comme en élévation. Evidem-
ment, cet ordre de grandeur reste une moyenne et varie selon les individus, mais une constatation
reste valable pour tous : nous localisons de manière très précise les sons en provenance de l’avant,
et l’erreur de localisation augmente sensiblement dans les directions périphériques. Ainsi, notre
précision devient très relative pour des sons provenant de l’arrière de notre tête, puisque ceux-ci
peuvent être détectés avec une erreur de 20◦. D’ailleurs, il semble que nos capacités de discrimi-
nation entre deux sources situées en face et/ou derrière nous soient assez limitées, en particulier
pour des sons de faibles largeurs de bande. Heureusement, ce type de sons est très rare dans la
nature où la quasi-totalité des stimuli sonores est large bande.

1.2.2.1 Localisation horizontale

Différence interaurale en amplitude - Historiquement, la découverte du premier indice
acoustique utilisé pour la localisation horizontale est attribuée à Lord Rayleigh, qui comprit il
y a un peu plus d’un siècle qu’un son émis depuis la droite d’un auditeur atteint son oreille
gauche en étant modifié par la présence de sa tête. Il s’en suit que le signal acoustique perçu par
l’oreille droite est plus intense que celui relevé par l’oreille gauche. Aujourd’hui, la différence des
intensités des signaux, exprimés en dB, et perçue par les oreilles droite et gauche est appelée
différence interaurale en amplitude (Interaural Level Difference ou ILD en anglais). La figure 1.8
montre que l’ILD est une fonction de la fréquence sur la totalité du spectre audible. Nous consta-
tons aussi la présence de deux domaines particuliers, pour lesquels l’ILD est soit négligeable,
soit au contraire très importante. En effet, pour des longueurs d’onde supérieures au diamètre
de la tête, la diffraction de celle-ci devient négligeable et rend l’ILD quasi-nulle : nos oreilles
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perçoivent alors le même niveau acoustique. Au contraire, si la source émet avec une fréquence
supérieure à environ 750 Hz, ces mêmes diffractions viennent modifier sensiblement les niveaux
acoustiques relevés par les deux oreilles. La différence en amplitude peut alors atteindre plus
de 30 dB. Evidemment, le modèle utilisé pour représenter les variations de l’ILD sur la figure

Fig. 1.8 – [Hartmann ] - Différences interaurales en amplitude, calculées pour une source dans
le plan azimutal défini par les deux oreilles, pour des directions d’incidence égales à 10◦ (courbe
verte), 45◦ (rouge) ou 90◦ (bleue), en supposant que la tête se réduit à une sphère rigide.

1.8 est relativement simpliste, puisque la tête est assimilée à une simple sphère rigide munie
de deux oreilles sur le plan azimutal. Ainsi, pour les hautes fréquences, n’importe quel détail
de petite taille du visage, non pris en compte jusqu’ici, fait office de ”perturbateur” de l’onde
acoustique et vient modifier significativement l’allure de cette courbe simplifiée. Nous verrons
d’ailleurs par la suite comment ces variations sont utilisées pour la localisation verticale du son.
Cependant, il faut alors nécessairement que ces modifications de l’ILD puissent être détectées
par le système nerveux central. En fait, il apparâıt que la plus petite modification détectable
des rapports d’amplitude est de l’ordre de 1 dB [Mills ], et ce quelle que soit la fréquence.
Ainsi, l’ILD est un indice potentiel de localisation pour toutes les fréquences. Cependant, nous
avons vu que l’ILD admet de très faibles valeurs, inférieures au seuil détectable, pour les plus
faibles d’entre elles. Pourtant, nous sommes tout à fait capables de localiser un son composé de
grandes longueurs d’onde. Ceci implique donc qu’un autre indice sonore est utilisé pour traiter
le cas des basses fréquences.

Différence interaurale en phase - C’est encore Lord Rayleigh qui conclut en 1907 que notre
système auditif est aussi capable de détecter une différence en phase entre nos deux oreilles.
Ce nouvel indice acoustique est appelé de nos jours différence interaurale en phase (Interaural
Phase Difference ou IPD en anglais), ou parfois différence interaurale temporelle (Interaural
Time Difference ou ITD) lorsqu’on considère un signal pluri-chromatique. Son existence est très
simplement justifiée par la différence de chemin que doit parcourir l’onde pour parvenir à nos
deux oreilles. En pratique, il apparâıt que nous sommes sensibles à un large plage de valeurs
d’ITD. Cependant, la valeur maximale effectivement utilisée pour la localisation est de l’ordre de
700µs, ce qui correspond à la durée de la période d’un son de 1400 Hz, tandis que nous sommes
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capables de discerner une différence d’environ 2◦ en azimut correspondant à un ITD d’environ
25µs. Malgré la présence de délais synaptiques importants (environ 1ms), nous sommes donc
capables de traiter des informations sonores bien plus rapides : le parallélisme du traitement
effectué dans le système nerveux central, réalisant des opérations analogues à des lignes à re-
tards et des opérations de corrélations, permet de traiter ce problème [Hartmann ]. La limite
d’utilisation de l’ITD, située donc aux environs de 1400 Hz, est à mettre en parallèle avec le
fonctionnement des cellules ciliées de l’organe de Corti, jouant le rôle de ”boucle à verrouillage
de phase” pour les faibles fréquences. Notons que physiologiquement, c’est bien l’IPD et non
l’ITD qui intervient dans la mesure des décalages liés à la propagation entre les deux oreilles
puisque la membrane basilaire de la cochlée joue le rôle de ”séparateur de fréquences”.

En résumé - Il existe donc deux domaines de fréquences pour lesquelles deux types d’indices
acoustiques différents sont utilisés. Les fréquences inférieures à environ 1 kHz sont localisées à
l’aide de l’IPD tandis que les fréquences supérieures à environ 3 kHz exploitent l’ILD. Entre
ces deux limites, des tests acoustiques ont effectivement montré une perte de précision dans
la localisation, aucun indice sonore n’étant réellement disponible. Une autre constatation a été
effectuée sur des personnes équipées de casques, par la modification indépendante de chacun des
indices sonores : l’ILD et l’IPD, s’ils permettent effectivement de décider de la présence d’une
source à droite ou à gauche, ne produisent pas d’”externalisation”de la perception ; les auditeurs
perçoivent la source dans la bonne direction, mais à l’intérieur de leur tête. Enfin, il est simple
de constater qu’une source se situant dans le plan de symétrie verticale de la tête n’est à l’origine
d’aucune différence interaurale. Pourtant, nous sommes bien capables de réaliser la localisation
dans ces conditions ; c’est donc qu’un autre processus permet de déterminer l’élévation d’une
source sonore.

1.2.2.2 Localisation verticale

Les ondes sonores qui proviennent de différentes positions dans l’espace sont modifiées par la
présence d’obstacles dans une scène, y compris par notre propre corps, nos épaules, notre tête,
notre oreille externe, etc., qui jouent tous le rôle de réflecteurs venant modifier leurs caracté-
ristiques fréquentielles. Cet effet est tout à fait assimilable à une opération de filtrage, et est
modélisé par la fonction de transfert de la tête (Head-Related Transfer Function ou HRTF) ou
fonction de transfert anatomique. La HRTF joue un rôle central dans notre capacité à localiser
en élévation une source sonore. En effet, la somme combinée de toutes les réflexions ayant lieu
autour de la tête conduit à la création de zones amplifiées ou coupées dans le spectre de la source,
comme cela est illustré sur la figure 1.9 pour trois positions différentes d’une même source sonore
dans l’espace. L’indice acoustique utilisé pour la localisation verticale est donc un indice spec-
tral, aussi appelé indice monaural puisqu’il est obtenu sans comparaison entre les signaux reçus
par les deux oreilles. L’examen attentif de fonctions de transfert mesurées de l’oreille externe
montre des particularités spectrales (zones coupées ou amplifiées) qui varient systématiquement
avec l’emplacement de la source. En particulier, il semble que l’élévation de celle-ci vienne in-
fluencer significativement la position de coupures pointues (notches) dans le spectre du signal
reçu [Humanski ]. Ce type de caractéristique est très probablement utilisé par le cerveau pour
la détermination de l’élévation. Mais dès lors, comment décider si un indice spectral est issu
d’une modification induite par la HRTF ou si au contraire, cette caractéristique était déjà pré-
sente dans la source ? Il semble que nous ne soyons pas capables d’effectuer cette discrimination.
Des tests d’écoute ont prouvé que nous sommes plus sensibles au contenu fréquentiel émis par
la source qu’à la position depuis laquelle elle émet [Butler ]. Si nous demandons ainsi à un
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Fig. 1.9 – [Hartmann ] - Fonction de transfert de la tête, représentée en fonction de la fréquence
pour différentes positions de la source dans le plan vertical, mesurée sur le mannequin KEMAR
de Knowles Electronics.

sujet de décider d’où peut provenir les sons qu’il perçoit, sa réponse dépendra uniquement de
la fréquence d’émission, et non de la position depuis laquelle ils sont effectivement émis. Enfin,
si les indices spectraux nous permettent de déterminer l’élévation d’une source sonore, ils nous
permettent aussi d’externaliser nos perceptions. Des essais ont en effet montré que simuler ces
indices spectraux est suffisant pour ne plus entendre une source sonore comme émettant depuis
l’intérieur de notre tête.

1.2.2.3 Perception de la distance et influence de l’environnement

L’ensemble des indices auditifs que nous venons de présenter permet de déterminer très pré-
cisément l’azimut et l’élévation d’un son, mais en aucun cas la distance entre nos oreilles et la
source sonore. Relativement peu de recherches existent encore sur le sujet, mais il semble que
notre perception de la distance ne soit pas très bonne car principalement basée sur le niveau
sonore émis par la source. Ceci est confirmé par des tests effectués en chambre anéchöıque, pour
des distances supérieures à 3 m [Strybel ]. Pour des sources proches, les variations de volumes
nécessaires pour obtenir une discrimination de la distance sont encore plus importantes. D’autres
observations laissent cependant penser que notre estimation de la distance est meilleure dans
un espace non anéchöıque. La différence d’amplitudes entre l’onde sonore reçue directement et
celle ayant subi des réflexions peut constituer un bon indicateur sur la distance à la source. Evi-
demment, de telles constatations sont très dépendantes de l’environnement et il est aujourd’hui
difficile de généraliser cette propriété à notre perception en environnement réel : aucune étude
n’a encore prouvé l’influence du rapport entre les amplitudes des ondes directes et réfléchies sur
notre jugement de la distance. Plus généralement encore, l’ensemble des réflexions que subit une
onde sonore dans un environnement réel vient perturber les autres indices acoustiques IPD/ITD
et ILD. Ces modifications dépendent totalement de l’environnement et il est donc, de fait, très
difficile de les prévoir. Il s’avère que cette remarque est particulièrement vérifiée pour l’ITD,
très sensible aux conditions environnementales puisque basée sur la cohérence des signaux per-
çus par les deux oreilles. Dans de grandes pièces, l’importance des ondes réfléchies est telle que
l’ITD devient même très difficilement mesurable. Au contraire, la mesure de l’ILD reste possible
dans de telles conditions, notamment du fait que l’absorption acoustique d’une grand majorité
de matériaux réfléchissants augmente avec la fréquence. Comme l’ILD est précisément l’indice
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acoustique adapté aux hautes fréquences, la réflexion moindre des ondes rend la localisation de
source envisageable. Des essais acoustiques ont d’ailleurs montré qu’il était probable, dans des
environnements fortement réverbérants, que notre localisation soit uniquement basée sur l’ILD,
plus robuste à de telles situations. Evidemment, cette stratégie reste inconsciente et témoigne
de nos capacités importantes d’adaptation à notre environnement sonore.

1.2.2.4 L’effet de précédence

Dans un environnement réel, un son atteint nos oreilles en parcourant plusieurs chemins.
Pour autant, malgré la présence de multiples réflexions, nous sommes tout à fait capables sous
certaines conditions de localiser l’origine d’une source sonore. La première onde arrivée à nos
oreilles joue donc un rôle fondamental dans notre perception, expliqué par l’effet de précédence
ou effet de Haas. Par exemple, il est extrêmement délicat de localiser la source d’un son mono-
fréquentiel établi dans une pièce. Par contre, il suffit de stopper ce son et de le ré-émettre pour
pouvoir préciser son origine. Des tests effectués en chambre sourde avec deux haut-parleurs,
le premier simulant le chemin direct et le second un écho, ont permis de mettre en évidence
que tout se passe comme si un écho parvenant à nos oreilles dans un délais compris entre
1ms et 5ms n’était pas perçu. Pour des délais supérieurs, les deux sons sont distingués comme
admettant deux origines distinctes, tandis que pour les délais inférieurs à 1ms, les deux sources
sont fusionnées en une seule située entre les deux haut-parleurs (figure 1.10). L’origine de cet effet

Fig. 1.10 – [Litovsky ] - Illustration de l’effet de précédence. Deux haut-parleurs situés en
±45◦ émettent un son court. Le signal émis par le haut-parleur ”Lag” est retardé d’un délai
variable par rapport au second haut-parleur. La figure de droite indique les directions perçues
en fonction du décalage entre ces deux sources.

peut s’expliquer par la présence de sortes de ”barrières” neuronales, dont le rôle est de stocker
les informations utiles pour la localisation pendant une durée d’environ 1ms. Les indices auditifs
parvenant à l’oreille dans un délai supérieur ne sont alors pas pris en compte. Un autre modèle
propose d’expliquer ce phénomène par une pondération forte des indices auditifs permettant de
mettre en avant les sons arrivant en premier à l’oreille. De cette façon, même les échos perçus
tardivement peuvent être intégrés, mais avec moins d’importance. Ceci expliquerait d’ailleurs
certaines observations montrant que l’ensemble du signal est malgré tout pris en compte dans
le processus de localisation.
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1.3 Conclusion

Ce chapitre d’introduction a été pour nous l’occasion d’introduire l’ensemble des notations
et notions nécessaires pour la suite de ce manuscrit. Nous y avons tout d’abord caractérisé la
propagation d’une onde sonore dans le cadre de l’acoustique linéaire. Ces mises en équation
aboutissent à considérer deux types de fronts d’ondes, plans ou sphériques. Puis nous nous
sommes attachés d’une part à décrire le fonctionnement mécanique de l’oreille, et d’autre part
à présenter les indices acoustiques exploités par le cerveau pour la localisation des sons. Nous
proposons maintenant d’étudier comment la communauté robotique a su s’inspirer de l’ensemble
de ces phénomènes pour implémenter certaines fonctionnalités auditives aux plateformes mobiles.
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Chapitre 2

Les méthodes de localisation de

source sonore en robotique : un état

des lieux

Nous venons de voir dans le chapitre précédent comment le cerveau humain est capable
d’intégrer les indices sonores extraits des signaux reçus par nos deux oreilles pour détermi-
ner l’origine spatiale d’une stimulation sonore. Si l’on souhaite reproduire artificiellement cette
fonction pour une utilisation en robotique, la prise en compte nécessaire des diffractions et modi-
fications spectrales du signal sonore pose des problèmes particulièrement difficiles à résoudre lors
de l’exploitation de seulement deux microphones. Dans une telle configuration, la localisation ne
peut souvent s’effectuer qu’en azimut, avec l’impossibilité de distinguer si une source émet de
l’avant ou de l’arrière du capteur. Toutefois, le fait de pouvoir limiter le système de perception
à deux microphones est d’un intérêt certain en robotique ; le capteur est alors de petite taille
et ne nécessite pas de châıne d’acquisition lourde. C’est probablement pour cette raison qu’une
part importante des chercheurs de la communauté s’est attachée à développer des algorithmes
de localisation basés sur l’utilisation de deux microphones, et/ou fortement inspirés du fonction-
nement de notre oreille. Nous présentons l’ensemble de ces techniques, dites bio-inspirées, dans
une première partie de ce chapitre.

Le fait que l’homme et de nombreux animaux soient capables de percevoir leur environnement
sonore avec seulement deux oreilles a motivé le développement de capteurs à deux microphones
dans le contexte de la robotique. Il est toutefois évident que l’utilisation de plusieurs microphones
est susceptible de fournir des informations redondantes pouvant permettre une amélioration de
la précision de la localisation ou de la robustesse des algorithmes. C’est ce principe qui a été
largement retenu en Acoustique et Traitement du Signal, dans le domaine de l’antennerie. Si les
méthodes biomimétiques ont longtemps pris le pas sur les techniques d’antennerie, l’utilisation
de ces dernières et leur adaptation au contexte de la robotique est particulièrement d’actualité.
Ainsi, la seconde partie de ce chapitre est dédiée à la présentation de méthodes de localisation
en robotique basées sur des antennes de microphones.

2.1 Les méthodes biomimétiques

Avant d’entrer dans le détail de ces méthodes, il convient de préciser le sens du mot ”bio-
mimétique” en robotique. On retrouve ainsi les techniques basées sur l’utilisation de seulement
deux microphones : le biomimétisme est ici ”géométrique”, puisque le capteur est volontairement
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limité de façon à reproduire extérieurement l’apparence du système auditif humain. D’autres
méthodes proposent de travailler avec les mêmes indices sonores que ceux manipulés par notre
cerveau pour la localisation. Ici, le biomimétisme devient ”algorithmique”, le nombre de mi-
crophones employés pouvant être supérieur à deux. En robotique, très peu de méthodes à deux
microphones sont basées sur l’extraction des indices auditifs habituels. En pratique, le traitement
extrêmement complexe effectué par le cerveau sur les informations de pression issues de nos deux
oreilles s’avère très difficile à reproduire, si bien que la majorité des méthodes que nous allons
présenter exploite plus de deux microphones. De façon à mettre en avant le parallèle existant
entre le fonctionnement de notre appareil auditif et les méthodes biomimétiques proposées, nous
proposons dans cette section d’étudier successivement comment chaque indice auditif a déjà été
exploité en robotique.

2.1.1 Les indices interauraux

L’exploitation des indices interauraux pour la localisation en azimut a été étudiée en détail
par l’équipe du professeur Okuno de l’université de Tokyo. De nombreux résultats expérimentaux
ont été proposés depuis 1999, obtenus sur le robot humanöıde SIG et SIG2 dont la structure
est présentée figure 2.1. Celui-ci fait office de banc d’essai pour l’intégration multi-sensorielle. Il
est basé sur une mécanique fournissant quatre degrés de liberté contrôlés par quatre moteurs à
courant continu. Une paire de caméras CCD, chacune pourvue de trois degrés de liberté (pan,
tilt et zoom), est embarquée sur la plate-forme. SIG est également équipé de deux paires de

Fig. 2.1 – [Nakadai a] - A gauche : l’humanöıde SIG (université de Tokyo et Japan Science
and Technolgy Corp.). Au milieu : sa structure mécanique interne. A droite : détails montrant
les microphones intégrés à l’intérieur de la tête et le placement des caméras.

microphones omnidirectionnels : l’une est placée à l’intérieur de la tête, de façon à enregistrer
les sons internes au robot provoqués par les moteurs, l’autre se situe à l’extérieur pour la per-
ception extéroceptive. L’ensemble de la mécanique est caché par une carcasse externe jouant le
rôle de tête et visant à isoler, dans une certaine mesure, les bruits des moteurs émis à l’inté-
rieur du robot [Nakadai b]. Évidemment, cette isolation phonique n’est pas parfaite ; un filtre
adaptatif exploitant les sorties des deux microphones internes permet de supprimer le bruit des
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moteurs dans les signaux perçus à l’extérieur du robot. Il devient donc envisageable d’écouter
pendant un mouvement, y compris si celui-ci s’avère bruyant : on parle alors d’audition ac-
tive [Nakadai a]. Cette possibilité est originale, puisque la plupart des méthodes précédentes
exploitant des données sonores étaient basées sur une approche du type Arrêt-Ecoute-Action.
Dans ce cadre, [Huang a] propose de comparer la puissance des signaux de sortie de trois
microphones placés en triangle afin de déterminer l’azimut de la source. Toujours pendant des
phases sans mouvement, le robot humanöıde de l’université de Waseda exploite la fonction de
transfert de la tête (Head Related Transfer Function, ou HRTF) en environnement contrôlé pour
localiser un unique locuteur [Matsusaka ], tandis que l’humanöıde COG du MIT est doté de
deux micros embarqués dans un pavillon simplifié et utilise un apprentissage visuo/auditif pour
la localisation de source sonore [Brooks ].

L’objectif de toutes ces méthodes est d’aboutir aux mêmes performances que le système
auditif humain en terme d’extraction, reconnaissance et localisation. L’ensemble de ces trois
fonctionnalités élémentaires nous permet en effet d’analyser les données sonores en provenance
du monde extérieur. En robotique, l’analyse de scène auditive (Computational Auditory Scene
Analysis, ou CASA) fournit un cadre de travail pour l’étude de ces phénomènes [Brown ].
Son objectif est la compréhension d’une mixture de sons (extraction) pouvant être constituée
de voix, de bruit, de musique, etc. Une telle analyse nécessite non seulement l’interprétation de
la signification d’une donnée sonore spécifique (reconnaissance), mais aussi la détermination des
relations géométriques existant entre les sources (localisation). Dès lors, être capable d’écouter
en mouvement peut permettre de compléter les autres modalités extéroceptives ”habituelles”
pour obtenir d’avantage d’informations sur la scène sonore.

De tous les indices sonores extraits à partir de deux microphones, les indices interauraux
demeurent les plus exploités en robotique. Les mesures expérimentales des différences interau-
rales en phase (IPD) ∆ϕexp ou/et en amplitude (ILD) ∆ρexp permettent en effet d’aboutir, à
partir de seulement deux microphones et de calculs simples, à une localisation en azimut. No-
tons SPg(f) et SPd

(f) les transformées de Fourier des signaux reçus par les capteurs gauche et
droite respectivement. Les IPD ∆ϕexp(f) et ILD ∆ρexp(f) expérimentaux sont alors simplement
déterminés par les expressions :

∆ϕexp(f) = Arg
(
SPg(f)

)
− Arg

(
SPd

(f)
)

∆ρexp(f) = 20 log10

|SPg(f)|
|SPd

(f)| . (2.1)

L’enjeu est donc ensuite, à partir des mesures expérimentales de ∆ϕexp et ∆ρexp, de dé-
terminer l’azimut de la source sonore. Ce passage peut s’effectuer rigoureusement en identifiant
préalablement la HRTF à partir de mesures impulsionnelles en chambre anéchöıque. Les signaux
reçus par les microphones peuvent alors être exprimés théoriquement tout en tenant compte des
réflexions et diffusions de l’onde acoustique provoquées par la présence éventuelle d’une tête ou
de tout autre élément du robot. Cependant, en environnement réel, la HRTF doit inclure la
réponse acoustique de la pièce dans laquelle se situe le robot. Son utilisation est donc de fait
limitée à un environnement mâıtrisé et identifié. Il est par conséquent nécessaire d’établir un
autre moyen pour déterminer, à partir des indices interauraux, l’origine d’un son.
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2.1.1.1 Modèles pour la détermination des indices interauraux

Afin d’établir une relation simple entre la position de la source sonore à localiser et les valeurs
mesurées des indices interauraux (2.1), il est nécessaire de posséder un modèle de la propagation
permettant de relier leur valeur théorique à l’azimut θ à déterminer. Différents modèles plus ou
moins complexes ont été proposés. Ils sont examinés et comparés ci-dessous.

Cam1 Cam2

X
YZ

P (x, y, z)

Pg(xg, yg) Pd(xd, yd)

Mic1 Mic2

θ∆l

l
l

P (θ)

Mic1 Mic2

θ

P (θ)

Fig. 2.2 – [Nakadai ] - Géométrie épipolaire auditive. A gauche : parallèle avec la géométrie
épipolaire en vision. Au centre : géométrie épipolaire auditive. A droite : géométrie épipolaire
auditive corrigée, prenant en compte la présence de la tête.

Un modèle élémentaire En vision par ordinateur, la contrainte épipolaire permet de simpli-
fier la recherche de points homologues dans une paire d’images stéréoscopiques pour ensuite, par
triangulation, aboutir à une localisation 3D. La géométrie épipolaire auditive (Auditory Epipolar
Geometry, ou AEG) proposée par [Nakadai b] peut être vue comme une extension näıve de la
géométrie épipolaire utilisée en vision. Une représentation de ces deux géométries est représentée
sur la figure 2.2, où θ représente l’azimut à déterminer de la source placée en P . L’AEG consiste
à relier, pour chaque fréquence f , la différence interaurale en phase ∆ϕAEG à l’azimut θ par la
formule élémentaire [Nakadai ]

∆ϕAEG(θ, f) =
2πfd

c
cos θ, (2.2)

où c désigne la vitesse du son et d l’espacement entre les deux microphones. Notons que l’équation
(2.2) suppose implicitement que la source P se situe en champ lointain et que donc la distance
l définie sur la figure 2.2 tend vers l’infini.

L’avantage principal de cette formulation réside dans l’absence de l’utilisation de la HRTF :
aucune identification n’est nécessaire et la comparaison de l’IPD mesurée ∆ϕexp avec l’IPD
théorique ∆ϕAEG par inversion de (2.2) permet d’approximer très simplement l’azimut θ. Ce-
pendant, si le modèle proposé est intéressant du point de vue de sa complexité calculatoire, il
ne permet pas de décrire les modifications induites sur les mesures expérimentales par la tête
du robot placée entre les deux microphones. Ceci est illustré sur les figures 2.3(a) et 2.3(b),
où les mesures expérimentales ∆ϕexp, en traits épais, effectuées en présence ou non de la tête,
sont comparées aux valeurs, en traits fins, prédites par le modèle de l’AEG. Sans surprise, la
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(a) Résultats en chambre anéchöıque sans
la tête

(b) Résultats en chambre anéchöıque avec
la tête

Fig. 2.3 – [Nakadai ] - Illustration de l’importance du rôle de la tête dans la modification des
mesures expérimentales de l’IPD.

présence des phénomènes de réflexions et diffusions vient perturber sensiblement les valeurs des
IPDs mesurés. Cependant, notons que les mesures obtenues sans la tête montrent une grande
ressemblance avec les valeurs données par le modèle simple de la géométrie épipolaire auditive.
Ce même modèle, pour les raisons évoquées précédemment, perd très nettement en précision
pour des fréquences supérieures à 300Hz lorsque la tête est présente. Il est donc nécessaire de
proposer un second modèle prenant cette fois explicitement en compte sa présence.

Un second modèle simple prenant en compte la présence de la tête Afin d’obtenir
une plus grande concordance avec les données expérimentales, [Nakadai ] et [Nakadai a]
proposent une géométrie épipolaire auditive modifiée (Revised Auditory Epipolar Geometry,
ou RAEG), prenant en compte, dans une certaine mesure, l’existence de la tête. Celle-ci est
représentée par un demi-disque dans le plan azimutal comme indiqué sur la figure 2.2, et peut
donc occulter la source. Dans ce cas, l’onde sonore ne suit pas nécessairement un chemin direct
vers les deux oreilles, mais peut être amenée à se propager le long de la tête. Cet effet de ”guide
d’onde” conduit näıvement à l’écriture suivante de l’IPD ∆ϕRAEG(θ, f) :

∆ϕRAEG(θ, f) =
πfd

c
(θ + sin θ). (2.3)

La figure 2.4(a) montre que ce nouveau modèle permet de mieux décrire les mesures ex-
périmentales obtenues en chambre anéchöıque, en particulier dans le domaine de fréquence
500 Hz − 800 Hz. Cependant, bien qu’il prenne en compte une partie de la diffusion induite
par la présence de la tête, les réflexions causées par la présence d’éventuels murs ou obstacles
ne sont pas capturées. Ainsi, si les mesures expérimentales ∆ϕexp de l’IPD sont effectuées dans
une chambre acoustiquement préparée, mais non anéchöıque, les résultats obtenus restent très
mauvais. La figure 2.4(b) montre les différences mesurées dans ces deux environnements acous-
tiques distincts. Cette fois, le modèle simple de la géométrie épipolaire révisée ne décrit pas les
distorsions causées par l’acoustique de la pièce, et il est très difficile d’effectuer une correspon-
dance entre l’IPD mesurée ∆ϕexp et l’IPD théorique ∆ϕRAEG. Nous constatons également que
les fréquences supérieures à 1200Hz ne sont plus du tout décrites correctement. A partir de cette
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(a) Résultats comparatifs avec l’AEG mo-
difié

(b) Mesures en environnement acoustique
préparé

Fig. 2.4 – [Nakadai ] - Mesures de l’IPD dans différentes conditions acoustique, et comparaison
avec le modèle donné par la géométrie épipolaire auditive (AEG).

limite, la valeur de l’IPD dépasse ±2π et devient ambiguë, phénomène lié à l’espacement d entre
les deux microphones (cf. chapitre précédent, page 20).

En conclusion, l’IPD ne peut donc pas être utilisée pour localiser les hautes fréquences. On
retrouve là le même type de comportement que celui observé chez l’homme, où le cerveau base
la localisation des hautes fréquences sur l’ILD seulement. [Nakadai ] propose le même type
de distinction dans l’utilisation des indices interauraux, et intègre l’ILD pour les fréquences su-
périeures à environ 1500Hz. Cependant, l’obtention d’un modèle simple décrivant les variations
théoriques de l’ILD s’avère beaucoup moins immédiat que pour l’IPD. [Huang ] propose d’en
représenter les variations en faisant l’hypothèse que l’énergie de l’onde sonore décrôıt de manière
inversement proportionnelle à la distance qu’elle parcourt à la surface d’une tête sphérique. Ce
modèle de simulation simple ne peut décrire que les tendances des courbes expérimentales rele-
vées en chambre anéchöıque, si bien que l’erreur de modélisation s’avère parfois très importante.
De ce fait, [Nakadai ] propose d’utiliser l’ILD uniquement pour détecter si un son provient de
la droite ou de la gauche, par une simple comparaison des puissances des signaux reçus, tandis
que l’IPD produit une estimation permanente de l’azimut grâce à l’AEG. Il est donc opportun de
proposer un troisième modèle permettant de décrire aussi fidèlement que possible les évolutions
de l’ILD en fonction de l’azimut.

Un troisième modèle plus développé basé sur la diffusion acoustique [Handzel ] et
[Nakadai ] exploitent tous deux la théorie de la diffusion acoustique (Scattering Theory, ou
ST) pour exprimer le champ de pression capté par deux microphones placés diamétralement de
part et d’autre d’une sphère supposée rigide. [Handzel ] propose de valider expérimentalement
ce formalisme sur une sphère en PVC d’un diamètre d’environ 9.5cm, cf. figure 2.5. Une telle
sphère rigide permet donc de modéliser plus finement les propriétés de diffusion acoustique de la
tête. En particulier, quand une source se situe sur le côté, l’onde de pression parcourant l’arrière
de la tête vient modifier le signal perçu par le microphone placé du côté opposé. La géométrie
épipolaire ne prend pas en compte ce phénomène de diffusion et se révèle donc incomplète.

La théorie de la diffusion est utilisée ici pour exprimer la valeur du potentiel des vitesses
φ(r), dont la définition a été introduite dans le chapitre précédent page 9, en fonction des ondes
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Fig. 2.5 – [Handzel ] - Plateforme expérimentale permettant d’étudier l’influence de la pré-
sence d’une tête entre deux microphones. La tête est ici émulée par une sphère en plastique,
d’un rayon d’environ 10 cm, dont les pôles sont plats.

acoustiques incidente et réfléchie à la surface de la sphère. Ainsi, en supposant qu’une source
sonore émet depuis la position repérée par (r0, 0, 0) dans le système de coordonnées sphériques
défini figure 1.3 page 12, le potentiel des vitesses φ(r) = φ(θ, f) s’écrit [Ziomek ]

φ(θ, f) =

∞∑

m=0

(−j)m(2m+ 1)j
′

m

(
k
d

2

)
Pm(cos θ)

h
(2)
m (kr0)

h
(2)′
m (k d2)

, (2.4)

où jm(.) désigne la fonction sphérique de Bessel de première espèce et d’ordre m, tandis que la
notation ′ représente l’opération de dérivation. Si les deux microphones gauche et droite sont
placés en Mg = (d/2, π/2, 0) et Md = (d/2,−π/2, 0), alors les indices interauraux sont donnés
par [Nakadai ] :

∆ϕST (θ, f) = Arg
(
φg(θ, f)

)
− Arg

(
φd(θ, f)

)

∆ρST (θ, f) = 20 log10

|φg(θ, f)|
|φd(θ, f)| , (2.5)

avec φg(θ, f) = φ(
π

2
− θ, f) et φd(θ, f) = φ(−π

2
− θ, f) (2.6)

Contrairement au modèle basé sur la géométrie épipolaire, la théorie de la diffusion permet
donc l’obtention d’expressions théoriquement mieux étayées de l’IPD et ILD en fonction de
l’azimut θ, et l’inversion de ces formules pourra être utilisée pour la localisation. La figure 2.6
propose une comparaison de ces deux modèles, et montre que la prise en compte de la diffusion
acoustique permet d’approximer avec nettement moins d’erreur la valeur de l’IPD mesurée en
chambre anéchöıque. Cependant, bien que ceci ne soit pas mentionné dans [Nakadai ], le
modèle de la diffusion acoustique ne peut toujours pas prendre en compte l’acoustique de la pièce,
et la comparaison entre les IPD/ILD mesurées et les IPD/ILD théoriques sera très probablement
fortement perturbée en environnement réel.

Autres approches D’autres utilisations simples des indices interauraux ont été proposées
dans la communauté robotique. Par exemple, [Berglund ] présente un système construit à
partir d’un réseau de neurones et implémenté sur un robot Aibo de Sony. Les IPDs et ILDs sont
déterminées, pour chaque fréquence, à partir de (2.1), tandis que l’ITD (mesure du décalage
temporel entre deux signaux) provient d’un calcul de corrélation. Enfin, un quatrième indice
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(a) Mesures de l’IPD en chambre
anéchöıque, avec la tête

(b) Modèle basé sur la théorie de la
diffusion

(c) Résultats comparatifs entre la
théorie de la diffusion et la RAEG

Fig. 2.6 – [Nakadai ] - Mesures de l’IPD sur le robot SIG, et comparaison entre le modèle
donné par la géométrie épipolaire auditive (AEG) et la théorie de la diffusion.

interaural est introduit. Appelé différence relative interaurale en amplitude (Relative Interaural
Level Difference, ou RILD), il représente une normalisation de l’ILD par rapport à la puissance
du signal reçu à la fréquence considérée. L’ensemble de ces indices interauraux est ensuite re-
groupé en un unique vecteur d’entrée du réseau de neurones, puis est utilisé dans la procédure
d’apprentissage.

Une autre approche, proposée dans [Cavaco ], est basée uniquement sur les ITDs. Les
signaux issus des deux microphones sont tout d’abord traités par une banque de filtres de Bessel
telle que le iième filtre possède une bande passante Bi = [f1/2

i−1, f2/2
i−1], les deux fréquences

f1 et f2 vérifiant f1 > f2 > f1/2. Ensuite, chacune des sorties des filtres est utilisée de façon à
calculer l’ITD par une simple mesure du point de passage à zéro. Bien que cette méthode soit
extrêmement simple, elle nécessite de fixer arbitrairement des seuils de détection et s’avère très
sensible au bruit venant modifier les points de passage à zéro des signaux.

2.1.1.2 Stratégies de localisation

Nous avons détaillé dans la partie précédente la façon dont les indices interauraux peuvent
être reliés théoriquement à l’azimut de la source. Nous allons maintenant parcourir les différentes
méthodes permettant, à partir des différents modèles présentés précédemment, de localiser une
source sonore. [Nakadai a] propose un système complet, basé sur le modèle de la diffusion
acoustique de la tête, pour déterminer l’origine géométrique d’un son et l’extraire de l’ensemble
de la mixture sonore de l’environnement. Ce système, appelé “Active Direction Pass Filter”
(ADPF), est représenté sur la figure 2.7. Les signaux reçus par les deux microphones sont d’abord
décomposés dans le domaine fréquentiel par une FFT. Les pics du spectre obtenu sont ensuite
utilisés pour la localisation comme suit. Pour des fréquences inférieures à fth = 1500Hz, le
système calcule, pour chaque valeur possible de θ, l’IPD théorique ∆ϕST (θ, f) prédit selon le
modèle (2.4). Une première fonction de coût dIPD est alors construite [Nakadai a] :

dIPD(θ) =
1

nf≤fth

fth∑

f=fmin

1

f

(
∆ϕST (θ, f) − ∆ϕ(f)

)2
, (2.7)

où ∆ϕ(f) représente la mesure expérimentale de l’IPD, et nf≤fth
le nombre d’harmoniques dont

la fréquence est inférieure à fth. De la même façon, pour les fréquences supérieures à fth, une
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Fig. 2.7 – [Okuno ] - Architecture du système de localisation/extraction implémenté sur le
robot SIG.

fonction de coût dILD(θ), basée sur les mesures de l’ILD, est proposée [Nakadai a]

dILD(θ) =
1

nf>fth

fmax∑

f=fth

f
(
∆ρST (θ, f) − ∆ρ(f)

)2
, (2.8)

où ∆ρ(f) désigne la mesure de l’ILD, et nf>fth
le nombre d’harmoniques dont la fréquence

est supérieure à fth. Ces deux fonctions de coût permettent ensuite de déterminer le θ optimal
minimisant l’écart entre les modèles et les mesures. Pour cela, les deux distances dIPD et dILD
sont transformées en facteurs de croyance et fusionnées en un facteur PIPD+ILD(θ) par la théorie
de Dempster-Shafer. Au final, l’angle θs correspondant au maximum de PIPD+ILD est choisi
comme azimut de la source sonore.

Des résultats de localisation selon cette méthode sont proposés sur la figure 2.8. Bien que
l’utilisation du modèle basé sur la diffusion acoustique permette d’améliorer sensiblement la
précision de la localisation, l’erreur moyenne pire cas obtenue demeure de l’ordre de 10◦. Le
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Fig. 2.8 – [Nakadai ] - Résultats de localisation obtenus sur le robot SIG.

résultat de localisation obtenu est ensuite utilisé pour la séparation par l’ADPF. Un intervalle de
confiance est déterminé à partir de l’azimut estimé θ̂S , à l’aide d’une ”Pass Range Function”δ(θ).
Cette fonction correctrice empirique modélise la sensibilité amoindrie du système de localisation
pour des sources se situant sur les côtés de la tête du robot, et aboutit à considérer l’ensemble
des θ vérifiant θl < θ < θh, avec θl = θ̂s − δ(θ̂s) et θh = θ̂s + δ(θ̂s). Cet ensemble correspond à
un domaine dans lequel la source, détectée comme émettant depuis θ̂s, a une très forte chance
de se situer. De cette façon, les différentes fréquences contribuant à des valeur d’ITD et d’ILD
compatibles avec cet ensemble des θ sont collectées de façon à former un signal supposé provenir
de la direction θ̂s.

Les performances d’extraction sont évaluées dans [Nakadai a] et comparées selon le modèle
retenu pour exprimer le lien entre l’azimut et les indices interauraux. Sans surprise, le modèle
le plus abouti de la diffusion produit les meilleures performances. Un tel système de localisation
et extraction permet d’évaluer aussi l’amélioration produite par l’ADPF pour la reconnaissance
vocale. Une telle étude est menée dans [Yamamoto ] et [Nakadai b] où, à travers un scénario
incluant deux locuteurs suffisamment proches de SIG et séparés l’un de l’autre, des informations
visuelles et proprioceptives sont fusionnées de façon à améliorer l’interaction visuo-auditive avec
le robot. L’importance de la fusion du son avec la vision est illustrée dans [Okuno ] : trois per-
sonnes parlent ici en même temps, et le robot est capable d’associer les mots prononcés à chaque
personne. En cas d’échec de la reconnaissance, le robot tourne sa tête en direction du locuteur
et lui demande de répéter, seul, le mot prononcé. Enfin, l’implémentation du système complet
est abordée dans [Kuratori ]. L’ADPF et la technique de localisation utilisée requièrent une
puissance de calcul importante, si bien que le calcul est décentralisé et déporté à l’extérieur du
robot. De façon à embarquer le traitement à l’intérieur de la plate-forme, l’utilisation d’un pro-
cesseur dédié est proposée. Celui-ci est basé sur une architecture reconfigurable dynamiquement
et propose des performances brutes assimilables à celles obtenues avec un ordinateur de bureau
récent.

2.1.2 Les indices spectraux

Comme indiqué dans la partie 1.2.2.2 page 21, les indices spectraux ont pour origine les
diverses réflexions acoustiques créées principalement par notre oreille externe et sont exploités
chez l’humain pour la localisation verticale. En particulier, il semble que l’élévation de la source
influe sur la position de fortes coupures dans le spectre du signal perçu par une oreille (”notches”).
Le cerveau se charge ensuite d’intégrer ces indices monauraux (car déterminés sans comparaison
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Fig. 2.9 – [Kumon ] - Plate-forme expérimentale permettant d’évaluer le filtrage effectué par
l’oreille externe. A gauche et au milieu : le dispositif complet, avec les deux micros placés à
l’intérieur de l’oreille artificielle ; une cloche recouvre les moteurs de la platine pour isoler le
bruit. A droite : le détail des pavillons et de leur géométrie.

entre les signaux reçus par nos deux oreilles) avec les informations d’ITD et ILD pour localiser
une source sonore dans l’espace.

L’utilisation des indices spectraux en robotique est très peu évoquée dans la littérature.
Elle implique en effet la conception d’une oreille externe venant modifier le spectre des signaux
perçus. Ainsi, [Kumon ] propose la conception d’un pavillon artificiel permettant de localiser
verticalement un son. Celui-ci est représenté sur la figure 2.9, ainsi que l’ensemble du dispositif
expérimental. Toute la difficulté réside dans le fait qu’aucun modèle théorique ne permet de
définir la forme optimale de l’oreille externe conduisant à la présence de ”notches”spécifiés pour
différentes élévations. Cependant, une règle empirique doit être respectée : il est nécessaire
que la forme du pavillon soit irrégulière ou asymétrique. La forme exponentielle proposée dans
[Kumon ] est reportée sur la figure 2.10. Un modèle simplifié, inspiré de [Hebrank ] et
basé sur la superposition de l’onde incidente avec une unique réflexion induite par le pavillon
permet alors de prédire, à partir de la position des notches, l’élévation correspondante. La
figure 2.10 présente également les spectres expérimentaux des signaux reçus, sur lesquels sont
indiqués différents ”notches” NA, NB et NC [Kumon ]. Ces mesures montrent que plusieurs
notches apparaissent ou disparaissent selon l’élévation, mais ne sont pas toujours facilement
détectables. De plus, la présence d’obstacles dans l’environnement induit des réflexions multiples
à l’origine de sommations destructives produisant de multiples coupures. Néanmoins, la position
en fréquence des notches les plus importants varie bien en fonction de l’élévation selon la même
tendance que celle prédite par le modèle simple proposé. La dispersion des valeurs obtenues est

Fig. 2.10 – [Kumon ] - Modèle du pavillon externe proposé (gauche), et spectres obtenus en
fonction de l’élévation (de gauche à droite : 45◦, 75◦ et 105◦).
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toutefois très importante et ne permet de déterminer l’élévation qu’à environ ±25◦ près. Une
modélisation plus complète, disponible dans [Lopez-Poveda ], prend en compte les multiples
réflexions et diffractions que subit l’onde sonore. Elle peut être utilisée pour modifier l’expression
des intensités et des spectres des sons reçus par les microphones placés à l’intérieur de l’oreille
artificielle. Cependant, cette modélisation reste difficilement exploitable pour la conception de
pavillon.

2.1.3 L’effet de précédence

Nous avons vu dans le chapitre précédent que l’homme sait localiser précisément une source
sonore, y compris dans un environnement fortement réverbérant. Dans de telles conditions, notre
cerveau détecte dans les signaux perçus des zones dites ”libres d’écho” qui sont ensuite utilisées
pour la localisation. Ce phénomène est appelé effet de précédence, ou effet de Haas. La com-
munauté robotique a tenté de transposer ce principe pour proposer de nouvelles stratégies de
localisation de sources sonores. L’idée n’est donc plus d’effectuer la localisation par intégration
temporelle des informations issues de microphones, mais plutôt de travailler sur un très court
intervalle de temps pendant lequel le signal est supposé non entaché d’échos. [Huang ] en pro-

(a) Détection des zones libres d’écho.

(b) Modélisation de l’écho.

(c) Résultats de localisation en environnement réel, sur
des intervalles de temps de 0.5s.

Fig. 2.11 – [Huang b] - De la modélisation de l’écho aux résultats de localisation obtenus en
travaillant sur les parties libres d’écho des signaux reçus.

pose une première implémentation, testée sur un capteur sonore constitué de trois microphones
disposés en triangle. Les sorties de ces trois transducteurs sont tout d’abord comparées à un
seuil permettant de décider de la présence ou non de signal. Si un signal est détecté, et s’il est
précédé d’une durée de silence suffisamment longue, alors il est mémorisé pendant une courte
durée T fonction des paramètres géométriques de la pièce et du capteur. Ensuite, la sortie de
chaque microphone est décomposée en un ensemble de signaux à bande étroite par une banque
de filtres passe-bande. Des délais temporels ∆tij liés à la propagation entre chacune des paires
de microphones sont alors déduits des points de passage à zéro de ces signaux bande étroite,
et reportés dans des histogrammes accumulant leurs valeurs pendant une durée suffisamment
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longue. Le passage d’un histogramme des durées à un histogramme moyen de l’azimut θ est basé
sur une simple relation géométrique liée au placement des microphones. Cette méthode simple
conduit à une précision de l’ordre de 10◦, mais n’est opérationnelle qu’en présence de silences
marqués dans le signal émis par la source. Ainsi, lorsque deux locuteurs parlent simultanément,
seulement 9% de la durée des signaux est exploitable pour la localisation. Un autre inconvénient
réside dans la nécessité d’accumuler des valeurs des décalages temporels pendant une durée non
négligeable (environ 20s), ce qui ralentit significativement la localisation.

Une première amélioration est proposée dans [Huang c] et [Huang ]. Elle est basée sur
un modèle de l’écho, paramétré par la réponse impulsionnelle simplifiée h(t) définie par la figure
2.11(b), avec

h(t) =





1, t = 0 (chemin direct)
0, 0 < t < τfe (zone sans écho)

αfe e
−(t−τfe)/τ , t ≥ τfe,

(2.9)

où αfe et τfe représentent respectivement l’amplitude et le retard du premier écho, et τ désigne
une constante de temps. Après convolution du signal reçu avec le modèle (2.9), l’amplitude de
l’écho est estimée et permet de calculer un ”rapport son sur écho”(Sound to Echo Ratio, ou SER)
au cours du temps. Les zones utiles pour la localisation sont alors isolées par simple seuillage. Si
l’estimation des zones libres d’écho repose maintenant sur un modèle, la localisation est toujours
basée sur l’approximation des délais ∆tij à partir des points de passage à zéro des signaux perçus.
L’azimut est ensuite estimé à partir de seulement deux des trois ∆tij disponibles ; les décalages
temporels les plus courts sont sélectionnés, car leur choix conduit à une sensibilité minimale à
l’erreur d’approximation des ∆tij [Huang ]. Cette utilisation du modèle (2.9) est illustrée sur
la figure 2.11(a) où l’enveloppe du signal reçu sur un des trois microphones dans la bande 255 Hz
est représentée.

Enfin, [Huang b] propose de mixer les deux approches précédentes en utilisant les histo-
grammes des délais ∆tij ainsi que le modèle d’écho de [Huang c]. Cette fois, la détection des
zones libres d’écho s’effectue avec le modèle donné par (2.9), mais en aval des filtres passe-bande
réalisant la décomposition fréquentielle des signaux reçus. Ainsi, les zones utiles pour la loca-
lisation sont totalement indépendantes les unes des autres, et la fusion par simple moyennage
des histogrammes n’est donc plus possible puisque ne correspondant plus nécessairement à la
même fenêtre temporelle. Des heuristiques simples sont proposées de façon à filtrer les fausses
détections et permettent à l’algorithme de fonctionner à une cadence plus élevée, de l’ordre de
2 Hz. Un résultat de localisation est reproduit figure 2.11(c), sur laquelle sont représentés les his-
togrammes de l’azimut obtenus en environnement réel. La précision mesurée est alors de l’ordre
de 5◦.

2.1.4 Autres approches biomimétiques

Parmi les méthodes que nous venons de présenter, un grand nombre s’appuie sur une dé-
composition fréquentielle des signaux perçus. La majorité effectue cette transformation par l’in-
termédiaire d’une transformation de Fourier, souvent implémentée sous sa forme ”optimisée”
FFT (Fast Fourier Transform). D’autres proposent l’utilisation de filtres passe-bande. Ainsi,
[Cavaco ] choisit des filtres de Bessel d’ordre 8 de bande passante décroissante avec la fré-
quence centrale, tandis que [Huang b] propose une approche voisine sans plus de précisions
sur la nature des filtres utilisés.

Toutes ces méthodes, aussi efficaces soient elles, ne représentent pas véritablement la dé-
composition fréquentielle effectuée au sein de l’oreille interne. C’est pourquoi [Heckmann ]
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suggère l’exploitation d’une banque de filtres passe-bande modélisant la vibration de la mem-
brane basilaire située à l’intérieur de la cochlée. Ces filtres gammatones sont issus d’expériences
physiologiques menées chez le chat dans [Johannesma ]. Ils émulent la séparation fréquentielle
effectuée par la cochlée pour des niveaux modérés de stimuli sonores [Patterson ]. La réponse
impulsionnelle h(t) d’un filtre gammatone s’écrit [Van Immerseel ]

h(t) ∼ tN−1e−2πbERB(fc)t cos(2πfct+ φ), (2.10)

où N , fc, φ désignent respectivement son ordre, sa fréquence centrale et une phase constante,
et b est un paramètre lié à son temps de réponse. La grandeur ERB(f), dite ”largeur de bande
rectangulaire équivalente” (Equivalent Rectangular Bandwidth), représente, pour chaque filtre
auditif, la largeur d’un filtre passe-bande idéal de même fréquence centrale qui, alimenté par un
bruit blanc, produirait la même énergie en sortie. Traditionnellement, l’ERB vérifie la relation
ERB(f) = 24.7 + 0.108f pour des niveaux sonores modérés. Les filtres gammatones tirent leur
nom du fait que leur réponse impulsionnelle fait apparâıtre l’expression de la fonction de répar-
tition Gamma ainsi qu’un terme mono-fréquentiel de fréquence fc. La figure 2.12(a) représente
la réponse impulsionnelle d’un filtre gammatone de fréquence centrale fc = 1.5kHz et de largeur
de bande fb = 50Hz. Nous pouvons remarquer sur la figure 2.12 que la largeur de bande des

(a) Réponse impulsionnelle d’un filtre gammatone (b) Banque de filtres gammatones

Fig. 2.12 – [Gnansia ] - Illustration des caractéristiques temporelles et fréquentielles des filtres
gammatone.

filtres gammatones augmente avec la fréquence de telle sorte qu’elle représente environ 15% de
leur fréquence centrale [Gnansia ]. Cette caractéristique importante représente une des par-
ticularités de notre système auditif, dont la discrimination fréquentielle s’avère meilleure pour
les basses fréquences. Cependant, si le modèle (2.10) s’avère plausible pour de faibles niveaux
sonores, l’utilisation de filtres auditifs plus développés est nécessaire pour modéliser les phéno-
mènes non linéaires constatés à l’intérieur de la cochlée. Par exemple, la bande passante ainsi
que la fréquence centrale des filtres s’avère être fonction de l’intensité sonore. [Irino ] propose
d’introduire un terme analogue à une modulation de fréquence dans l’expression de la réponse
impulsionnelle des filtres gammatone afin de produire un spectre en amplitude asymétrique par
rapport à la fréquence centrale. Appelé ”filtre gammachirp”, ce type de filtre auditif est aujour-
d’hui le plus souvent utilisé pour modéliser la décomposition fréquentielle opérée par notre oreille
interne, mais n’a pas encore été exploité en robotique.
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2.1.5 Conclusion

Les méthodes biomimétiques présentent des résultats contrastés. A partir d’un nombre très
réduit de microphones, la communauté robotique a su proposer des solutions originales pour
localiser et extraire des sons de l’environnement d’un robot. Seulement, nous avons illustré toute
la difficulté à reproduire les capacités auditives de l’homme à partir de mécanismes bioinspirés.
Ainsi, l’exploitation des indices interauraux nécessite une modélisation très précise des modifi-
cations induites par la présence de la tête. Les indices interspectraux sont quant à eux en l’état
actuel très difficilement exploitables. Enfin, l’effet de précédence est à l’origine de résultats de
localisation intéressants, mais fournis à une cadence peu élevée. Dans tous les cas, la définition de
modèles précis de la propagation s’avère indispensable pour décrire avec justesse les évolutions
des différents indices auditifs. De plus, nous avons montré le manque de robustesse de toutes
ces techniques aux variations de l’environnement acoustique. Beaucoup de modèles, validés ex-
périmentalement en chambre anéchöıque, ne permettent pas d’aboutir à une localisation précise
sans connaissance à priori de l’environnement dans lequel le robot sera amené à se déplacer.
L’ensemble de ces éléments nous poussent à mettre de côté dans un premier temps l’ensemble
de ces approches biomimétiques pour nous focaliser sur les techniques issues de la communauté
du Traitement du Signal.

2.2 Les méthodes d’antennerie

Nous venons de détailler dans la partie précédente l’ensemble des méthodes bio-inspirées
utilisées jusqu’ici en robotique. Ces méthodes présentent l’avantage indéniable de ne nécessiter
qu’un nombre très réduit de microphones (de deux à quatre en règle générale), facilitant grande-
ment leur implémentation sur une plateforme robotique. Cependant, elles paient parfois le prix
de leur simplicité géométrique par une certaine complexité algorithmique, qui nécessite alors du
matériel spécifique pour pouvoir les implémenter en temps réel [Kuratori ]. Dès lors, pourquoi
se limiter à l’utilisation de systèmes biomimétiques ? Travailler avec plus de deux microphones
peut permettre en effet d’augmenter la résolution de la localisation, de rendre le système plus
robuste aux différents bruits, etc. Nous convergeons donc tout naturellement vers l’utilisation
d’antennes de microphones, domaine déjà largement étudié par les communautés du Traitement
du Signal et de l’Acoustique.

Les antennes sont utilisées depuis longtemps dans des applications aussi variées que la radio-
astronomie, les radars, les systèmes à sonar, les télécommunications, etc. Leur exploitation en
robotique est au contraire restée longtemps assez confidentielle. Cependant, ces cinq dernières
années ont vu l’adoption progressive par la communauté robotique de méthodes éprouvées pour
la localisation de source sonore. Après avoir introduit les notations de ce chapitre, nous pré-
sentons la méthode haute-résolution la plus commune en traitement du signal appelée MUSIC.
Cet méthode illustre efficacement les limites imposées par un traitement temps réel des informa-
tions sonores. Puis, dans une seconde partie, nous abordons les méthodes visant à déterminer
les délais temporels causés par la propagation entre de multiples microphones. Ici, l’utilisation
de la redondance de l’information permet d’aboutir à une localisation plus précise et plus ro-
buste aux conditions expérimentales. Enfin, nous terminons par l’ensemble des techniques déjà
utilisées en robotique basées sur la formation de voie : la simplicité des algorithmes et de leurs
implémentations font de celle-ci le premier candidat idéal à une utilisation sur un robot.
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2.2.1 Notations

Considérons que S sources sonores ponctuelles émettent depuis les points repérés par rs
1, rs

2,
. . ., rs

S , dans un système de coordonnées sphériques tel que rs
s = (rs, θs, ψs). Les quantités rs,

θs et ψs représentent donc respectivement la distance à l’origine, l’azimut et l’élévation de la
sième source (voir figure 2.13). Rappelons que l’hypothèse de dépendance temporelle harmonique
(1.27) est supposée vérifiée, de sorte que n’importe quel signal spatio-temporel y(r, t) s’écrit sous
la forme

y(r, t) = Y (r, k)ejkct, (2.11)

où Y (r, k) décrit l’amplitude complexe de y(r, t) ne dépendant que de l’espace, avec k le nombre
d’onde ou fréquence. Si les signaux mis en jeux sont large bande, alors par application du principe
de superposition, il vient

y(r, t) =
c

2π

∫ ∞

−∞
Y (r, k)ejkctdt. (2.12)

Notons que la paire (y(r, t) ;Y (r, k)) définit une Transformée de Fourier.

Dans toute la suite, nous considérons une antenne constituée de N microphones placés aux
positions rm

n , n = 1, . . . , N . Nous faisons l’hypothèse que l’ensemble de ces transducteurs est
omnidirectionnel, et possède la même réponse en fréquences a(k). La sélection de transducteurs
de bonne qualité et éventuellement appariés garantit la validité de cette simplification. Nous

X

Y

Z

Sources

Micron

rs
s

rm
n

rm
n − rs

s

ψs

θs

Fig. 2.13 – Organisation d’une antenne de microphone.

avions démontré que le potentiel des vitesses Φ(r, t) peut être décrit, dans le cas d’une source de
fréquence k située en rs

s par l’équation (1.53) page 15. De cette relation, il découle immédiatement
que le potentiel des vitesses Φn(t) mesuré en r = rm

n , position du nième microphone, s’exprime

par Φn(t) , φn(r
m
n , k)e

jkct = − 1
4π‖rm

n −rs
s‖
ejkc

(
t−

‖rmn −r
s
s‖

c

)
. Si Φ0(t) désigne le potentiel en r = 0,

i.e. en l’origine du repère, alors il vient

Φn(t) =
‖rs
s‖

‖rm
n − rs

s‖
Φ0

(
t− ‖rm

n − rs
s‖

c
+

‖rs
s‖
c

)
. (2.13)
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Sous ces notations, en considérant que la réponse en fréquence a(k) = 1 et que les micro-
phones considérés sont sensibles aux variations de pression au cours du temps, le signal sonore
mn(t) causé par les S sources sonores et reçu par le nième microphone est donc donné par la
relation

mn(t) = K
S∑

s=1

Φn(t),

où K désigne une constante exprimant la relation de proportionnalité existant entre le potentiel
des vitesses et le signal s0s(t), i.e. Φ0(t) = Ks0s(t). Afin de simplifier les notations, nous sup-
poserons dans la suite que K = 1. L’introduction de (2.13) dans l’équation précédente donne
alors

mn(t) =

S∑

s=1

αn(r
s
s) s

0
s

(
t− τn(r

s
s)

)
+ bn(t), (2.14)

où s0s(t) désigne le signal fictif reçu à l’origine O et dû à la seule sième source, et le bruit
additif bn(t) modélise la présence de sources parasites dans l’environnement ainsi que le bruit
électronique en sortie des microphones. En d’autres termes, mn(t) est une combinaison linéaire
des signaux s0s(t) amplifiés d’un facteur αn(r) et décalés temporellement de délais τn(r), avec

τn(r) =
‖rm
n − r‖
c

− ‖r‖
c
, (2.15)

αn(r) =
‖r‖

‖rm
n − r‖ . (2.16)

La transformée de Fourier de l’équation (2.14) conduit à l’expression

Mn(k) =

S∑

s=1

Vn(r
s
s, k)S

0
s (k) +Bn(k), (2.17)

où Mn(k), S
0
s (k) et Bn(k) désignent respectivement les transformées de Fourier des signaux

mn(t), s
0
s(t) et bn(t). De plus,

Vn(r, k) = ‖r‖ ejk‖r‖ e
−jk‖rm

n −r‖

‖rm
n − r‖ , (2.18)

et constitue le nième élément du vecteur d’antenne V(r, k) ,
(
V1(r, k), . . . , VN (r, k)

)T
. De la

même façon, nous noterons M(k) ,
(
M1(k), . . . ,MN (k)

)T
le vecteur appelé vecteur des ob-

servations regroupant les transformées de Fourier des signaux reçus. De cette façon, l’équation
(2.17) peut être ré-écrite matriciellement sous la forme

M(k) = V(k)S0(k) + B(k), (2.19)

avec S0(k) , (S0
1(k), . . . , S0

S(k))T et B(k) , (B1(k), . . . , BN (k))T . La matrice V(k), appelée
matrice d’antenne, satisfait donc

V(k) ,
(
V(rs

1, k), . . . ,V(rs
S , k)

)
. (2.20)
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L’équation (2.17) nous indique que l’élément Vn(r
s
s, k) du vecteur d’antenne V(rs

s, k) peut être
vu comme la fonction de transfert, lorsque seule la source s est active, entre le signal présent en
sortie du micro n et le signal fictif mesuré en O. Ainsi, Vn(r

s
s, k) peut être aussi interprété comme

étant la fonction de transfert normalisée entre la source s et le capteur n. De ce fait, Vn(r
s
s, k) est

solution de l’équation d’Helmholtz (1.29), et il est effectivement possible d’exprimer (2.18) sous
une forme plus complexe analogue à (1.47) décrivant des fronts d’onde sphériques. L’expression
2.18 peut être simplifiée en considérant cette fois des fronts d’onde plans, i.e. en admettant que
la distance à la source tend vers l’infini, auquel cas la courbure du front d’onde tend vers zéro.
Notons cependant que si ce cas limite permet de passer rigoureusement des ondes sphériques
aux ondes planes, des fronts d’onde plans peuvent être envisagés dès lors que les distances
des microphones aux sources excèdent une borne inférieure dr. Cette distance est fonction de la
fréquence et de la taille de l’antenne, et sera discutée en détail dans le chapitre suivant. Retenons
simplement qu’elle permet de discriminer deux domaines de proximité au capteur : dans celui
dit du champ proche, pour des distances r ≤ dr, les fronts d’ondes devront être considérés
comme sphériques, alors que dans celui dit du champ lointain, pour des distances d > dr,
les fronts d’ondes pourront être considérés comme plans. Dans la suite, toutes les grandeurs
relatives au champ lointain porteront en exposant le signe ∞ et ne seront plus fonction de la
distance r, de telle sorte que le vecteur d’antenne V∞(r, k) = V∞(θ, ψ, k) en champ lointain

s’écrit V∞(θ, ψ, k) ,
(
V∞

1 (θ, ψ, k), . . . , V∞
N (θ, ψ, k)

)T
, chaque élément V∞

n (θ, ψ, k) satisfaisant

V∞
n (θ, ψ, k) = V∞

n (r, k) , limr→∞ Vn(r, k).

A partir de maintenant, pour simplifier l’étude, nous supposerons que l’antenne considérée
est linéaire et que les N microphones qui la constituent sont placés aux abscisses z1, . . . , zN de
l’axe Z, cf . figure 2.14. Le problème présentant une symétrie de révolution autour de l’axe Z,

z1 z2 O zN

Z
θs

rs

Ss

Fig. 2.14 – Organisation de l’antenne linéaire de microphones. Chacun des N microphones est
placé à l’abscisse zn, tandis que la sièmesource émet depuis le point S situé en (rs, θs).

toutes les caractéristiques sont invariantes par rapport aux angles ψ, de sorte que le vecteur r
peut être réduit à ses composantes r = (r, θ). En outre, la distance ‖rm

n − rs
s‖ entre la sième

source et le nième microphone se simplifie en

‖rm
n − rs

s‖ =
√
r2s + z2

n − 2rszn cos θs. (2.21)

L’expression (2.18) du nième élément du vecteur d’antenne devient alors

Vn(r, k) = Vn(r, θ, k) =
r ejkr√

r2 + z2
n − 2rzn cos θ

e−jk
√
r2+z2n−2rzn cos θ. (2.22)

Enfin, en champ lointain, (2.22) se particularise en
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V∞
n (θ, k) = e−jkzn cos θ. (2.23)

Du fait que sous ces hypothèses toutes les sources se situent à une distance infinie, l’expression
(2.14) du signal mn(t), noté maintenant m∞

n (t) reçu par le nième microphone se transforme en

m∞
n (t) =

S∑

s=1

s0 ∞
s

(
t− τ∞n (θs)

)
+ bn(t), (2.24)

où s0 ∞
s (t) désigne le signal fictif en O causé par la sième source située en champ lointain.

Le délai lié à la propagation τn(r), d’expression (2.16) en champ proche, s’écrit maintenant
τ∞n (r) = τ∞n (θ) en champ lointain et s’exprime selon

τ∞n (θ) =
zn
c

cos θ, (2.25)

comme le laissait supposer (2.23).

2.2.2 Une méthode haute résolution : MUSIC

La méthode d’analyse spectrale paramétrique MUSIC, pour MUltiple SIgnal Classification,
proposée dans [Schmidt ], permet une amélioration significative de la localisation d’une source.
A ce titre, elle fait partie des méthodes dites ”̀a haute résolution”, dont elle est certainement la
plus célèbre. Nous proposons tout d’abord de la décrire, puis de détailler son utilisation dans le
contexte de la robotique.

2.2.2.1 Description de l’approche

On admet que la scène sonore comprend S sources sonores faible bande, de même fréquence
k ainsi qu’une antenne de N microphones telle que celle représentée figure 2.14, avec S < N . Les
sources sont supposées assimilables à des processus centrés, stationnaires et ergodiques. Dans la
suite, nous omettons la dépendance à la fréquence k afin de simplifier les notations. Rappelons
ici l’équation (2.19), permettant d’exprimer les signaux reçus sur les microphones, en fonction
des signaux sources et du bruit

M = VS0 + B,

où V désigne la matrice d’antenne de dimension (N × S) définie par (2.20). Le bruit additif
B = B(k) est supposé spatialement et temporellement blanc, stationnaire, et de même puissance
σ2
b sur chacun des microphones, de telle sorte que sa matrice de covariance ΓB, de dimension
N ×N vérifie

ΓB , E[BBH ] = σ2
bIN , (2.26)

où IN désigne la matrice identité de dimension N et E[.] l’espérance mathématique. Ce bruit
est en outre supposé indépendant des sources, auquel cas

E[S0BH ] = 0. (2.27)

Le vecteur G = VS0 = (V(rs
1)| . . . |V(rs

S))S0, de dimension (N × 1), appartient au sous-
espace GS de C

N engendré par les vecteurs d’antenne V(rs
s) (s = 1 . . . S), également appelé

sous-espace signal. Nous noterons GB le sous-espace supplémentaire, appelé aussi sous-espace
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bruit. Dans la suite, nous supposerons que les signaux sources ne sont pas corrélés, ce qui im-
plique que leur matrice de covariance ΓS0 , E[S0S0H ] est non singulière. Sous cette hypothèse,
et en considérant que les vecteurs d’antenne V(rs

s), s = 1, . . . , S, forment une famille libre, le
sous-espace signal GS est de dimension égale à S.

L’algorithme MUSIC est basé sur la décomposition en éléments propres de la matrice de cova-
riance ΓM , E[MMH ] des signaux issus des microphones, aussi appelée matrice interspectrale.
Celle-ci s’écrit, en raison de l’hypothèse d’indépendance (2.27)

ΓM = ΓS + ΓB, avec ΓS = V ΓS0 VH et ΓB = σ2
bIN . (2.28)

Du fait que la matrice V est supposée de rang S, la matrice hermitienne ΓS ∈ C
N×N , semi-

définie positive par construction, est de rang S < N . Il en résulte que son noyau est de dimension
N −S. Par conséquent, la décomposition en éléments propres de ΓS conduit à S valeurs propres
réelles strictement positives λn, n = 1, . . . , S, correspondant aux S sources, ainsi qu’à (N − S)
valeurs propres nulles λn, n = S + 1, . . . , N . Notons Un le vecteur propre à droite associé à la
valeur propre λn, n = 1, . . . , N . La matrice interspectrale ΓM est elle aussi une matrice semi-
définie positive par construction, et admet donc N valeurs propres réelles positives ou nulles
associées à des vecteurs propres pouvant être choisis orthogonaux entre eux. D’après (2.28), les
vecteurs propres de ΓS sont aussi vecteurs propres de ΓM , mais avec comme valeur propre ln
associée

ln = λn + σ2
b , n ∈ [1, . . . , N ]. (2.29)

L’ordonnancement des valeurs propres de ΓM dans l’ordre croissant permet donc de distin-
guer les deux sous-espaces vectoriels GS et GB : le sous-espace signal GS est engendré par les
vecteurs Un (n ∈ [1, . . . , S]) associés aux S plus grandes valeurs propres de ΓM , et le sous-espace
bruit GB est engendré par les vecteurs Un (n ∈ [S+1, . . . , N ]) associés aux N−S valeurs propres
de ΓM égales à σ2

b .
C’est sur cette propriété qu’est fondée l’estimation de l’angle d’incidence – voire de la distance

– des sources par la méthode MUSIC. En effet, d’après la propriété d’orthogonalité des vecteurs
propres de ΓM , tout vecteur X du sous-espace bruit GB est orthogonal à tout vecteur de l’espace
signal GS . Un tel vecteur X est donc en particulier orthogonal à tous les vecteurs d’antenne
V(rs

1), . . . ,V(rs
S), i.e.

∀X ∈ GB, ∀s ∈ [1, . . . , S], V(rs
s)
HX = 0. (2.30)

Il s’en suit également que les vecteurs d’antenne V(rs
s) vérifient

∀s ∈ [1, . . . , S],

N∑

i=S+1

|V(rs
s)
HUi|2 = 0. (2.31)

L’idée de la méthode MUSIC est donc d’exploiter le fait que les vecteurs d’antenne, aux
directions des différentes sources prises séparément, sont orthogonaux à l’espace bruit déterminé
par la décomposition spectrale de la matrice de covariance des signaux. En pratique, ΓM ne peut
être qu’approximée à partir des enveloppes complexes déterminées aux instants d’échantillonnage
tl, avec l ∈ [1, . . . , L], e.g. en définissant son estimée,

Γ̂M =
1

L

L∑

l=1

m(tl)m(tl)
H , avec m(t) =

(
m1(t), . . . ,mN (t)

)T
, L ≥ N. (2.32)
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Les vecteurs propres Û1, . . . , ÛN de Γ̂M et l’espace bruit estimé ĜB ne vérifient pas parfai-
tement les propriétés théoriques (2.30) et (2.31). Cependant, la fonction

P (r) =
1

∑N
i=S+1 |V(r)HÛi|2

=
1

V(r)HΠBV(r)
, (2.33)

appelée pseudo-spectre peut être utilisée pour estimer les positions des sources r̂s
s, s = 1, . . . , S à

partir de ses maxima. La matrice ΠB =
∑N

i=S+1 ÛiÛ
H
i est quant à elle nommée projecteur dans

l’espace bruit. Finalement la méthode MUSIC peut être synthétisée en les étapes suivantes :

1. Acquisition de L N−uplets m(t1), . . . ,m(tL) par les microphones ;

2. Calcul de l’estimée Γ̂M de la matrice interspectrale,

3. Décomposition de Γ̂M en les valeurs propres l1 ≥ l2 . . . ≥ lN et les vecteurs propres
Û1, . . . , ÛN ;

4. Séparation des espaces signal ĜS et bruit ĜB, et calcul du projecteur ΠB ;

5. Définition du pseudo-spectre P (r), e.g. sur un ensemble fini de valeurs de r ;

6. Et enfin, détection des positions en tant que les maxima de P (r).

2.2.2.2 Exploitation en robotique

A notre connaissance, l’unique implémentation de MUSIC en robotique a été proposée dans
[Asano ], sur le robot Jijo-2 présenté figure 2.15(a). Celui-ci est équipé de 8 microphones
répartis sur sa circonférence. La localisation de sources telles que la voix est effectuée en adaptant
l’algorithme présenté précédemment au cas large bande. Dans un premier temps, des pseudo-
spectres P (r, k) sont déterminés pour toutes les fréquences k comprises dans un domaine [kL; kH ]
sélectionné par une transformée de Fourier. La localisation est ensuite basée sur le pseudo-spectre
moyen

P̄ (r) =

kH∑

k=kL

P (r, k) =

kH∑

k=kL

1

V(r, k)HΠBV(r, k)
. (2.34)

Néanmoins, [Asano ] propose de remplacer dans les calculs des pseudo-spectres le vecteur
V(r, k) défini en (2.18) par

V̄(r, k) =
(
e−jkcτ1(r), . . . , e−jkcτN (r)

)
, (2.35)

de façon à ne prendre en compte que la différence en phase entre chacun des microphones. Au
final, les signaux reçus sur les microphones, échantillonnés à 16 kHz, sont d’abord décomposés
dans le domaine fréquentiel par une FFT calculée sur 1024 points, à partir de fenêtres d’obser-
vation de 512 points décalées successivement de 160 points. L’estimation de la covariance (2.32)
s’effectue sur L = 16 valeurs, et conduit au résultat de localisation présenté figure 2.15(b), où
fL = 500 Hz et fH = 3 kHz. Les deux sources semblent correctement localisées, à la fois en
azimut et en distance, mais aucun détail n’est donné sur la précision obtenue.

Si ces résultats permettent d’estimer à la fois l’azimut et la distance des sources, c’est au prix
de calculs complexes qui ne peuvent probablement pas être effectués en temps réel. [Asano ]
ne détaille absolument pas l’implémentation de l’algorithme, et il est fort probable que ses ré-
sultats soient obtenus hors ligne à partir de relevés expérimentaux. En effet, MUSIC étendu de
cette façon au cas large bande nécessite, pour chacune des fréquences constituant les signaux,
de calculer les matrices de covariance et d’en effectuer la décomposition en éléments propres.
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(a) Robot Jijo-2, équipé de 8
microphones

(b) Résultats de localisation obtenus avec MUSIC

Fig. 2.15 – [Asano ] - Utilisation de l’algorithme haute résolution MUSIC en robotique.

Compte tenu des domaines de fréquence mis en jeu ici et de la fréquence d’échantillonnage rete-
nue, cela reviendrait ici à calculer environ 160 décompositions en éléments propres de matrices
de dimension 8 × 8 en seulement 160ms. A moins d’utiliser une CPU puissante difficilement
embarquable sur un robot, une telle charge de calcul n’est pas envisageable. C’est pour cette
raison que MUSIC n’a quasiment jamais été utilisé en robotique, malgré la précision des résul-
tats obtenus. Cependant, des résultats récents issus de la communauté du traitement du signal
permettent aujourd’hui d’envisager l’utilisation de MUSIC pour des signaux large bande, tout
en réduisant drastiquement la puissance de calcul nécessaire. Nous discuterons de ces extensions
dans le chapitre 4 de cette thèse.

2.2.3 Localisation par corrélation

Tout comme un son arrive à nos deux oreilles décalé temporellement à cause de la propaga-
tion, l’échantillonnage spatial opéré par une antenne de microphones est à l’origine de décalages
temporels, aussi appelés Time Delay Of Arrival ou TDOA, entre chacun des signaux disponibles
en sortie des microphones. Les méthodes de localisation de source présentées ici visent à exploiter
l’information spatiale incluse dans ces délais pour remonter à l’origine de la source sonore. Pour
cela, deux étapes sont indispensables :

– La première étape consiste à déterminer les TDOAs entre chaque paire de microphones.
Nous présentons dans une première partie la méthode la plus immédiate, basée sur les
intercorrélations entre les signaux mesurés.

– La seconde étape repose sur l’expression théorique, à partir d’un modèle de propagation,
des TDOAs en fonction de la position de la source. A partir de leurs mesures expéri-
mentales, il est alors possible de réaliser la localisation par inversion de modèle. Nous
présentons dans une seconde partie les solutions géométriques proposées par les roboti-
ciens à ce problème.
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Notons la ressemblance immédiate entre la notion de TDOA, habituellement utilisée en an-
tennerie, et celle de l’ITD (ou IPD dans le cas monofréquentiel), réservée plutôt aux approches
bio-inspirées. Ces deux grandeurs traduisent pourtant la même réalité physique, si bien que l’uti-
lisation de TDOAs pourrait être perçue comme une approche biomimétique. Certains modèles
laissent penser que le cerveau effectue une opération de corrélation, au moyen d’un mécanisme
de lignes à retard neuronales, pour déterminer cet indice interaural [Purves ]. Cependant, la
méthode de calcul des TDOAs présentée ici, de même que son exploitation pour la localisation,
est très éloignée des opérations effectuées effectivement par le cerveau. C’est pourquoi nous avons
choisi de classer ces approches dans la partie relative à l’antennerie.

2.2.3.1 Détermination des TDOAs

Généralités La méthode la plus classique pour la détermination du décalage temporel entre
deux signaux mi(t) et mj(t) perçus par deux microphones i et j, repose sur la définition de la
fonction d’intercorrélation Rij(τ) dont l’expression est

Rij(τ) = E[mi(t)mj(t− τ)]. (2.36)

Supposons, pour simplifier les notations, qu’une seule source sonore soit présente dans l’en-
vironnement et émette un signal s(t). D’après la formulation analytique des signaux mi(t) et
mj(t) issue de (2.14), la fonction d’intercorrélation Rij(τ) est reliée à l’autocorrélation Rss(τ)
de la source, l’intercorrélation Rbibj du bruit et le TDOA ∆Tij = τi − τj entre les micros i et j
par

Rij(τ) = αiαjRss(τ − ∆Tij) +Rbibj (τ). (2.37)

Par conséquent, ∆Tij est la valeur de τ qui maximise la fonction Rij(τ). Seulement, la
définition (2.36) requière une durée d’observation des signaux infinie. En pratique, seule une
estimée R̂ij(τ) peut être calculée, e.g. sur une fenêtre d’observation centrée sur l’instant t0 et de
durée T par [Omologo ]

R̂ij(τ) =
1

T

∫ t0+T
2

t0−
T
2

mi(t)mj(t− τ)dt. (2.38)

Comme les signaux issus des microphones sont généralement numérisés à une période d’échan-
tillonnage Te, l’observation sur une durée T revient donc à travailler sur un nombre fini P
d’échantillons tel que T = PTe. L’équation (2.38) devient alors

R̂ij [τ
′] =

1

P

P−1∑

p=0

mi[p]mj [p− τ ], (2.39)

avec mi[p] = mi(pTe) et R̂ij [τ
′] = R̂ij(τ

′Te). Le problème du calcul de la fonction d’intercorré-
lation par (2.39) réside dans sa complexité en O(P 2). Cependant, il demeure possible d’exhiber
une approximation dans le domaine fréquentiel au moyen de la transformée de Fourier inverse
de l’interspectre, réduisant ainsi sa complexité à O(P log2 P ) [Valin ]. Cette approximation
dans le domaine spectral s’exprime par

R̂ij [τ
′] =

P−1∑

k=0

Mi[k]M
∗
j [k]e

j2πkτ ′/P , (2.40)
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où Mi[k] désigne la transformée de Fourier discrète du signal numérique mi[p] définie par
Mi[k] =

∑P−1
p=0 mi[p]e

−j(2π/P )kp, k ∈ Z. La détermination des TDOAs ∆Tij peut donc reposer
sur (2.40). Or, la fonction d’intercorrélation dépend fortement des caractéristiques temporelles et
fréquentielles des signaux. En particulier, pour des signaux composés majoritairement de basses
fréquences, les échantillons adjacents sont fortement corrélés, entrâınant des ”pics” pouvant être
larges dans la fonction R̂ij [τ

′]. L’augmentation de la durée d’observation T peut permettre de
résoudre ce problème. Plus généralement, il s’avère que le choix de la valeur T est critique
quant aux performances des méthodes de détermination des TDOAs ∆Tij à partir des pics de
la fonction d’intercorrélation [Omologo ].

Une première amélioration [Silverman ] suggère l’introduction de l’intercorrélation nor-
malisée (Normalized Cross-Correlation, ou NCC)

R̂
(NCC)
ij [τ ′] ∝ R̂ij [τ

′]√∑P
p=0m

2
i [p]

√∑P
p=0m

2
j [p− τ ′]

. (2.41)

Cette normalisation par les énergies des signaux sur la fenêtre d’observation permet de faire
ressortir sensiblement le pic de corrélation. Or, si la source sonore est périodique de période Tk
(e.g. la voix, pour les sons voisés), des micropériodicités apparaissent également dans la fonction
d’intercorrélation normalisée. Ces multiples pics de corrélations, situés en τ = ∆Tij+nTk, n ∈ Z,
rendent alors la détection du véritable TDOA très difficile.

Généralisation Pour résoudre ce problème, [Omologo ] rappelle les méthodes d’intercor-
rélation généralisée (Generalized Cross-Correlation, ou GCC), introduites pour la première fois
dans [Knapp ]. Celles-ci adjoignent à la définition (2.40) un terme de pondération fréquentielle

discret Ψ[k], conduisant à une nouvelle fonction d’intercorrélation R
(GCC)
ij [τ ′] dont l’expression

est

R
(GCC)
ij [τ ′] =

P−1∑

k=0

Ψ[k]Mi[k]M
∗
j [k]e

j2πkτ ′/P . (2.42)

Toute la difficulté réside donc dans le choix de la fonction de pondération Ψ(k). [Knapp ]
propose différentes alternatives qui aboutissent à de multiples améliorations de la résolution de la
fonction d’intercorrélation. La plus célèbre, appelée Phase Transform (PHAT), consiste à blanchir
les spectres des signaux reçus au moyen de la fonction Ψ(PHAT )[k] définie par [Omologo ]

Ψ(PHAT )[k] =
1

|Mi[k]| |Mj [k]|
. (2.43)

Le blanchiment ainsi réalisé permet donc de ne prendre en compte que la phase des signaux
reçus dans le calcul de la fonction d’intercorrélation, en donnant la même importance à chacune
des fréquences les constituant. Toutefois, cette pondération ne différencie pas les fréquences
émises par la source et le bruit. Ceci augmente la sensibilité de la méthode au bruit et rend la
détection de la voix plus difficile.

En guise de solution, [Valin ] définit une nouvelle fonction de pondération pénalisant les
fréquences où le rapport signal sur bruit est le plus faible. Appelée Reliability-Weighted Phase
Transform (RWPHAT), cette méthode aboutit à la fonction de pondération Ψ(RWPHAT )[k]
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Ψ(RWPHAT )[k] = ζi[k]ζj [k], avec ζn[k] =
εn[k]

εn[k] + 1
, (2.44)

où εn[k] désigne une estimée a priori du rapport signal sur bruit au niveau du nième micro-
phone pour la fréquence k/PTe, évaluée sur une fenêtre d’observation. Cette pondération per-
met de masquer les fréquences dominées par le bruit, et produit une fonction d’intercorrélation
R(RWPHAT )[τ ′] moins bruitée que celle obtenue avec (2.43), comme l’atteste la figures 2.16.

Notons enfin que d’autres méthodes cherchent à améliorer les propriétés de la fonction d’in-
tercorrélation en présence de réverbération dans l’environnement. Citons par exemple [Ma ]
qui propose une autre pondération adaptative conduisant à une meilleure robustesse vis à vis
de ces perturbations que PHAT pour des temps de réverbération importants en environnement
très bruité (RSB<0 dB).

(a) Robot Pioneer 2, équipé de
son antenne de microphones

(b) Fonction d’intercorrélation obte-
nue par PHAT

(c) Fonction d’intercorrélation obte-
nue par RWPHAT

Fig. 2.16 – [Valin ] - Robot Pioneer2. Comparaison des résultats de corrélation obtenus avec
PHAT et RWPHAT.

Exploitation en robotique L’utilisation des méthodes avancées de corrélation présentées
précédemment est assez nouvelle en robotique. Jusqu’à très récemment, le décalage temporel
entre deux signaux a souvent été déterminé soit par la mesure des points de passage à zéro des
signaux issus des microphones, soit par l’utilisation de la fonction d’intercorrélation classique.
Citons par exemple [Cavaco ], qui propose de décomposer fréquentiellement les signaux au
moyen d’une banque de filtres, puis de déterminer l’ITD entre deux microphones par la mesure
des points de passage à zéro. [Okuyama ] exploite l’intercorrélation (2.39) de façon à mesurer
les TDOAs entre quatre microphones, positionnés sur les sommets d’un tétraèdre. L’originalité
réside ici dans la sélection de la fenêtre d’observation : plutôt que de calculer l’intercorrélation
sur la totalité des signaux, un simple seuil permet de détecter les zones temporelles libres d’écho
pendant lesquelles les TDOAs sont déterminés. Dans la même veine, [Murray ] calcule le
TDOA entre deux microphones à partir d’une simple corrélation afin de déterminer l’azimut de
la source.

En parallèle, [Wang ] propose d’utiliser PHAT sur une antenne de microphones disposés
sur les murs d’une pièce devant être visitée par un robot-guide. Le but est de localiser ce robot
grâce au discours enregistré qu’il émet depuis un haut parleur. La localisation acoustique est
alors fusionnée avec les informations perçues par ses capteurs proprioceptifs, de façon à le recaler
sur la carte de l’environnement. L’antenne utilisée est de grande taille (sa plus grande dimension
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est de 3.2 m) et comporte 24 microphones régulièrement espacés. La pièce dans laquelle évolue
le robot, ainsi que la plateforme elle-même sont visibles sur la figure 2.17. [Valin ] suggère
une méthode de corrélation analogue à RWPHAT pour déterminer les TDOAs entre chacun
des microphones situés sur les arêtes d’un cube transporté par la plateforme mobile Pioneer 2
présentée figure 2.16(a).

Fig. 2.17 – [Wang ] - Présentation du robot guide, et détails sur l’antenne de microphone.

2.2.3.2 Utilisation des TDOAs pour la localisation

Supposons maintenant que les TDOAs entre les différents microphones constituant l’antenne
aient été obtenus par une des méthodes présentées précédemment. La seconde étape consiste
à exploiter ces délais de façon à localiser la source. La méthode la plus immédiate consiste à
considérer un dipôle constitué de deux microphones espacés d’une distance d. Sous ces conditions,
et en considérant des fronts d’ondes plans, l’azimut de la source θs s’exprime en fonction du
TDOA ∆T12, d’après (2.25), par

θs = sin−1
(c∆T12

d

)
. (2.45)

Cette simple considération géométrique est utilisée par [Murray ] pour établir l’azimut de la
source sonore, qui alimente ensuite un réseau de neurones réalisant le suivi de celle-ci.

Le principe précédent peut être étendu simplement de façon à déterminer les coordonnées
cartésiennes de la source à localiser. Notons rs = (u, v, w) la position inconnue de cette source
et rn = (xn, yn, zn) les positions connues de chacun des microphones constituant l’antenne.
Supposons que la propagation s’effectue en espace libre. Dans une telle situation, les fronts
d’ondes parvenant à chacun des microphones de l’antenne sont sphériques, de centre la source
sonore. Sous l’hypothèse où chacune de ces sphères ne supporte qu’un seul des N microphones,
les coordonnées (u, v, w) de la source et sa distance d au premier récepteur sont reliées aux
TDOAs ∆T1i entre le iième et le premier microphone par

∀i ∈ [1, . . . , N ], (xi − u)2 + (yi − v)2 + (zi − w)2 = (d+ c∆T1i)
2, (2.46)

Quelques manipulations sur (2.46) permettent alors d’aboutir au système
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


2(x1 − x2) 2(y1 − y2) 2(z1 − z2) −2c∆T12

2(x1 − x3) 2(y1 − y3) 2(z1 − z3) −2c∆T13

...
...

...
...

2(x1 − xN ) 2(y1 − yN ) 2(z1 − zN ) −2c∆T1N







u
v
w
d


 =




c2∆T 2

12
+ x2

1
+ y2

1
+ z2

1
− x2

2
− y2

2
− z2

2

c2∆T 2

13
+ x2

1
+ y2

1
+ z2

1
− x2

3
− y2

3
− z2

3

...
c2∆T 2

1N
+ x2

1
+ y2

1
+ z2

1
− x2

N
− y2

N
− z2

N


 ,

(2.47)

qui, une fois ”inversé”, conduit aux inconnues (u, v, w, d). Cette méthode est proposée dans
[Mahajan ] pour la mesure de temps de vol d’ondes ultrasoniques, mais est tout à fait en-
visageable dans le domaine des fréquences audibles. Notons qu’il est nécessaire que l’antenne
comprenne au moins 5 microphones pour que 2.47 ne soit pas sous-déterminé. Un plus grand
nombre de microphones peut être introduit de façon à estimer également la vitesse du son c.
Toutefois, rien ne garantit le bon conditionnement des matrices mises en jeux, si bien que l’inver-
sion du système conduit parfois, malgré des valeurs de TDOA proches, à des positions estimées
très différentes.

C’est pour cette raison que [Valin ] propose un modèle plus simple, analogue à celui
utilisé dans [Okuyama ], et faisant l’hypothèse d’ondes planes. Constatant que le vecteur
unitaire ν = (u′, v′, w′) pointant en direction de la source (supposée donc à l’infini), et le vecteur
rij = rj − ri reliant le microphone i au microphone j, satisfont

∀i ∈ [1, . . . , N ], ν.ri1 = c∆Ti1, (2.48)

les variables u′, v′, w′ s’obtiennent par ”inversion” du système deN − 1 équations




x2 − x1 y2 − y1 z2 − z1
x3 − x1 y3 − y1 z3 − z1

...
...

...
xN − x1 yN − y1 zN − z1







u′

v′

w′


 =




c∆T12

c∆T13
...

c∆T1N


 . (2.49)

Le principal avantage de (2.49) sur (2.47) réside dans la forme de la matrice à inverser. Celle-
ci ne dépend plus que de la position des microphones, et peut par conséquent être ajustée de
façon à garantir son bon conditionnement. De plus, une fois la géométrie du capteur décidée, le
résultat de son inversion est constant et peut donc être mémorisé pour réduire la charge de calcul
nécessaire à la localisation. Cependant, n’oublions pas que le modèle de propagation utilisé pour
(2.49) suppose que les fronts d’onde parvenant à l’antenne sont plans.

Bien que les localisations obtenues soient de bonne qualité, elles dépendent fortement du
type de signal émis par la source. Evidemment, l’étape critique se situe lors de la détermination
des TDOAs, et aucune localisation précise ne peut être obtenue sans en effectuer une mesure de
qualité. Ainsi, RWPHAT ne peut être exploité pour déterminer les TDOAs d’une source faible
bande : les informations de position sont en effet contenue sur un nombre réduit de fréquence,
et le blanchiment des transformées de Fourier rend la fonction de corrélation fortement bruitée.
Cependant, pour des sons large bande, [Valin ] couple RWPHAT et (2.49) et aboutit à une
précision angulaire de l’ordre de 3◦ pour une distance comprise entre 3 et 5 mètres. [Okuyama ]
rapporte des erreurs angulaires plus fortes, d’environ 5◦. L’emploi de la corrélation classique
pour la détermination des TDOAs peut expliquer ce résultat moyen, malgré l’isolation des zones
libres d’écho dans les signaux. La méthode pour remonter à la localisation de la source depuis les
TDOAs n’est toutefois pas précisée par l’auteur. Enfin, [Mahajan ] montre que l’estimation
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de la distance d par inversion de (2.47), conduit à une précision d’environ quelques millimètres,
mais pour des signaux ultrasonores.

2.2.4 Formation de voie

De toutes les méthodes issues du traitement du signal, les approches par formation de voie
sont probablement les plus utilisées en robotique. Leur simplicité ainsi que leur faible coût cal-
culatoire les rend en effet a priori particulièrement bien adaptées à ce contexte. Pour autant,
comme nous le verrons par la suite, leurs performances en localisation et en résolution dépendent
très fortement du capteur sonore utilisé, en particulier de sa taille et du nombre de ses micro-
phones. Nous nous proposons de débuter cette partie par quelques définitions et généralités sur
la formation de voie, puis ensuite de parcourir une grande partie des résultats l’exploitant pour
la localisation de source sonore en robotique mobile.

2.2.4.1 Principe de la formation de voie

La formation de voie est une méthode permettant la focalisation d’une antenne de micro-
phones dans une direction spécifique de l’espace. Les signaux sonores provenant d’une direction
spatiale d’intérêt sont ainsi amplifiés, tout en atténuant les autres directions d’incidence, dans
l’objectif de localiser ou d’isoler (extraire) une ou plusieurs sources sonores. Typiquement, une
formation de voie exploite les signaux mn(t), n = 1, . . . , N des N microphones d’une antenne
en les combinant linéairement par l’intermédiaire de filtres de réponse impulsionnelle wn(t), de
façon à obtenir un signal de sortie y(t) résultat d’une sommation constructive des signaux. Ce
principe est illustré figure 2.18.

X

Y

Z

rs
s

rm
1

rm
N−1

rm
N

m1(t)

mN−1(t)

mN (t)

w1(t)

wN−1(t)

wN (t)

x1(t)

xN−1(t)

xN (t)

+
y(t)

Fig. 2.18 – Principe de la formation de voie

Nous pouvons donc écrire

y(t) =

N∑

n=1

wn(t) ∗mn(t) (2.50)
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où ∗ désigne le produit de convolution. Si nous notons S0
s (k), Bn(k) et Y (k) les transformées de

Fourier de s0(t), bn(t) et y(t), alors (2.50) se transforme à l’aide de (2.17) en

Y (k) =

S∑

s=1

D(rs
s, k)S

0
s (k) +

N∑

n=1

Wn(k)Bn(k), (2.51)

où la réponse spatio-fréquentielle D(r, k) de la formation de voie, aussi appelée diagramme de
directivité, s’exprime par

D(r, k) =

N∑

n=1

Wn(k)Vn(r, k), (2.52)

avec Wn(k) =
∫ ∞
−∞wn(t)e

−jkctdt la fonction de transfert du filtre attaché au nième microphone.
Ainsi, tout comme un système linéaire est représenté par sa réponse en fréquence, une for-

mation de voie est caractérisée par sa réponse spatio-fréquentielle D(r, k). Cette fonction des
variables d’espace et de la fréquence peut être assimilée à une fonction de transfert normalisée
entre une source située en r et la sortie de la formation de voie y(t), et indique quelles zones de
l’espace sont amplifiées ou atténuées. Remarquons que l’équation (2.52) fait appel aux éléments
Vn(r, k) ; la réponse d’antenne ainsi définie est donc valable à la fois en champ proche et en
champ lointain. Cependant, une forme plus simple D∞(θ, ψ, k) peut être exhibée en considérant
des fronts d’ondes plans grâce au passage à la limite D∞(θ, ψ, k) = limr→∞D(r, k) déjà utilisé
dans les parties précédentes.

Dans le cas de l’antenne linéaire présentée figure 2.14, pour laquelle chacun des N mi-
crophones est placé selon l’axe Z aux abscisses (z1, . . . , zN ), la réponse s’écrit [Van Veen ]
[Krim ]

D∞(θ, k) =

N∑

n=1

Wn(k)e
−jkzn cos θ. (2.53)

L’immense majorité des approches de la robotique basées sur la formation de voie formule cette
hypothèse simplificatrice d’ondes planes. L’équation (2.53) est donc importante et il est opportun
de caractériser dès maintenant l’efficacité du filtrage spatial ainsi obtenu. Dans ce but, afin de
simplifier la présentation, nous supposons dans la suite que les N microphones alignés selon l’axe
Z sont régulièrement espacés d’une distance d, de sorte que

zn =
(
n− N + 1

2

)
d, n = 1, . . . , N. (2.54)

Dans ce cas, la longueur de l’antenne L est donc L = (N − 1)d.
Considérons dans un premier temps que les fonctions de transfert Wn(k) des filtres placés en

aval des microphones de l’antenne vérifient

Wn(k) = 1,∀k ∈ R. (2.55)

Nous envisagerons très bientôt d’autres choix pourWn(k). Sous l’hypothèse simplificatrice (2.55),
l’expression (2.53) devient

D∞(θ, k) =

N∑

n=1

e−jk(n−
N+1

2
)d cos θ =

sin
(
kNd2 cos θ

)

sin
(
k d2 cos θ

) =
sin

(πf
c Nd cos θ

)

sin
(πf
c d cos θ

) . (2.56)
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Etude de l’influence des paramètres de l’antenne Plusieurs observations utiles pour une
exploitation en robotique peuvent être établies en traçant le diagramme d’antenne D∞(θ, k)
dans les configurations suivantes :

1. variation du nombre de microphones N , la longueur L de l’antenne et la fréquence k (ou
f) étant fixées ;

2. variation de la longueur L, pour N et k constants ;

3. variation de la fréquence k pour N et L constants.

Une telle étude, très classique, est menée entre autres dans [McCowan ]. La figure 2.19(a)
présente le module de la réponse de l’antenne pour le premier de ces scénarii, avec f = 1 kHz
et L = 0.7 m. Nous observons que l’antenne est globalement sensible à des ondes provenant de
la direction θ = 90◦. Le choix de filtres passe-tout (2.55) conduit en effet naturellement à un
déphasage nul entre les signaux issus des microphones, et donc à leur sommation constructive,
si et seulement si la source se situe en face de l’antenne.

Le principal effet de l’augmentation du nombre de microphones pour une taille d’antenne fixe
est la diminution du niveau des lobes secondaires. Dans cette situation, l’espacement entre chacun
des microphone diminue, de sorte que la fréquence d’échantillonnage spatial augmente. Ainsi, de
façon à rejeter au maximum les signaux sonores provenant de directions autres que celle d’intérêt,
il est nécessaire de travailler avec une antenne constituée d’un grand nombre de microphones.
Naturellement en pratique, les dimensions géométriques minimales des microphones viennent
limiter en pratique leur nombre.

(a) Etude de l’influence du nombre de microphones
N d’une antenne de longueur L fixée (f = 1kHz,
L = 0.7m).

(b) Etude de l’influence de la taille de l’antenne L

pour un nombre de microphone N fixé (f = 1kHz,
N = 5).

Fig. 2.19 – Réponse normalisée de l’antenne pour différentes valeurs de N et L.

Le diagramme d’antenne pour le scénario 2 est représenté figure 2.19(b). Nous remarquons
que la largeur du lobe principal diminue lorsque la taille de l’antenne augmente. Cette consta-
tation est capitale : elle indique qu’il faudrait embarquer une antenne de très grande dimension
afin de privilégier finement une direction de l’espace. Evidemment, les dimensions de l’antenne
se trouvent souvent limitées par la géométrie de la plateforme mobile, et la résolution obtenue
sera donc d’autant plus mauvaise que le capteur embarqué sera de petite taille. Plus généra-
lement, un simple examen de l’équation (2.56) montre que la largeur du lobe principal varie
de manière décroissante par rapport au produit fL. En résumé, pour une fréquence donnée,
les deux caractéristiques fondamentales d’un diagramme d’antenne, à savoir la largeur du lobe

54
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principal et le niveau des lobes secondaires, sont respectivement conditionnés par l’écartement
des microphones et leur nombre. Ces propriétés sont à mettre en parallèle de celles constatées
en traitement du signal, lors de l’acquisition de signaux : la taille de l’antenne joue le rôle de la
fenêtre d’observation, tandis que l’espacement entre les microphones est analogue à la période
d’échantillonnage. Cette analogie permet d’aboutir aux mêmes conclusions dans les domaines
temporels (signaux échantillonnés) et spatial (formation de voie).

Enfin, le résultat du troisième et dernier scénario est représenté sur la figure 2.20(a). Ici, la
longueur de l’antenne ainsi que le nombre de microphones sont maintenus constants, tandis que
la fréquence f varie. Nous constatons que la largeur du lobe principal varie avec la fréquence. Ce
phénomène pressenti précédemment est à l’origine d’une très faible résolution spatiale des basses
fréquences : les ondes de grande longueur sont en quelque sorte sur échantillonnées, et ne peuvent
par conséquent pas être localisées précisément. Nous retrouvons là encore une analogie avec le
traitement de signaux numériques : l’observation sur une courte durée d’un signal basse fréquence
ne permet pas la détermination précise de sa fréquence. Un second phénomène important touche
cette fois les hautes fréquences : celles-ci sont sujettes à du repliement, à l’origine de l’apparition
de multiples lobes de même amplitude que le lobe principal. L’échantillonnage de l’onde par
l’antenne de microphones doit en effet obéir à un théorème de Shannon spatial, selon lequel
l’espacement maximal d entre deux microphones successifs doit satisfaire

d < dmax =
λmin

2
=

c

2fmax
, (2.57)

où fmax désigne la fréquence maximale émise par la source. Le repliement est illustré figure
2.20(b) pour une antenne admettant N = 5 microphones espacés de d = 17.5 cm, soit une
longueur totale L = 0.7m. Dans ce cas, la fréquence de Shannon (2.57) est fmax ≈ 970 Hz.
Ainsi, pour f = 900 Hz (tracé en trait continu), le diagramme de directivité ne présente qu’un
seul lobe principal en θ = 90◦ (et en θ = 270◦ pour des raisons de symétrie de révolution
autour de l’axe de l’antenne linéaire). Par contre, pour f = 1800Hz, deux lobes supplémentaires
apparaissent : le filtrage spatial obtenu ne permet pas de distinguer des ondes en provenance de
la direction d’écoute de celles perçues en raison du repliement. Ce cas est évidemment à éviter,
et il faut donc veiller à espacer les microphones en fonction de la plus haute fréquence devant
être traitée.

Conséquences pour la robotique L’étude précédente montre que pour obtenir une antenne
capable d’”́ecouter” finement dans une direction, celle-ci doit être de grande taille et comporter
un nombre élevé de microphones. Mais malgré ces précautions élémentaires, son diagramme
évolue selon la fréquence et perd énormément en résolution pour les plus basses d’entres elles.
Pour éviter ce phénomène, une première solution pourrait consister à ne traiter que les hautes
fréquences, en veillant tout de même à respecter le théorème de Shannon. Ces constatations
sont en contradiction avec les contraintes de la robotique. Pour être embarquable, l’antenne
doit en effet être de petite dimension ; le filtrage spatial des basses fréquences sera donc de très
mauvaise qualité. Pour limiter la consommation, il faut un capteur équipé d’un nombre réduit
de microphones ; l’efficacité du filtrage, en terme de réjection des directions d’arrivées parasites,
sera donc limitée. Enfin, dans le cas où la source sonore est un locuteur, les signaux reçus par
l’antenne sont majoritairement basses fréquences ; leur exploitation pour la localisation s’avère
donc difficile a priori. Toutefois, il ne faut pas perdre de vue que le filtrage spatial effectué par
l’antenne est très peu coûteux en terme de puissance de calcul, et c’est principalement pour cette
raison que la formation de voie est aujourd’hui la technique la plus utilisée en robotique.
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(a) Réponse normalisée de l’antenne en fonction de θ et f

(N = 5, L = 0.7m)
(b) Illustration de l’effet du repliement
spatial

Fig. 2.20 – Etude de l’influence de la fréquence, pour N et L fixés.

2.2.4.2 Exploitation des techniques de formation de voie pour la localisation de
source en robotique

Les propriétés du filtrage spatial énoncées précédemment peuvent être utilisées afin de locali-
ser une source sonore dans l’environnement. Le principe le plus commun en robotique est extrê-
mement simple : il consiste à polariser l’antenne de microphones successivement dans chacune
des directions à explorer, afin d’obtenir une carte de puissance acoustique de l’environnement.
Celle-ci présente alors un pic dans la direction d’émission de la source sonore à localiser. Ce
mode de fonctionnement est totalement analogue à celui d’un radar passif, à la différence qu’ici
l’antenne de microphone est polarisée électroniquement dans une direction, et peut rester donc
fixe par rapport à la plateforme mobile.

La construction de la carte d’énergie nécessite de discrétiser les directions d’écoute possibles.
Pour cela, [Valin ] propose d’utiliser une grille icosaèdre uniforme posée sur une sphère, telle
que celle présentée figure 2.24(a). D’autres discrétisations sont envisageables, selon la forme du
capteur et le nombre de points de tests, conduisant à un compromis entre la puissance de calcul
nécessaire et la résolution souhaitée. Ne perdons pas de vue cependant que la résolution de la
localisation, si elle dépend effectivement du pas de la grille de discrétisation, est fortement liée à
la forme de la réponse d’antenne pour les raisons énoncées précédemment (limitation de la taille
et du nombre de microphones).

Performances des formations de voie La construction de la carte d’énergie acoustique de
l’environnement nécessite donc de former le diagramme d’antenne de façon à la rendre sensible
à une seule direction d’intérêt θ0. Les filtres wn(t) présentés figure 2.18 page 52 permettent cette
opération. Dans la partie précédente, nous avions montrés que des filtres ”passe-tout” conduisent
à privilégier la direction θ0 = 90◦. La même idée peut être utilisée pour une autre direction θ0 :
il suffit que les filtres wn(t) compensent les retards τn liés à la propagation pour que les signaux
perçus en provenance de la direction θ0 soient remis en phase avant leur sommation. Ainsi,
dans le cas de l’antenne linéaire représentée figure 2.14, et sous l’hypothèse d’ondes planes, les
fonctions de transfert Wn(k) s’écrivent
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Wn(k) = ejkzn cos θ0 . (2.58)

En combinant (2.58) avec (2.53), la réponse d’antenne en champ lointain s’exprime donc
comme

D∞(θ) =
sin

(
πf
c Nd

(
cos θ0 − cos θ

))

sin
(
πf
c d

(
cosθ0 − cos θ

)) . (2.59)

La formation de voie obtenue, appelée filter and sum beamforming, ou formation de voie
conventionnelle, est de très loin la plus utilisée en robotique. Or, elle souffre de tous les dé-
fauts explicités auparavant, et en particulier de la mauvaise résolution des basses fréquences.
Ainsi, bien que [Tamai ] utilise une antenne, inenvisageable en robotique, équipée de 128
microphones répartis dans une pièce (figure 2.21(a)), la mauvaise focalisation pour les grandes
longueur d’onde oblige l’auteur à filtrer l’ensemble des fréquences inférieures à 500 Hz. Ce phéno-
mène est illustré figure 2.21(b), représentant la réponse de l’antenne pour différentes fréquences.
Nous retrouvons clairement le même type de courbe que sur la figure 2.20(a). [Mattos ] arrive

(a) Photographie de l’antenne. Chaque
côté fait 3.2m de long.

(b) Diagramme d’antenne simulé pour
différentes fréquences.

Fig. 2.21 – [Tamai ] - Localisation de source à partir d’une antenne de 128 microphones.

à la même conclusion par simulations concernant l’antenne implémentée sur la petite plateforme
mobile présentée figure 2.22(b). Ici, les 8 microphones sont insérés sur une ceinture entourant
le robot, mais leur emplacement est décidé de manière empirique à partir d’un logiciel de si-
mulation développé pour tracer la réponse d’antenne. Celle-ci laisse parâıtre un lobe principal
suffisamment fin pour les fréquences supérieures à 1 kHz, tandis que les fréquences inférieures à
800 Hz demeurent totalement inexploitables pour la localisation. [Tamai ] propose l’antenne
composée de trois anneaux de microphones reproduite figure 2.23(a). 8 microphones sont placés
sur la circonférence du capteur faisant 44 cm de diamètre, tandis que 24 autres récepteurs sont
répartis sur 3 anneaux de 11 cm de rayon. L’antenne est donc constituée de 32 microphones,
intervenant dans une formation de voie analogue aux précédentes. La figure 2.23(b) montre la
réponse obtenue. Comme prévu, la directivité du capteur est très mauvaise en basses fréquences,
si bien que malgré la taille importante du capteur et le nombre élevé de ses microphones, seules
les fréquences situées entre 1 kHz et 2 kHz sont exploitables pour la localisation. Au delà, de
multiples lobes apparaissent dans le diagramme d’antenne en raison du repliement.
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(a) Résultats de localisation en azimut. (b) Robot EvBot-II équipé de son
antenne de 8 microphones

Fig. 2.22 – [Mattos ] - Représentation du système de localisation proposé

Résultats de localisation Une fois l’antenne polarisée dans une direction souhaitée grâce à un
choix judicieux de filtres wn(t), il est nécessaire de calculer l’énergie acoustique issue de chacune
de ces directions. Nous aboutissons alors à une ”carte sonore” de l’environnement utilisée pour
la localisation. Ce calcul peut être effectué simplement en intégrant, sur une fenêtre temporelle
finie, le carré du signal de sortie de la formation de voie. [Valin ] propose une autre méthode de
détermination de cette énergie, à partir d’un calcul de corrélation plus facilement implémentable
en temps réel. Les cartes d’énergie obtenues sont semblables à celle présentée figure 2.22(a)
[Mattos ]. Ici, un son d’hélicoptère est émis depuis un haut-parleur et déplacé autour de
la plateforme. La carte obtenue permet d’évaluer correctement le déplacement de la source,
mais les mauvaises réponses d’antenne obtenues avec la configuration spatiale des microphones
retenue produit très clairement de fausses détections. Une source virtuelle semble présente dans
l’environnement, et se déplace symétriquement par rapport à la véritable source à détecter.

(a) Capteur circulaire de 32 mi-
crophones

(b) Réponses de l’antenne
pour différents fréquences

(c) Résultats de localisation pour une
source sonore

Fig. 2.23 – [Tamai ] - Capteur circulaire proposé et résultats de localisation

Les résultats de localisation en azimut obtenus dans [Tamai ] sont visibles figure 2.23.
La source sonore, de la musique jouée depuis un haut parleur, est correctement localisée, avec
une erreur moyenne d’environ 3◦. [Tamai ] montre ensuite que pour la même source, la carte
de l’environnement déterminée à partir de seulement 8 des 32 microphones de son antenne
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possède présente de forts lobes secondaires à l’origine de potentielles fausses détections. Cette
constatation s’explique par l’utilisation d’une formation de voie conventionnelle, et est justifiée
par la figure 2.19. Les performances en extraction de deux sources sonores sont ensuite étudiées.
La méthode reste très simple et est basée sur l’hypothèse très restrictive selon laquelle les deux
sources à extraire ne possèdent pas le même contenu fréquentiel. La focalisation de l’antenne
dans les deux directions d’émission estimées lors de la localisation, permet de récupérer deux
signaux. Une simple soustraction spectrale permet alors d’en extraire les signaux des sources,
malgré un filtrage spatial imparfait réalisé par la formation de voie.

(a) Discrétisation
de l’espace

(b) Localisation de deux locuteurs fixes, avec mouvements du robot

Fig. 2.24 – [Valin ] - Résultats de localisation

[Valin ] aboutit aux résultats de localisation présentés figure 2.24(b), pour deux locuteurs
parlant simultanément pendant un mouvement du robot. Afin d’éviter les fausses détections
rencontrées dans [Mattos ], [Valin ] propose d’effectuer un post-filtrage probabiliste de la
carte d’énergie, basé sur deux estimateurs simples à court et moyen terme. Ce filtre permet
alors un lissage de la localisation au cours du temps. Les résultats obtenus montrent une bonne
robustesse du système vis à vis des bruits émis par les moteurs au cours du mouvement, tout en
restant raisonnables en terme de puissance de calcul. Malgré tout, ceux-ci sont effectués sur un
ordinateur déporté équipé d’une carte d’acquisition, dont ils nécessitent environ 30% de CPU
(AthlonXP 2000+). Compte tenu de la méthode de calcul de la puissance (analogue à un calcul
de corrélation généralisée RWPHAT), le système n’est pas capable de localiser des signaux faible
bande, mais fonctionne parfaitement avec des signaux vocaux.

Autres utilisations de la formation de voie en robotique D’autres travaux proposent
d’exploiter les propriétés de filtrage spatial d’une formation de voie pour estimer certaines pro-
priétés de la source ou pour aboutir à des systèmes de reconnaissance vocale performants. Parmi
ceux-ci, citons [Nakadai ], qui propose une formation de voie conventionnelle modifiée de fa-
çon à prendre en compte la directivité de la source, afin d’en estimer la position et la direction
d’émission. De plus, l’estimation de la directivité permet de discriminer une voix émise depuis
un haut-parleur d’une voix réelle émise par une personne. La méthode proposée s’appuie sur
une antenne composée de 64 microphones placés à l’intérieur d’une pièce, présentée sur la figure
2.25(a). Les résultats de localisation sont visibles figure 2.25(b). La source sonore est localisée
avec une précision moyenne de 0.25m, tandis que l’angle d’émission de la source est déterminé
avec une erreur d’environ 10◦.

[Mizoguchi ] propose d’utiliser la formation de voie en émission, pour générer un son à
un endroit précis de l’espace. Ici, la formation de voie a pour rôle de déphaser le signal source
au niveau de chacun des haut-parleurs de l’antenne, de façon à provoquer des interférences
destructrices dans les zones de l’espace où l’antenne n’est pas focalisée. Le procédé est représenté
sur la figure 2.26(a), sur laquelle figure l’antenne linéaire utilisée, munie de 16 haut-parleurs
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(a) Dispositif expérimental proposé (b) Estimation de la position du robot

Fig. 2.25 – [Nakadai ] - Résultats de localisation, obtenus dans une pièce acoustiquement
préparée.

régulièrement espacés. La figure 2.26(b) représente le champ de pression acoustique mesuré dans
la pièce équipée de l’antenne. Celle-ci permet bien de privilégier une zone de l’espace, mais ne
fournit que 4 dB d’atténuation dans les zones non désirées. Même si cette atténuation est sensible
à l’oreille, elle ne suffit pas pour garantir qu’un message envoyé par cette antenne ne soit perçu
que par son destinataire.

(a) Dispositif expérimental (b) Carte de puissance de l’environne-
ment sonore

Fig. 2.26 – [Mizoguchi ] - Utilisation d’une formation de voie pour l’émission directive de sons
dans l’environnement.

Enfin, citons [Choi ] qui propose une méthode de formation de voie adaptative visant
à optimiser le filtrage spatial vis à vis de perturbations acoustiques (écho, sources parasites).
L’amélioration du filtrage permet une augmentation sensible des taux de reconnaissance vocale.
Sur le même type d’application, [Ohashi ] propose l’utilisation de deux formations de voie : la
première permet d’isoler le signal vocal émis par un locuteur, tandis que la seconde cherche au
contraire à estimer l’ensemble du bruit ambiant de façon ensuite à le soustraire au signal extrait.
Là encore, la robustesse de la reconnaissance vis à vis du bruit est améliorée, et ce même avec
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un nombre de microphones faible.

2.3 Conclusion

Nous venons de parcourir tout au long de ce chapitre une grande majorité des méthodes de
localisation proposées ces dix dernières années par la communauté Robotique. Cette étude a été
pour nous l’occasion de distinguer deux types d’approches. Tout d’abord, nous avons présenté les
techniques bioinspirées, ayant pour objectif de reproduire artificiellement le fonctionnement de
notre système auditif. Nous avons pu constater toute la difficulté à exploiter des indices acous-
tiques élémentaires, et la nécessaire prise en compte du rôle primordial de la tête dans le processus
de localisation. Pour cela, différents modèles de propagations ont été proposés, et nous avons
constaté que les plus simples d’entre eux ne suffisaient à expliquer les courbes expérimentales
relevées en chambre anéchöıque. Puis nous nous sommes attachés à décrire les techniques issues
des communautés du Traitement du Signal et de l’Acoustique, en veillant systématiquement
à évaluer leur applicabilité dans un contexte robotique. La méthode haute résolution MUSIC
étendue näıvement au cas large bande ne permet pas d’envisager un utilisation en temps réel ;
nous allons étudier dans le chapitre 4 une extension récente de cette méthode réduisant signifi-
cativement le coût calculatoire. Nous avons ensuite introduit les techniques de localisation par
corrélation, conduisant à des estimations précises de la position de la source sonore. Celles-ci
nécessitent cependant très souvent l’hypothèse d’ondes planes afin de limiter la complexité algo-
rithmique. Enfin, nous avons présenté les approches exploitant les propriétés de filtrage spatial
d’une antenne de microphones obtenues à partir de formations de voie. Cette solution s’est avé-
rée être la moins complexe d’un point de vue calculatoire et demeure aujourd’hui la méthode la
plus utilisée dans la littérature. Cependant, nous avons montré que de telles méthodes étaient
incapables de localiser précisément des signaux basse fréquence à partir d’un capteur de pe-
tite taille constitué d’un faible nombre de microphones. C’est pourquoi nous proposons dans le
chapitre suivant d’améliorer le comportement de l’antenne pour ces mêmes fréquences.
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Chapitre 3

Synthèse d’une formation de voie

large bande

Nous avons présenté dans le chapitre précédent un panorama complet des méthodes de
localisation de source sonore envisagées en robotique. Nous avons constaté que parmi celles ”em-
pruntées” au Traitement du Signal, les approches par formation de voie sont les plus communes.
Cependant, une grande majorité des algorithmes proposés repose sur une formation de voie dite
”conventionnelle”, consistant à compenser les retards entre les microphones liés à la propagation.
Or, un tel choix conduit à une très mauvaise résolution de la localisation des basses fréquences.
Pour traiter ce problème, de nombreux auteurs se sont contentés de mettre en œuvre un filtrage
des signaux perçus de façon à n’en conserver que les harmoniques les plus élevées. Si une telle
solution conduit effectivement à une localisation plus précise, elle ne prend pas en compte les
composantes les plus énergétiques des signaux, et donc les plus à même d’être exploitées. C’est
dans ce but que nous proposons ci-après une méthode de formation de voie originale visant à
conférer à l’antenne de bonnes propriétés de filtrage spatial des basses fréquences.

Ce chapitre est organisé comme suit. Nous précisons dans une première partie les notations
utilisées ainsi que la nature du problème de synthèse. Dans une deuxième partie, nous proposons
une solution simple et immédiate, résultant d’une extension large bande näıve d’une méthode
existante de synthèse en champ lointain. Cette première étape nous permet de mettre en évidence
la nécessaire gestion d’un compromis entre la qualité de la réponse d’antenne obtenue et certains
paramètres de synthèse. Puis, dans une troisième section, nous étudions l’influence de la distance
sur la forme du diagramme de directivité. Il apparâıt en particulier qu’une formation de voie
dimensionnée sous l’hypothèse de champ lointain ne peut pas être utilisée pour la localisation
d’une source sonore basse fréquence située près de l’antenne. Enfin, nous présentons dans une
quatrième et dernière partie une méthode de synthèse originale, basée sur la représentation
modale des réponses d’antenne et valide à la fois pour le champ proche et le champ lointain.
Cette stratégie s’avère plus efficace que la précédente en terme de conditionnement mathématique
du problème et de qualité des résultats obtenus.

3.1 Généralités et notations

Le vocable formation de voie, ou beamforming en anglais, désigne une stratégie de filtrage
spatial de l’information acoustique par une antenne de microphones. Le réseau de transducteurs
réalise un échantillonnage spatial de l’onde sonore, multidimensionnel et non uniforme dans le
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cas général, et les signaux qu’ils délivrent sont ensuite traités afin de polariser le capteur dans
une direction spécifique de l’espace. La formation de voie est souvent le premier élément d’une
châıne complète de traitements visant à estimer les paramètres de la source sonore d’intérêt, tels
que la distance, l’azimut, l’élévation ou le contenu fréquentiel. Nous allons l’utiliser dans la suite
pour déterminer les positions angulaires de sources sonores situées dans l’environnement.

Ce chapitre reprend les notations introduites dans le chapitre précédent. Ainsi, nous consi-
dérons une antenne comprenant N microphones repérés par les vecteurs rm

1 , . . . , r
m
N . Les sources

à localiser, au nombre de S, sont quant à elles situées aux positions rs
1, . . . , r

s
S . Nous supposons

également que la formation de voie est réalisée numériquement, i.e. les signaux issus des micro-
phones sont échantillonnés temporellement à une fréquence fe préalablement à leur traitement
sur un calculateur numérique. Ce type d’implémentation est aujourd’hui le plus courant, à l’ex-
ception du cas des signaux très haute fréquence qui exige une réalisation analogique, souvent
par l’intermédiaire de lignes à retard.

3.1.1 Formation de voie faible bande

Un signal peut être considéré comme faible bande lorsque la gamme de ses fréquences utiles
est faible devant sa fréquence centrale. D’après [Van Veen ], la nature faible bande d’un signal
est aussi fonction de sa durée d’observation, au sens où le produit du temps d’observation et
de la bande passante (Time Bandwith Product, ou TBWP) intervient dans sa caractérisation.
En bande de base, c’est à dire ici dans le domaine des fréquences audio, ce critère peut être
simplifié, et nous commettrons l’abus de langage consistant à assimiler un signal faible bande à un
signal monochromatique de fréquence f0 ou k0. L’étude d’une formation de voie faible bande est
donc conceptuellement simplifiée puisque la dépendance à la fréquence temporelle de la réponse
d’antenne ne doit plus être explicitée. Sous sa forme générale, celle-ci peut être représentée par
la figure 3.1, où les sorties monochromatiques mn(t) des N microphones, n = 1, . . . , N , après
numérisation à une période d’échantillonnage Te, sont combinées linéairement par l’intermédiaire

de coefficients complexes w
[k0]
n . Sur cette figure,mn[l], l ∈ Z, représente le signal numérique défini

par mn[l] = mn(lTe).

m1(t)

m2(t)

mN (t)

Te

w
[k0]
1

w
[k0]
2

w
[k0]
N

+
y[l]

m1[l]

m2[l]

mN [l]

Fig. 3.1 – Principe de la formation de voie faible bande

Ainsi, d’après cette même figure, la sortie y(lTe) de la formation de voie s’écrit
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y[l] = y(lTe) =

N∑

n=1

w[k0]
n mn[l]. (3.1)

Supposons qu’une seule source faible bande, située en rs et émettant à la fréquence k0, soit
présente dans la scène. Alors, le signal numérique s0[l] reçu en l’origine du repère de l’espace
(voir chapitre 2, page 41) est de la forme

s0[l] = ejk0clTe . (3.2)

Par conséquent, d’après l’équation (2.14), le signal numérique mn[l] reçu par le nième micro-
phone admet pour expression, en négligeant pour l’instant le terme de bruit,

mn[l] = αn(r
s)s0

(
lTe − τn(r

s)
)
. (3.3)

L’introduction de (3.3) dans (3.1) conduit alors à l’expression

y[l] = D[k0](r
s) s0[l], (3.4)

dans laquelle nous reconnaissons la réponse d’antenne faible bande D[k0](r) définie par

D[k0](r) =

N∑

n=1

w[k0]
n Vn(r, k0). (3.5)

Notons que l’expression (3.5) est évidemment un cas particulier de l’expression générale
(2.52) page 53, obtenue dans le chapitre précédent : seule la fréquence k0 est considérée, et
les signaux des microphones sont combinés linéairement par de simples coefficients complexes.
L’équation (3.5) peut être ré-écrite matriciellement sous la forme

D[k0](r) = WT
[k0]V(r, k0), (3.6)

où V(r, k0) = [V1(r, k0)| . . . |VN (r, k0)]. Le vecteur W[k0], appelé vecteur de poids, est défini par

W[k0] ,
(
w

[k0]
1 , w

[k0]
2 , . . . , w

[k0]
N

)T
. (3.7)

Dans le cas particulier d’une antenne linéaire analogue à celle représentée figure 2.13 page
40, pour laquelle les N microphones sont placés aux abscisses z1, . . . , zN le long de l’axe Z, la
réponse faible bande se simplifie en

D[k0](r) = D[k0](r, θ) =

N∑

n=1

w[k0]
n

ejk0
(
r−
√
r2+z2n−2rz cos θ

)

√
r2 + z2

n − 2rz cos θ
. (3.8)

Si la source se situe suffisamment loin pour considérer que les fronts sont plans au voisinage
de l’antenne, alors l’expression en champ lointain du diagramme de directivité devient

D∞
[k0](r) , lim

r→∞
D[k0](r, θ) = D∞

[k0](θ) =

N∑

n=1

w[k0]
n V∞

n (θ, k0) =

N∑

n=1

w[k0]
n e−jk0zn cos θ. (3.9)

Les deux expressions précédentes sont les plus utilisées dans la littérature pour aborder le
problème de la synthèse de formation de voie faible bande, dont l’objectif est alors de déterminer

les N coefficients complexes w
[k0]
1 , . . . , w

[k0]
N .
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3.1.2 Formation de voie large bande

Un signal est dit large bande si son contenu fréquentiel ne peut pas être assimilé à une
fréquence unique. Il en est ainsi de la voix, qui couvre la bande 20 Hz − 20 kHz. Notre ob-
jectif étant de localiser un signal vocal, il nous faudra donc envisager une formation de voie
large bande, capable de traiter l’ensemble des fréquences constituant le signal acoustique. Deux
implémentations classiques sont envisageables.

3.1.2.1 Implémentation dans le domaine fréquentiel

L’idée est ici de décomposer dans le domaine fréquentiel les signaux reçus sur les micro-
phones de l’antenne, et de traiter chaque ”bin” fréquentiel obtenu comme une composante faible
bande, cf. figure 3.2. En pratique, les Q composantes fréquentielles Mn(kq), q = 1, . . . , Q sont
déterminées pour chaque nième microphone, n = 1, . . . , N , au moyen d’une transformée de Fou-
rier discrète implémentée sur calculateur via l’algorithme de calcul rapide FFT (Fast Fourier
Transform). Une formation de voie faible bande distincte, identique à celle présentée au §3.1.1,
est ensuite appliquée à chaque N−uplet (M1(kq), . . . ,MN (kq)) de façon à délivrer en sortie le
résultat du filtrage spatial relatif à la fréquence kq, q = 1, . . . , Q. Finalement, une transformée de
Fourier inverse, sous forme IFFT, permet la reconstruction de la série temporelle correspondant
au filtrage spatial de l’onde large bande.

...

m1(t)

mN−1(t)

mN (t)

Te

FFT

FFT

FFT

M1(k1)

Mn−1(k1)

w
[k1]
1

w
[k1]
N−1

w
[k1]
N

w
[kQ]
1

w
[kQ]
N−1

w
[kQ]
N

IFFT

+

+

Fig. 3.2 – Principe de la formation de voie large bande, implémentée dans le domaine fréquentiel

Pour cette implémentation dans le domaine fréquentiel, la réponse d’antenne D(r, k) est
l’agrégation des diagrammes d’antenne élémentaires D[kq ](r) relatifs aux fréquences kq, q ∈
1, . . . , Q. Ceux-ci s’écrivent, d’après l’équation (3.5)
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D[kq ](r) =

N∑

n=1

w
[kq ]
n Vn(r, kq) = WT

[kq ]V(r, kq), (3.10)

ou bien, dans le cas particulier du champ lointain (3.9),

D∞
[kq ](θ) = WT

[kq ]V
∞(θ, kq). (3.11)

L’étape de synthèse large bande consiste donc en la détermination de NQ coefficients w
[k1]
1 ,

. . ., w
[k1]
N , . . ., w

[kQ]
1 , . . ., w

[kQ]
N . A ce stade, un certain nombre de remarques peuvent être effec-

tuées. Imaginons le cas où seule la bande de fréquences 400 Hz − 3 kHz du signal acoustique
est considérée. Si ce signal est échantillonné à une fréquence fe = 10 kHz et décomposé fré-
quentiellement par une FFT effectuée sur 512 points, alors il peut être représenté par environ
133 fréquences. Toutes ces composantes sont autant de formations de voie à déterminer. Bien
que l’implémentation dans le domaine fréquentiel simplifie le problème en le transformant en de
multiples cas faible bande, elle requiert par conséquent une forte parallélisation des opérations.
Une sélection intelligente des composantes utiles à la localisation permettrait néanmoins une
nette réduction des besoins en puissance de calcul, mais le problème de la définition d’un critère
de sélection satisfaisant demeure.

3.1.2.2 Implémentation dans le domaine temporel

Plutôt que de procéder à la décomposition fréquentielle des signaux perçus, l’approche par
formation de voie dans le domaine temporel consiste en l’insertion d’un filtre en aval de chacun
des microphones, cf. figure 3.3. De cette façon, le traitement s’effectue globalement, sans néces-
siter de transformée de Fourier. Le plus souvent, des filtres numériques à réponse impulsionnelle
finie (RIF) sont utilisés, de fonction de transfert

Wn(k) =

Q∑

q=0

wnq e
−jkcqTe , (3.12)

où wnq désigne le qième coefficient du nième filtre d’ordreQ, lequel est attaché au nième microphone
de l’antenne. On retrouve ainsi la configuration déjà présentée dans le chapitre 2 selon laquelle,
d’après l’équation (2.52) page 53, la réponse d’antenne DLB(r, k) est de la forme

DLB(r, k) =

N∑

n=1

Wn(k)Vn(r, k). (3.13)

En insérant l’équation (3.12) dans (3.13), nous obtenons l’expression générale du diagramme de
directivité

DLB(r, k) =

N∑

n=1

Q∑

q=0

wnq e
−jkcqTe Vn(r, k), (3.14)

ou bien, sous forme matricielle,

DLB(r, k) = WT
LBVLB(r, k), (3.15)

avec
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m1(t)

m2(t)

mN (t)

Te

W1(k)

W2(k)

WN (k)

+
y[l]

m1[l]

m2[l]

mN [l]

Fig. 3.3 – Principe de la formation de voie large bande, implémentée dans le domaine temporel

VLB(r, k) = V(r, k) ⊗ VFIR(k), (3.16)

et

WLB =




w11

w12
...
wik
...

wNQ




, VFIR(k) =




1
e−jkcTe

e−jkc2Te

...
e−jkcQTe



.

L’opération ⊗ désigne le produit de Kronecker : étant données deux matrices X et Y de dimen-
sions respectives p × q et t × l, X ⊗ Y est la matrice de dimension pt × ql formée des pq sous
matrices Zi,j = Xi,jY , pour (i, j) ∈ 1, . . . , p×1, . . . , q. Dans le cas particulier de l’antenne linéaire
présentée figure 2.13 page 40, dont les N microphones sont placés aux abscisses z1, . . . , zN le
long de l’axe Z, la réponse large bande en champ lointain devient

D∞
LB(r, k) = D∞

LB(θ, k) =

N∑

n=1

Q∑

q=0

wnq e
−jkcqTe e−jkzn cos θ = WT

LBV∞
LB(θ, k), (3.17)

avec

V∞
LB(θ, k) = V∞(θ, k) ⊗ VFIR(k). (3.18)

Cette expression est certainement la plus utilisée dans la littérature pour la synthèse large
bande dans le domaine temporel. Ici, l’objectif est de déterminer les (Q+1) coefficients wn0, . . . , wnQ
de chacun des N filtres RIF réalisant la formation de voie. Nous proposons dans ce chapitre une
nouvelle méthode de synthèse du vecteur WLB de façon à conférer à l’antenne de bonnes pro-
priétés de filtrage spatial, y compris si sa dimension est limitée par le contexte robotique.
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3.1.3 Définition du problème de synthèse

Comme mentionné au §2.2.4.2, utiliser la formation de voie en robotique revient à exploi-
ter les capacités de filtrage spatial d’une antenne pour dresser une carte d’énergie acoustique
de l’environnement. Nous avons vu que cette carte était ensuite exploitée par les roboticiens
pour estimer l’azimut de la source à partir de sa valeur maximale. Son calcul est effectué en
polarisant électroniquement l’antenne dans toutes les positions potentielles à tester, et en déter-
minant l’énergie du signal de sortie de chacune des formation de voie, le plus souvent sur une
fenêtre d’observation. Cette polarisation est obtenue en synthétisant une formation de voie aux
caractéristiques adéquates pour chacune des positions hypothésées.

De nombreuses méthodes de synthèse ont déjà été proposées dans la littérature, chacune
visant à conférer à l’antenne de bonnes caractéristiques de filtrage spatial, à rendre la réalisation
moins sensible vis à vis d’éventuelles interférences, à aboutir à des synthèses optimales en terme
de robustesse au bruit, etc. Après avoir précisé un certain nombre de grandeurs, nous définissons
ci-après un diagramme de directivité idéal permettant d’améliorer sensiblement la qualité de la
localisation par rapport aux utilisations précédentes de la formation de voie en robotique.

3.1.3.1 Remarques générales

Il convient de préciser un certain nombre de grandeurs nécessaires à la suite du chapitre.
Nous choisissons de limiter le traitement à la bande de fréquences [400 Hz; 3 kHz]. Ce domaine
est très voisin de celui utilisé pour toutes les communications téléphoniques. Il avait été choisi
historiquement afin de préserver l’intelligibilité du signal vocal tout en occupant la bande spec-
trale la plus réduite possible. Un tel choix impose immédiatement une condition fondamentale
sur la dimension du capteur. Comme indiqué par l’équation (2.57) page 55, l’espacement entre
deux microphones successifs doit être suffisamment petit pour vérifier le théorème de Shannon
spatial. Dans le cas d’une antenne linéaire, à la fréquence maximale fmax = 3 kHz, cette équation
définit la distance maximale entre deux microphones adjacents comme dmax = 5.66 cm, et donc
la taille maximale admissible du capteur pour un nombre de microphones donné. La tentation
est alors grande de réduire la dimension de l’antenne. Le capteur étant alors de petite taille, son
embarquabilité est facilitée, et le théorème de Shannon nous garantit l’absence de repliement.
Pour autant, il ne faut pas perdre de vue que la résolution des basses fréquences est liée à la
dimension de l’antenne. C’est pour cette raison que nous chercherons toujours à nous rappro-
cher de la limite de Shannon en plaçant nos microphones exactement à la valeur préconisée par
l’équation (2.57).

Nous considérons dans la suite de ce chapitre une antenne acoustique constituée de N micro-
phones omnidirectionnels de fonction de transfert unité. Sa configuration reste celle représentée
figure 2.13 ; l’antenne est donc linéaire, et les microphones régulièrement espacés. Cependant, le
formalisme que nous présentons reste valable quel que soit l’espacement entre chacun des mi-
crophones. Le choix d’une antenne linéaire peut parâıtre discutable, et reste ici, il faut l’avouer,
un choix par défaut. A notre connaissance, il existe très peu d’études sur la forme à conférer
à une antenne pour obtenir un diagramme de directivité donné. Mais l’objectif de notre étude
est davantage de déterminer une méthode de synthèse de formation de voie valable quelle que
soit la disposition des microphones plutôt que d’établir une forme d’antenne optimale. Enfin,
compte tenu des contraintes d’embarquabilité sur le robot destiné à recevoir notre antenne, nous
avons choisi d’imposer à celle-ci une taille maximale de l’ordre de 40cm. Comme chacun des
microphones se doit d’être espacé de 5.66 cm, leur nombre sera fixé à N = 8.

Finalement, du fait de l’utilisation d’une antenne linéaire et pour des raisons de symétrie,
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seul l’azimut θ et la distance r constituent le vecteur des variables d’espace. Nous ferons souvent
l’hypothèse de champ lointain, selon laquelle les fronts d’ondes parvenant à l’antenne sont plans.
Sous cette hypothèse, la distance r tend vers l’infini, et seul l’azimut θ entre alors en jeux.
Nous étudierons en détail l’influence de la distance ainsi que les conséquences d’une mauvaise
hypothèse sur la forme des fronts d’onde dans la section suivante.

3.1.3.2 Définition du comportement angulaire de référence

Comme nous l’avons illustré dans le chapitre précédent, beaucoup de méthodes basées sur la
formation de voie en robotique ne sont pas adaptées au traitement de signaux basse fréquence.
Cela conduit beaucoup d’auteurs à filtrer l’ensemble des fréquences inférieures à environ 1 kHz
de façon à pouvoir localiser efficacement les sources sonores de l’environnement. Seulement,
dans le cas d’un signal vocal, se priver de ces fréquences revient à en ignorer les composantes
fréquentielles les plus puissantes. Nous allons chercher dans ce chapitre à déterminer un ensemble
de coefficients ou de filtres visant à conférer à l’antenne de bonnes propriétés de filtrage spatial
sur l’intégralité du domaine fréquentiel d’intérêt.

Une réponse d’antenne parfaite et idéale pour la localisation pourrait se présenter sous la
forme d’un dirac δ(θ−θc). A un tel diagramme correspond une polarisation parfaite dans l’unique
direction θc. Seulement, une telle fonction de directivité nécessiterait un capteur de dimension
infinie. Un diagramme d’antenne idéal, mais plus réaliste car probablement plus atteignable,
pourrait être représenté par la figure 3.4. Centrée en θ = θc, la formation de voie ainsi faite
possède un comportement invariant en fréquence : c’est là une des caractéristiques essentielles
que nous allons tenter d’atteindre. Finalement, nous venons de définir une réponse d’antenne
de référence que nous notons Dd(θ, k), entièrement paramétrées par les trois angles θc, θp et θs,
définissant chacun respectivement la direction de polarisation et l’équivalent de bandes passante
et coupées angulaires.

(a) Vue 3D du comportement souhaité (b) Coupe selon θ, définissant les paramètres θc, θp et
θs

θc

θc + θp

θc + θs

Fig. 3.4 – Définition du comportement de référence
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3.2 Synthèse näıve large bande par optimisation convexe

L’ensemble de cette section repose sur l’hypothèse de champ lointain. Nous supposons donc
que le diagramme de référence présenté précédemment, noté D∞

d (θ, k), est défini pour une dis-
tance théorique infinie. Nous avons vu également que deux implémentations d’une formation de
voie large bande sont envisageables. Cependant, pour ces deux cas, le problème de synthèse peut
se résumer en :

Déterminer le vecteur W tel que D∞(θ, k) ≈ D∞
d (θ, k) pour tous les θ ∈ [0; 180◦] et k ∈

[kmin; kmax].

L’objectif est donc de minimiser l’écart entre deux fonctions de θ et k, à priori sur un
continuum de valeurs. Cependant, nous considérons la version ”́echantillonnée” suivante de ce
problème de synthèse :

Déterminer le vecteur W tel que D∞(θ, k) ≈ D∞
d (θ, k) pour tous les θ ∈ Θ = [θ1, . . . , θI ] et

k ∈ K = [k1, . . . , kJ ],

où I et J désignent respectivement le nombre de contraintes angulaires et fréquentielles. La
résolution d’un tel problème, étant donné un diagramme d’antenne désiré, a été proposée dans
le cadre de l’optimisation convexe par [Wang ], pour le cas faible bande. Après avoir rappelé
la méthodologie proposée, cette même méthode sera étendue au cas large bande.

3.2.1 Optimisation et programmation semi-définie

Nous proposons dans cette partie de balayer très rapidement quelques définitions et proprié-
tés en rapport avec l’optimisation convexe. Soit une fonction φ de R

m dans R. Un problème
d’optimisation quelconque, de dimension finie, peut s’écrire sous la forme

min
x∈C

φ(x), (3.19)

où le vecteur x ∈ R
m regroupe les variables de décision – ou d’optimisation –, C ⊂ R

m désigne
l’ensemble des contraintes, i.e. des valeurs admissibles de x, et φ est le critère, ou coût. Notons
que lorsque C = R

m (réciproquement C 6= R
m), alors (3.19) définit un problème d’optimisation

non contraint (réciproquement sous contraintes).
Dans le cas général, résoudre (3.19) est un problème complexe pouvant admettre plusieurs mi-

nima locaux. Néanmoins, il existe des cas où l’optimum est global. Il en est ainsi du cas convexe,
i.e. lorsque la fonction objectif φ ainsi que l’ensemble C sont tous deux convexes. Rappelons qu’un
ensemble C est dit convexe si et seulement si le segment reliant deux points quelconques de C est
lui même contenu dans C. Cette notion a été généralisée en analyse, et une fonction φ est dite à
son tour convexe si et seulement si l’ensemble {x : φ(x) ≤ α} est convexe quel que soit α, i.e. si et
seulement si quels que soient x et y, quel que soit λ ∈ [0; 1], φ(λx+(1−λ)y) ≤ λφ(x)+(1−λ)φ(y).
Citons quelques fonctions convexes de la variable vectorielle x couramment utilisées : les fonc-
tions affines aTx+ b, où a est un vecteur et b un scalaire ; les fonctions quadratiques xTAx, avec
A une matrice semi-définie positive ; les normes de ‖x‖, incluant la norme Euclidienne.

Lorsqu’un problème d’optimisation est convexe, tout minimum local de la fonction coût
est en réalité globalement optimal. Examinons maintenant une certaine classe de problèmes
d’optimisation convexe appelés programmes semi-définis. Tout d’abord, définissons une inégalité
matricielle affine (Linear Matrix Inequality) comme une inégalité de la forme
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F(x) , F0 +

m∑

i=1

xiFi ≥ 0, (3.20)

où le vecteur x = (x1, . . . , xm) ∈ R
m regroupe les variables de décision, Fi ∈ R

n×n, i = 0, . . . ,m,
désignent m matrices symétriques données, et ”F(x) ≥ 0” signifie que la combinaison matricielle
affine F(x) est symétrique et semi-définie positive. On note immédiatement que l’ensemble C =
{x : F(x) ≥ 0} est convexe. Sous sa forme générale, un programme semi-défini concerne la
minimisation d’un critère affine sous des contraintes LMI, i.e., le vecteur c étant donné,

minimiser cTx
sous F(x) ≥ 0.

(3.21)

Les programmes LMI sont solubles numériquement en temps polynomial avec une préci-
sion arbitraire, au moyen d’algorithmes dédiés. C’est pourquoi un problème plus général – e.g.
d’Automatique, de Traitement du Signal, d’optimisation – est supposé résolu dès lors qu’il peut
être retranscrit sous cette forme. De nombreuses approches pour l’analyse et la commande des
systèmes repose sur ce paradigme depuis l’ouvrage [Boyd ]. Le lecteur intéressé trouvera des
applications au Traitement du Signal dans [Balakrishnan ] et [Luo ].

Le problème de la synthèse d’antenne par optimisation convexe peut être en général formulé
de la façon suivante [Wang ]

minimiser ε

sous WTAi

(
WTAi

)H − 2Re{WTBi} + Di ≤ ε, i = 1, . . . , L ,
(3.22)

avec W ∈ C
N la variable de décision et Ai ∈ C

N , Bi ∈ C
N , Di ∈ R

N , ε ∈ R des données. On
montre que (3.22), possédant un objectif linéaire sous des contraintes quadratiques et appelé
programme sur le cône du second ordre (Second Order Programm, ou SOCP), est en en fait une
forme particulière de (3.21).

Tous les résultats de synthèse que nous allons présenter dans ce manuscrit ont été obtenus
avec le solveur SDPT3, dans sa version 3.2 [Tutuncu ]. Celui-ci est interfacé avec Matlab, via
le programme Yalmip [Löfberg ] : le problème d’optimisation, saisi en syntaxe Matlab, est
interprété par Yalmip de façon à le traduire sous la forme requise par SDPT3.

3.2.2 Méthode faible bande

De nombreuses méthodes de synthèse sont proposées dans la littérature. L’une des méthodes
les plus célèbres a été formulée par Dolph [Dolph ], à partir de la théorie des polynômes
de Chebyshev. Le diagramme d’antenne obtenu, dit ”de Dolph-Chebyshev”, possède le niveau
minimum de lobes secondaires pour une largeur donnée du lobe principal. Hélas, cette méthode
requiert des microphones régulièrement espacés. D’autres solutions consistent en une formulation
quadratique du problème de synthèse [Tseng ], pour laquelle l’objectif est très souvent de
minimiser l’erreur quadratique entre la réponse d’antenne souhaitée et celle recherchée. Parmi
les approches basées sur l’optimisation convexe citons par exemple [Lebret ] ou [Scholnik ]
qui proposent tous des solutions SOCP pour la formation de voie faible bande. Récemment,
Wang et Al. ont étendu la synthèse de formation de voie en gain seulement dans le cas d’une
antenne linéaire aux micros non régulièrement espacés [Wang ], tout en prenant en compte
des contraintes convexes permettant de robustifier la réponse d’antenne aux erreurs en gain et
phase des microphones. Nous proposons ici de tester l’extension immédiate large bande de cette
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3.2. Synthèse näıve large bande par optimisation convexe

approche pour une antenne de petite dimension. Mais détaillons auparavant les résultats obtenus
dans le cas faible bande.

3.2.2.1 Présentation du problème d’optimisation

Considérons une réponse d’antenne désirée D∞
d (θ, k0) en champ lointain à la fréquence de

référence f0 ou k0, cf. par exemple la figure 3.4. [Wang ] propose le problème d’optimisation
suivant :

minimiser ε
sous |D∞

[k0](θ) −D∞
d (θ, k0)|2 ≤ ε, ∀θ ∈ Θ

(3.23)

où Θ = [θ1, . . . , θI ] désigne l’ensemble discret sur lequel l’optimisation ”min-max” est effectuée.
Le problème (3.23) peut être reformulé sous une forme SOCP analogue à (3.22) à partir de (3.6),
i.e.,

min ε

sous WT
[k0]V

∞(θ, k0)
(
WT

[k0]V
∞(θ, k0)

)H − 2Re{WT
[k0]V

∞(θ, k0)D
∞
d (θ)H} + |D∞

d (θ)|2 ≤ ε, ∀θ ∈ Θ,

(3.24)

Outre leurs propriétés intéressantes relativement à leur résolution, les problèmes (3.23) et
(3.24) peuvent intégrer facilement des contraintes supplémentaires, possiblement antagonistes,
dès lors que celles-ci peuvent être transcrites sous une forme LMI. Il est par exemple possible de
limiter ce que nous appellerons, par abus de langage, la puissance du vecteur de poids W[k0] notée
GB, au deçà d’un seuil δ > 0, en ajoutant au problème d’optimisation précédent la contrainte

GB =

N∑

i=1

|w[k0]
i |2 = WH

[k0]W[k0] ≤ δ, (3.25)

(3.25) peut ensuite être mis sous forme LMI et ajoutée à (3.24) pour obtenir un nouveau
problème d’optimisation convexe. Notons que cette dernière contrainte est fondamentale pour
garantir une bonne robustesse de l’antenne au bruit. En effet, dans le cas où une seule source
sonore est présente dans la scène, nous avons vu, d’après l’équation (2.51), que le spectre S(k)
de la sortie de la formation de voie s’écrit

S(k) = W(k)TV(r, k) S0(k) + W(k)TB(k), (3.26)

avec S0(k) le signal reçu à l’origine du repère et B(k) ,
(
B1(k), . . . , BN (k)

)T
le vecteur des

bruits présents sur les microphones. La covariance de S(k) est donc de la forme

E
[
S(k)S(k)H

]
= WTV

(
WTV

)H
E

[
S0(k)S0(k)H

]
+ WTE

[
BBH

](
WT

)H
, (3.27)

sous l’hypothèse d’indépendance entre le bruit et le signal. Si le bruit est blanc spatialement et
de même puissance sur chacun de smicrophones, alors E[BBH ] = σ2I, de sorte que le terme
GB = WHW vient multiplier sa covariance du bruit dans (3.27). C’est pourquoi GB est tradi-
tionnellement appelé gain de bruit blanc (White Noise Gain) de l’antenne, et constitue un critère
important qu’il convient de limiter.
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3.2.2.2 Résultats d’optimisation

Nous proposons dans cette partie quelques résultats d’optimisation obtenus dans le cas faible
bande, directement issus de la méthode d’optimisation (3.23) proposée dans [Wang ]. Ceux-
ci justifient l’importance de la contrainte (3.25) relative à la limitation de la puissance des
coefficients. Pour les exemples de synthèse qui suivent, nous avons fixé les valeurs θp = 10◦ et θs =
25◦ du comportement de référence D∞

d (θ) représenté figure 3.4(b). L’ensemble Θ intervenant
dans la définition de (3.23) correspond à une discrétisation des angles d’incidence de l’onde
entre 0 et 180◦ par pas de 1◦. Par conséquent, (3.23) comporte 181 contraintes.

Optimisation sans limite sur GB Nous présentons ici les résultats d’optimisation obtenus
sans la contrainte additionnelle (3.25). Considérons dans un premier temps que f0 = 3kHz, et
θc = 60◦. La figure 3.5 représente deux solutions du problème d’optimisation, pour deux valeurs
différentes de N . Nous pouvons constater que les deux réponses possèdent bien un lobe principal

Fig. 3.5 – Résultat d’optimisation faible bande, pour f0 = 3kHz (N = 8 : rouge, N = 25 : vert).
En bleu est représenté D∞

d (θ)

dans la direction attendue, tout en atténuant les directions périphériques. Evidemment, la forme
trapézöıdale du comportement de référence n’est pas respectée car l’utilisation de seulement
N = 8 microphones ne fournit pas suffisamment de degrés de liberté pour l’approximer. Comme
l’atteste la courbe verte, augmenter le nombre de microphone permet de résoudre ce problème,
tout en atténuant davantage le niveau des lobes secondaires. Cette remarque est essentielle :
comme nous devons limiter la taille de l’antenne, la réponse pouvant être obtenue possédera
toujours une forme ”douce” analogue à celle représentée en rouge sur la figure 3.5. Remarquons
également que la réponse d’antenne dépasse la valeur maximale égale à 1 définie pour D∞

d (θ) ;
cependant, cette valeur maximale peut être ajustée par une simple normalisation des coefficients
réalisant la formation de voie. Sans limitation de la valeur de GB, le problème d’optimisation
retourne un vecteur W[k0] tel que WH

[k0]W[k0] = 0.18. Pour cette fréquence, le problème d’op-
timisation fourni donc un jeux de coefficients de puissance admissible et permettant de réaliser
une formation de voie polarisant l’antenne dans la direction θc = 60◦.

Optimisation sous la contrainte GB ≤ δ Le problème d’optimisation (3.24) est maintenant
résolu en y adjoignant la contrainte (3.25). Dans un premier temps, afin de mettre en avant uni-
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quement l’effet de cette contrainte supplémentaire, nous avons fixé le nombre N de microphone à
N = 25. La figure 3.6 regroupe les résultats de synthèse obtenus pour une fréquence f0 = 1kHz et
pour différentes valeurs de δ. Nous pouvons constater que plus la contrainte sur la puissance des

(a) Aucune contrainte sur GB (b) WHW ≤ 103

(c) WHW ≤ 10 (d) WHW ≤ 1

Fig. 3.6 – Résultats d’optimisation, pour N = 25 et différentes contraintes sur GB

coefficients est forte (faibles valeurs de δ), plus le niveau des lobes secondaires augmente. Ainsi,
sans contrainte supplémentaire, l’atténuation dans les directions non souhaitées atteint environ
28.7dB pour une valeur de GB = 3.9 1011, tandis que pour GB ≤ 1, cette même atténuation
n’est plus que de 22.1dB.

Intéressons nous maintenant à l’utilisation de cette méthode de synthèse dans le cadre d’une
formation de voie large bande. Pour cela, nous proposons dans la suite d’étendre le problème
d’optimisation (3.23) au cas multifréquences, pour les deux types d’implémentations envisagées
au §3.1.2.

3.2.3 Méthode large bande, dans le domaine fréquentiel

3.2.3.1 Présentation du problème d’optimisation

L’implémentation dans le domaine fréquentiel d’une formation de voie large bande nécessite le
traitement individuel de chacune des Q composantes fréquentielles kq, q ∈ [1, . . . , Q], des signaux
reçus sur les microphones. Le problème de synthèse dans un tel cas peut donc se résumer en de
multiples synthèses faible bande indépendantes, pour lesquelles la réponse d’antenne souhaitée
D∞
d (θ, kq) est identique. Nous proposons donc de résoudre le problème d’optimisation
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minimiser εq
sous |WT

[kq ]V
∞(θ, kq) −D∞

d (θ, kq)|2 ≤ εq, ∀θ ∈ Θ, ∀q ∈ [1, . . . , Q] ,
(3.28)

dans lequel le vecteur W[kq ] contient les N coefficients complexes w
[kq ]
n à déterminer. Ce nouveau

problème d’optimisation est donc identique à (3.23), seule la dimension fréquentielle ayant été
ajoutée. Au besoin, nous pouvons à nouveau limiter la puissance GB des éléments du vecteur
W[kq ] en ajoutant la contrainte convexe supplémentaire

GB = WH
[kq ]W[kq ] ≤ δq; (3.29)

où δq désigne la valeur maximale admise de GB pour la fréquence kq. En pratique, une même
contrainte δ est appliquée à l’ensemble des fréquences, de sorte que δq = δ, q = 1, . . . , Q.

3.2.3.2 Résultats d’optimisation

Tout comme précédemment, nous proposons de résoudre (3.28) en fixant les valeurs des
paramètres angulaires du comportement désiré D∞

d (θ, kq) à θc = 60◦, θp = 10◦ et θs = 25◦ pour
l’ensemble des fréquences kq.

Optimisation sans contrainte sur GB Examinons les solutions obtenues lors de la réso-
lution de (3.28) pour différentes fréquences comprises entre 400Hz et 3kHz par pas de 100Hz.
L’ensemble des réponses d’antenne obtenues pour ces Q = 26 fréquences est visible sur la figure
3.7(a). Nous constatons que les réponses d’antenne sont toutes très semblables et que leurs lobes

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ

(b) Concaténation de toutes les réponses d’antenne
dans le domaine fréquentiel

Fig. 3.7 – Formations de voie faibles bandes pour f ∈ [300 : 100 : 3000]

principaux se superposent presque parfaitement. Ce comportement est donc invariant en fré-
quence, les plus basses d’entre elles possédant maintenant la même résolution que les plus hautes.
La figure 3.7(b) représente la réponse d’antenne large bande obtenue en concaténant chacun des
diagrammes monofréquentiels précédents. Le comportement fréquentiel est très proche du com-
portement de référence représenté figure 3.4 et notre objectif semble donc être atteint. Or, si
nous traçons la valeur du gain GB correspondant à chacune des formations de voie synthétisées,
nous nous apercevons que celle-ci prend des valeurs gigantesques rendant la synthèse totalement
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3.2. Synthèse näıve large bande par optimisation convexe

inexploitable en environnement réel. Comme l’atteste la figure 3.8, la puissance des coefficients
optimaux explose quasi-exponentiellement dans les basses fréquences pour atteindre des valeurs

Fig. 3.8 – Evolution de GB = WHW en fonction de la fréquence utilisée pour la synthèse faible
bande.

de l’ordre de 1012 pour une fréquence de 400Hz. Finalement, le gain en largeur de lobe a été
obtenu au détriment de la robustesse vis à vis du bruit. Cette constatation fondamentale reste
valable dans toute la suite, et un compromis devra être effectué entre la résolution améliorée des
basses fréquences et un gain GB trop important. Nous avons vu que nous pouvions ajouter sim-
plement la contrainte (3.29) visant à limiter la puissance des coefficients. Examinons maintenant
son influence.

Optimisation sous la contrainte GB ≤ δ Comme précédemment, intéressons nous mainte-
nant à une synthèse large bande sur la bande de fréquences [400; 3000]Hz par pas de 100Hz. Nous
avons choisi ici d’imposer WHW ≤ 100 pour chacune des 26 fréquences de synthèse. La figure
3.7(a) présente l’ensemble des réponses d’antenne normalisées obtenues. Nous voyons apparâıtre

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ.

(b) Concaténation de toutes les réponses d’antenne
dans le domaine fréquentiel.

Fig. 3.9 – Formations de voie faibles bandes pour f ∈ [300 : 100 : 3000], avec WHW ≤ 100
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Chapitre 3. Synthèse d’une formation de voie large bande

des lobes secondaires d’un niveau très important pour les plus basses fréquences, résultat d’une
très forte contrainte sur la puissance des coefficients, ainsi qu’une augmentation sensible de la
largeur du lobe principal. Le comportement invariant en fréquence que nous avions obtenu sans
contrainte sur GB n’est donc plus vérifié. Par contre, la réponse d’antenne demeure quasiment
inchangée pour les plus hautes fréquences du domaine d’optimisation et présente, dans la bande
de fréquence 1 − 3kHz, un comportement correct ainsi qu’une valeur de GB raisonnable. La
figure 3.7(b) représente la concaténation de toutes les réponses d’antenne faible bande obtenues.
Clairement, une telle formation de voie est difficilement utilisable tant le filtrage spatial opéré
dans les basses fréquences est de mauvaise qualité. Examinons maintenant si une implémentation
dans le domaine temporel permet d’améliorer le comportement de l’antenne.

3.2.4 Méthode large bande, dans le domaine temporel

Nous cherchons depuis le début de ce chapitre à synthétiser une formation de voie admet-
tant un diagramme de directivité invariant en fréquence. Ce problème a déjà été traité dans
la communauté Acoustique, dans le but par exemple d’exploiter l’information sonore pour la
visio-conférence [Khalil ]. La dimension du capteur n’a alors que peu d’importance, puisque
les microphones sont fixés aux murs de la pièce, de sorte que les antennes peuvent atteindre
plusieurs mètres. Dans ce cadre, [Goodwin ] et [Chou ] proposent un capteur constitué de
l’imbrication de plusieurs antennes, chacune étant adaptée à la réception d’une certaine gamme
de longueur d’onde. Le nombre de microphones nécessaires étant très élevé, l’application de
telles stratégies à la robotique pose cependant problème. D’une manière générale, la plupart des
méthodes de synthèse des filtres permettant de réaliser une formation de voie large bande implé-
mentée dans le domaine temporel imposent une position particulière de microphones. Ainsi, un
positionnement logarithmique respectant une certaine loi fonction des fréquences mises en jeu
est proposé dans [Ward ] et [Ward ]. Si les résultats montrent effectivement un compor-
tement invariant sur de grandes plages de fréquences, le capteur se doit d’être composé d’une
trentaine de microphones. De telle méthodes de synthèse ne sont donc pas utilisables dans notre
cas, c’est pourquoi nous proposons d’étendre la méthode précédente issue de [Wang ] pour la
détermination de filtres RIF.

3.2.4.1 Formulation du problème d’optimisation

Considérons une réponse d’antenne de référence D∞
d (θ, k), analogue à celle représentée sur

la figure 3.4(a). Nous avons tenté d’approximer une telle réponse dans la partie précédente en la
décomposant dans le domaine fréquentiel et en effectuant de multiples synthèses faible bande.
Dans cette partie, nous proposons de déterminer les N filtres numériques RIF de fonction de
transfert Wn(k), n = 1, . . . , N permettant d’approximer au mieux la fonction D∞

d (θ, k). Nous
avons vu au §3.1.2.2 que la réponse D∞

LB(θ, k) pouvait s’écrire sous la forme

D∞
LB(θ, k) =

N∑

n=1

Q∑

q=0

wnqe
−jkcqTe e−jkzn cos θ = WT

LB V∞
LB(θ, k), (3.30)

où V∞
LB(θ, k) est défini selon (3.16). Nous proposons dans cette partie d’étendre le problème

d’optimisation présenté dans [Wang ] et représenté par (3.24) au cas large bande pour la
synthèse des filtres FIR réalisant la formation de voie. L’objectif ici est donc de déterminer le
vecteur WLB contenant les NQ coefficients des filtres FIR d’ordre Q placés en amont de chacun
des N microphones de l’antenne. Nous proposons de résoudre le problème de minimisation
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3.2. Synthèse näıve large bande par optimisation convexe

minimiser ε
sous |D∞

LB(θ, k) −D∞
d (θ, k)|2 ≤ ε, ∀θ ∈ Θ, ∀k ∈ K.

(3.31)

Comparé au problème d’optimisation faible bande précédent, seule la dimension fréquentielle
a été ajoutée. Le problème reste bien évidemment convexe et permet donc systématiquement
la convergence de sa solution numérique vers l’optimum global. Les deux ensembles Θ et K
définissent une grille sur laquelle est minimisé l’écart entre le comportement souhaité D∞

d et
celui recherché D∞

LB, et le nombre de contraintes du problème est lié au nombre de points de
cette grille. Dans la suite, nous considérerons que Θ est l’ensemble des angles de θ compris
entre 0 et 180◦ par pas de 2◦. Nous préciserons plus tard les fréquence constituant l’ensemble
K. Comme précédemment, nous seront amenés à limiter la puissance des coefficients des filtres
RIF, e.g. en ajoutant la contrainte supplémentaire suivante au problème (3.31)

WH
LBWLB ≤ δ. (3.32)

3.2.4.2 Résultats d’optimisation

Intéressons nous dans un premier temps au cas où la puissance des coefficients n’est pas
contrainte. Fixons arbitrairement l’ordre des filtres à déterminer à Q = 35. L’influence de Q sera
examinée plus en détails dans la section suivante. Concernant la définition de la grille Θ×K, si
le choix du pas angulaire, ici de 2◦, n’a que peu d’influence sur les résultats d’optimisation en
raison du faible nombre de microphones mis en jeux, la définition du domaine K est beaucoup
plus critique. Compte tenu de la nature discrète des contraintes fréquentielles, aucune garantie
ne peut être fournie quant au comportement de la réponse d’antenne entre chacun des points de
la grille. Une solution serait d’imposer un maillage fin selon les fréquence, mais ceci augmenterait
très sensiblement le nombre de contraintes du problème (3.31), et rendrait donc sa résolution
lente et possiblement mal conditionnée. A l’inverse, augmenter le pas en fréquences n’est pas
envisageable car le relâchement des contraintes sur de larges bandes de fréquence conduit à une
réponse d’antenne s’éloignant trop du gabarit. Il faut donc proposer un ensemble K constitué
d’un nombre d’éléments réduit mais garantissant un comportement fréquentiel correct sur toute
la plage des fréquences d’intérêt, fixée ici à [400Hz, 3kHz]. La figure 3.10 représente la réponse
d’antenne obtenue après résolution de (3.31). L’optimisation a été effectuée par pas de 100Hz
pour les fréquences comprises entre 400Hz et 2900Hz, et par pas de 25Hz entre 2900Hz et 3kHz :
le pas en fréquence a dû être affiné pour les plus hautes fréquences afin de garantir la forme de
la réponse d’antenne sur tout le domaine d’intérêt. La fréquence d’échantillonnage a été fixée
à fe = 8kHz. Le problème (3.31) admet donc 280 inconnues wnq et environ 2650 contraintes
angulaires et fréquentielles. Ce nombre conséquent de contraintes conduit à de longs temps de
résolution, de l’ordre de 45 mins sur un ordinateur Pentium IV 2 GHz. Le diagramme d’antenne
obtenu possède une largeur de lobe quasiment invariante en fréquence, au prix de légères oscilla-
tions du niveau du lobe principal. Comparativement à la formation de voie conventionnelle, les
basses fréquences sont tout de même bien mieux résolues, et là encore notre objectif semble être
atteint. Hélas, la puissance des coefficients des filtres atteint ici 5.7 108, et rend inexploitable une
telle formation de voie en environnement réel. Il est donc nécessaire de limiter cette puissance
en adjoignant la contrainte (3.32) au problème d’optimisation.

Pour les mêmes ensembles Θ et K que précédemment, nous avons limité la puissance des
coefficients de sorte que WH

LBWLB = 6.103. La figure 3.11 représente la réponse d’antenne obte-
nue après résolution du problème d’optimisation. Nous constatons que la limitation de la valeur
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Chapitre 3. Synthèse d’une formation de voie large bande

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ.

(b) Représentation de la réponse d’antenne dans le do-
maine fréquentiel.

Fig. 3.10 – Formations de voie faible bande pour f ∈ [400; 3000]Hz, sans limite sur le vecteur
WLB.

de WH
LBWLB vient principalement modifier le comportement basse fréquence de la formation

de voie, en agissant directement sur la largeur du lobe principal du diagramme d’antenne. Le
phénomène d’oscillation du niveau du lobe principal est toujours présent, voire même accentué,
et vient détériorer sensiblement l’efficacité du filtrage spatial. S’ajoute une déviation angulaire
du maximum d’écoute, rendant sensible l’antenne à une direction θc respectée à plus ou moins
5◦. Cette déviation, bien que non négligeable, est toutefois à relativiser car touchant principa-

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ.

(b) Représentation de la réponse d’antenne dans le do-
maine fréquentiel.

Fig. 3.11 – Formations de voie faibles bandes pour f ∈ [400; 3000]Hz, avec WH
LBWLB = 6.103.

lement les dernières hautes fréquences, comme l’atteste la figure 3.11(b). Intéressons nous par
ailleurs aux diagrammes de Bode des filtres numériques synthétisés, reportés sur la figure 3.12.
Le domaine fréquentiel sur lequel est effectué l’optimisation y est représenté en blanc. Les fré-
quences grisées ne sont donc pas contraintes et agissent comme des degrés de libertés lors de
la synthèse. Précisons que ces fréquences devront être évidemment éliminées par un dispositif
annexe de filtrage (cf. chapitre 4). Le gain des filtres décrôıt d’environ 35dB à −20dB selon les
fréquences croissantes. Evidemment, les plus forts gains sont obtenus pour les basses fréquences,
laissant présager que ce sont principalement ces mêmes fréquences qui seront les plus sensibles
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Fig. 3.12 – Diagramme de Bode des 8 filtres réalisant la formation de voie dont le diagramme
d’antenne est visible figure 3.11.

au bruit. La phase quant à elle n’évolue quasiment pas sur une grande gamme de fréquences :
n’oublions pas en effet que la synthèse d’antenne effectuée ici porte sur le gain et la phase
du comportement désiré, phase fixée arbitrairement à 0◦ pour l’ensemble des fréquences et des
angles sur lequel est effectuée l’optimisation. Il est probable qu’une telle phase soit fortement
contraignante car difficilement atteignable, et de fait vienne perturber le comportement en gain
de la réponse d’antenne. Dès lors, nous pouvons rechercher quelle serait la meilleure phase à
donner au comportement désiré de l’antenne de façon que le diagramme en gain se rapproche
autant possible de l’objectif.

3.2.4.3 Synthèse large bande en gain seulement

Le diagramme de référence est en réalité une fonction à valeurs complexes, définissant un
gain et une phase pour chaque couple (θ, k) ∈ R

2. Pourtant, nous n’avons jusqu’à maintenant
représenté que le gain du diagramme d’antenne. En effet, l’information de phase n’est pas utile
au processus de localisation postérieur. Comme indiqué précédemment, le fait de fixer à zéro la
phase du nombre complexeDd(θ) pourrait trop fortement contraindre le problème d’optimisation
et dégrader notablement les performances en gain du diagramme obtenu. Pour résoudre ce
problème, [Wang ] propose dans le cas faible bande de relâcher la contrainte de phase en
posant

minimiser ε
sous ||D∞

k0
(θ)| − |D∞

d (θ)||2 ≤ ε, ∀θ ∈ Θ.
(3.33)
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Dans le cas particulier où les microphones sont régulièrement espacés, des techniques de synthèse
de filtres numériques en gain uniquement peuvent être immédiatement adaptées à ce nouveau
problème [Rossignol ]. Bien que le problème (3.33) sorte du cadre de l’optimisation convexe,
des techniques de factorisation spectrale permettent d’en convexifier les contraintes mais restent
là encore applicables uniquement pour des récepteurs régulièrement espacés [Wu ]. Une so-
lution est donc proposée dans [Wang ] et basée sur l’algorithme suivant dit de décomposition
croisée

Etape 1. W1 étant fixé, résoudre le problème d’optimisation

minimiser ε

sous (W1 + W2)
TV(θ, k0)

(
(W1 + W2)

TV(θ, k0)
)H ≤

(
|Dd(θ) + ε|

)2
,

4Re{VTW1(V
TW2)

H} ≥ max(0, |Dd(θ) − ε|), ∀θ ∈ Θ,

(3.34)

en la variable de décision W2.

Etape 2. Pour la valeur de W2 ainsi déterminée, résoudre (3.34), W1 étant la nouvelle variable
d’optimisation.

Etape 3. Répéter les étapes 1 et 2 jusqu’à convergence.

Etape 4. Le vecteur W optimal est donné par W = W1 + W2.

Le problème (3.34) est dit multiconvexe en W1 et W2, au sens où si l’une de ces variables est
fixée, il est convexe et peut donc être résolu en utilisant le même type de solveur que précédem-
ment. Toutefois, bien que l’étape 3 garantisse la convergence vers un optimum local, celui-ci peut
ne pas être global en raison de l’initialisation arbitraire du vecteur W1 au tout début de l’al-
gorithme. Evidemment, cette initialisation est délicate et se résume en la détermination d’une
phase permettant au diagramme de directivité en gain de mieux s’approcher de la référence.
Une amélioration de cet algorithme, que nous détaillerons pas ici, est proposée par l’auteur, et
consiste à alterner des résolutions de (3.33) à l’aide de l’algorithme proposé, avec des résolutions
de (3.23) garantissant la nature convexe du problème global d’optimisation.

Nous avons appliqué cette méthode au cas large bande, pour la synthèse de filtres numériques
RIF. Comme précédemment, nous avons simplement ajouté la dimension fréquentielle à chacun
des problèmes d’optimisation intervenant dans la résolution. Nous présentons sur la figure 3.13
une succession de résultats obtenus au fur et à mesure des différentes itérations. Nous constatons
l’émergence du lobe principal d’écoute ainsi que l’atténuation de plus en plus forte dans les autres
directions. Or, compte tenu du nombre de contraintes mises en jeux et du caractère récursif de
l’algorithme, la résolution sous Matlab de ce nouveau problème est extrêmement longue, si bien
que le résultat présenté ici a nécessité deux jours complets de calculs et a donc été interrompu
avant obtention de l’optimum global. Clairement, cette méthode d’optimisation apparâıt inté-
ressante dans le cas faible bande uniquement, mais s’avère totalement inexploitable dans le case
large bande, quelle que soit sa méthode d’implémentation (temporelle ou fréquentielle).

3.2.4.4 Etude de l’influence des paramètres de synthèse

Revenons maintenant à l’optimisation du diagramme de directivité en gain et phase, et étu-
dions en détail l’influence de chacun des paramètres de synthèse du problème (3.31). Supposons
pour l’instant qu’aucune contrainte sur la puissance WH

LBWLB ne soit prise en compte lors de
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Fig. 3.13 – Réponse d’antenne pour différentes itérations lors de la synthèse convexe en gain
seulement.

la résolution. La figure 3.14(a) représente l’évolution de cette puissance en fonction de l’ordre Q
des filtres, pour Q compris entre 5 et 60. Nous observons une explosion pouvant atteindre 1012

pour l’ordre le plus élevé. Cependant, cette tendance s’accompagne d’une amélioration de la
réponse d’antenne pour des ordres Q inférieurs à 40. En effet, comme l’indique la figure 3.14(b),

(a) Evolution de la puissance des coefficients
W∞ HW∞ en fonction de l’ordre Q des filtres numé-
riques.

(b) Evolution du niveau des lobes secondaires, ex-
primé en dB, en fonction de l’ordre Q des filtres nu-
mériques.

Fig. 3.14 – Etude de l’influence de l’ordre des filtres RIF sur les résultats d’optimisation, sans
limite δ, pour N = 8, θc = 60◦, θp = 10◦ et θs = 26◦.

le niveau des lobes secondaires diminue rapidement lorsque l’ordre augmente. Cependant, nous
pouvons remarquer que cette tendance s’inverse pour des ordres supérieurs à 40 : en effet, le
solveur connâıt des problèmes numériques pour ces valeurs et n’est pas capable de déterminer
un vecteur WLB satisfaisant l’ensemble des contraintes, le nombre d’inconnues devenant vrai-
semblablement trop grand. Dans ce cas, le vecteur WLB obtenu contient alors un grand nombre
de valeurs nulles. Au final, il est donc nécessaire de sélectionner un ordre Q suffisamment élevé
pour obtenir des lobes secondaires de faibles amplitudes.

Il convient également de limiter WH
LBWLB au moyen de (3.32). Considérons donc maintenant

que nous avons fixé la valeur Q = 35, et examinons l’influence de la limite supérieure δ de
WH

LBWLB. La figure 3.15(a) suggère naturellement que plus la valeur de δ est faible, plus le
niveau des lobes secondaires augmente. Nous avions déjà décrit ce comportement auparavant,
visible figure 3.11, souvent accompagné d’oscillations du niveau du lobe principal. Cependant,
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cette perte d’efficacité du filtrage spatial peut être compensée en élargissant la taille du lobe

(a) Evolution du niveau des lobes secondaires, ex-
primé en dB, en fonction de la limite δ sur la puissance
des coefficients.

(b) Evolution du niveau des lobes secondaires, ex-
primé en dB, en fonction de la largeur du lobe prin-
cipal θs du comportement désiré Dd(θ).

Fig. 3.15 – Influence de la limite δ

principal. En effet, pour une contrainte sur la puissance des coefficients fixée à δ = 1000, et
toujours avec Q = 35, la figure 3.15(b) nous indique que plus le lobe principal est large, plus le
niveau des lobes secondaires est faible. Ce comportement est principalement lié au faible nombre
de microphones utilisé lors de la synthèse, et nous indique qu’il faut effectuer un compromis entre
un lobe principal plus fin et un fort niveau d’atténuation dans les directions non souhaitées.

3.2.5 Conclusion

Nous avons présenté dans cette partie une première méthode näıve de synthèse de formation
de voie large bande. Cette extension immédiate d’un résultat issu du traitement du signal permet
de mettre en évidence toute la difficulté à traiter le contenu basse fréquence des signaux sonores à
partir d’une antenne de petite dimension. Ainsi, nous avons montré qu’une diminution sensible de
la largeur du lobe principal de la réponse d’antenne pour les basses fréquences est accompagnée
systématiquement d’une augmentation de l’amplification du bruit blanc. Si effectivement cette
perte de robustesse vis à vis du bruit peut parâıtre rédhibitoire, il ne faut pas perdre de vue
que la formation de voie conventionnelle, pour ces mêmes fréquences, reste très peu utilisable
puisque le filtrage spatial opéré par l’antenne s’avère de très mauvaise qualité, comme illustré
figure 3.16(b). Hélas, la résolution de (3.23) s’avère parfois très longue, compte tenu du nombre
très important de contraintes qu’elle comporte, et tenter d’étendre l’optimisation pour y inclure
éventuellement des contraintes supplémentaires de robustesse vis à vis des incertitudes sur les
caractéristiques de microphones parâıt impossible. Pour résoudre ce problème, nous proposons
dans la suite de ce chapitre un nouveau formalisme permettant de réduire drastiquement le
nombre de contraintes.

Nous pouvons également remarquer, à travers ces premiers exemples de synthèse, l’émergence
d’une forme privilégiée du lobe principal. Il est certain que le comportement désiré D∞

d (.) tel que
défini dans cette partie serait difficile à atteindre compte tenu du faible nombre de microphones.
Les formes quasi-rectangulaires paramétrées par les angles θp et θs ne sont en effet pas adaptées
à une antenne de faible dimension. Elargir le lobe principal permet cependant d’améliorer les
résultats, comme en témoigne la synthèse visible figure 3.16(a) : au prix d’une légère déviation
angulaire du niveau maximal, le comportement de la formation de voie est quasiment invariant
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3.3. Influence de la distance : du champ lointain au champ proche

(a) Formation de voie optimisée (b) Formation de voie conventionnelle

Fig. 3.16 – Comparaison formation de voie conventionnelle / optimisée, pour f ∈ [400; 3000]Hz,
avec GB ≤ 1000, Q = 35 et θs = 46◦.

en fréquence et présente un faible niveau des lobes secondaires. Enfin, l’ensemble des résultats
présentés jusqu’ici est basé sur l’hypothèse de champ lointain. Nous avons en effet systéma-
tiquement travaillé sur les expressions en l’infini des réponses d’antenne et donc supposé que
les sources à localiser étaient suffisamment lointaines pour assimiler les fronts d’ondes parve-
nant au capteur à des plans. Nous proposons donc d’étudier maintenant les conséquences d’une
fausse hypothèse sur la distance à la source afin de vérifier si une formation de voie large bande
quasi-invariante en fréquence et synthétisée en champ lointain, conserve de bonnes propriétés de
filtrage spatial lorsque la source à localiser se situe dans le champ proche.

3.3 Influence de la distance : du champ lointain au champ proche

Tous les résultats de synthèse présentés jusqu’ici reposent sur l’hypothèse de champ lointain.
Cette hypothèse, systématiquement invoquée en robotique, permet de considérer une expression
simplifiée de la réponse d’antenne. Pourtant, de nombreux résultats de localisation présentés
dans le chapitre 2 de ce manuscrit sont obtenus en imaginant la source sonore à localiser dans
un rayon de 1 à 3 mètres. A de telles distances, l’hypothèse de champ lointain est elle encore
vérifiée ? Nous proposons de répondre à cette question dans cette partie en étudiant l’influence
de la distance sur la forme de la réponse d’antenne. Cette étude, comme nous le verrons, est
assez immédiate mais n’a jamais été proposée dans la communauté robotique à notre connais-
sance. Elle apparâıt cependant fondamentale dans le cadre de l’utilisation d’un capteur sonore
embarqué pour l’interaction homme - robot par exemple. Pour illustrer cette remarque, consi-
dérons un scénario d’interaction très simple, mettant en jeu un robot équipé d’une caméra pour
la reconnaissance et le suivi de visage, ainsi que d’un capteur sonore. Compte tenu du champ
visuel souvent restreint des caméras (généralement pas plus de 25◦ en azimut autour de l’axe
optique), il est peu probable que deux personnes en interaction à mi-distance avec le robot se
projettent dans la même image dès lors qu’elle sont suffisamment distantes l’une de l’autre.
Dès lors, comment détecter que l’un de ces deux tuteurs parle au robot pour ensuite braquer
la caméra dans sa direction ? Le capteur sonore peut permettre de détecter la présence d’un
signal sonore en provenance d’une certaine direction, à condition que l’algorithme soit adapté à
cette distance proche d’interaction homme-robot. A notre connaissance, cette considération n’a
jamais été approfondie en robotique.

Soit W∞
LB le vecteur contenant, dans le cas d’une implémentation dans le domaine temporel,
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Chapitre 3. Synthèse d’une formation de voie large bande

l’ensemble des coefficients des filtres réalisant la formation de voie large bande en champ lointain
caractérisé par le diagramme D∞

LB(θ, k). Examiner l’influence de la distance r revient à tracer la
réponse d’antenne D∞→r(r, k) = D∞→r(r, θ, k) définie, pour ce vecteur W∞

LB, par

D∞→r(r, k) = W∞T
LB VLB(r, k), (3.35)

lorsque r varie. Par exemple, considérons la réponse d’antenne représentée de la figure 3.10, ob-
tenue sans limiter la puissance des coefficients de filtres. Pour une distance théorique infinie à la
source, la réponse d’antenne possède de bonnes caractéristiques spatiales, et conduit à une amé-
lioration notable de la résolution des basses fréquences. Exploitons maintenant la formule 3.35
pour déduire le comportement de l’antenne à une distance de 1 m, représentative d’une distance
classique d’interaction entre deux personnes [Hall ]. A une telle distance, la réponse d’an-
tenne devient celle reportée figure 3.17. Très clairement, l’amélioration recherchée –et obtenue–
en champ lointain est totalement perdue en utilisant cette même antenne à une distance de 1 m.
Comme nous pouvons le constater, les caractéristiques spatiales de la réponse d’antenne sont no-

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ.

(b) [Représentation de la réponse d’antenne dans le do-
maine fréquentiel.

Fig. 3.17 – Réponse d’antenne optimisée, synthétisée en champ lointain, et utilisée à une distance
de 1m.

tablement dégradées, en particulier dans les plus basses fréquences. Les lobes secondaires voient
leur niveau augmenter à tel point qu’il n’est parfois plus possible de distinguer le lobe principal
d’écoute. Examinons maintenant l’évolution de cette déformation en fonction de la distance, en
traçant la réponse d’antenne P∞→r(r, k) pour la fréquence f = 400Hz et différentes valeurs de
r. Les tracés obtenus sont visibles sur la figure 3.18 pour 4 valeurs différentes de la distance à
la source. A une distance de 5m, le niveau des lobes secondaires commence à augmenter légè-
rement ; cependant, la forme du lobe principal reste quasiment inchangée. Ce n’est par contre
pas le cas à 2m, distance à laquelle le lobe principal voit sa largeur augmenter significativement.
De la même façon, le niveau des lobes secondaires augmente nettement dans les deux directions
périphériques θ = 0◦ et θ = 180◦. Enfin, à une distance de 1.25m, la formation de voie devient
inexploitable, tant le lobe principal est noyé dans les lobes secondaires devenus extrêmement
importants.

Cette étude rapide nous montre donc les limites de l’hypothèse de champ lointain. Si elle
permet de simplifier énormément le problème de la propagation en assimilant l’ensemble des
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3.3. Influence de la distance : du champ lointain au champ proche

(a) r → ∞ (b) r = 5m

(c) r = 2m (d) r = 1.25m

Fig. 3.18 – Evolution de la réponse d’antenne faible bande pour la fréquence f = 400Hz pour
différentes distances r à l’antenne.

fronts d’onde à des plans, elle ne permet pas de travailler sur des distances proches de l’antenne
avec des sources comportant des basses fréquences. Dès lors, à partir de quelle distance est il pos-
sible de considérer le champ lointain ? La communauté Acoustique utilise classiquement comme
critère la distance de Rayleigh, exprimant la distance dR au delà de laquelle cette hypothèse est
valide, et donnée par

dR =
2L2

λ
, (3.36)

où L désigne la plus grande dimension de l’antenne, et λ la longueur d’onde considérée. Cette
expression permet de mettre en évidence que cette distance limite est une fonction de la fréquence
et de la qualité de l’échantillonnage spatial opéré par l’antenne à travers sa plus grande dimension
L. Cependant, elle ne suffit pas totalement à décrire les phénomènes liés au champ proche : en
effet, si nous traçons la réponse d’antenne d’une formation de voie conventionnelle à une distance
de 1 m, celle-ci reste quasiment inchangée quelle que soit la fréquence, si bien qu’il est possible
de supprimer totalement cette classification proche/lointain. Cette constatation semble indiquer
que c’est bien le caractère invariant en fréquence de la réponse d’antenne optimisée qui est à
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l’origine des déformations constatées en champ proche, et cette invariance n’est pas conservée
lors de l’utilisation de l’antenne pour localiser une source située à une distance ne vérifiant pas
l’hypothèse locale d’ondes planes. Idéalement, il serait donc nécessaire de travailler avec une
formation de voie dont les caractéristiques spatiales sont invariantes vis à vis de la distance à
la source. Une antenne linéaire de petite dimension ne permet pas d’obtenir facilement cette
invariance, car seules des antennes à deux dimensions peuvent éventuellement atteindre cette
caractéristique par construction [Abhayapala ], au prix d’un encombrement et d’un nombre
de microphones plus grand, incompatible avec une utilisation en robotique. [Ward ] tente
tout de même de conférer à une antenne linéaire une telle propriété, en cherchant minimiser
l’écart entre les réponses d’antenne exprimées en champ proche et lointain, mais au prix de
lobes secondaires parfois élevés. Il est donc nécessaire de résoudre le problème d’optimisation
précédent pour différentes distances en travaillant cette fois sur la réponse d’antenne D(r, θ),
dépendant explicitement de r. Or, comme nous l’avons vu dans la partie précédente, la méthode
de synthèse utilisée jusqu’ici est constituée d’un très grand nombre de contraintes, à l’origine
de problèmes numériques et de délais de résolution parfois très longs. Nous proposons dans la
partie suivante une méthode de synthèse originale, adaptée spécifiquement à la formation de
voie, permettant de réduire nettement le nombre de contraintes et valable à la fois en champ
proche ou en champ lointain.

3.4 Synthèse modale large bande par optimisation convexe

La méthode de synthèse proposée ci-après est basée sur la décomposition modale des réponses
d’antenne sur la base des harmoniques sphériques. L’emploi de ce formalisme adapté spécifique-
ment à la formation de voie permet le traitement simultané du champ proche ou du champ
lointain, et son exploitation pour la synthèse à travers un problème d’optimisation convexe
constitue une contribution originale. Nous présentons dans une première partie les éléments
théoriques relatifs à l’analyse modale des diagrammes de directivité, en résumant les articles
[Kennedy ] et [Kennedy ]. Ensuite, à partir de cette écriture, nous posons un nouveau pro-
blème d’optimisation convexe permettant de déterminer les coefficients ou filtres réalisant la
formation de voie. Enfin, nous comparons les résultats de synthèse avec ceux obtenus lors de la
résolution du problème précédent.

3.4.1 Eléments d’analyse modale

3.4.1.1 Généralités

Nous avons redémontré dans le chapitre 1 la solution de l’équation d’onde sphérique. Nous
sommes parvenus à l’expression suivante du potentiel des vitesses φ(r, k)

φ(r, k) =

∞∑

m=0

m∑

n=−m

h(2)
m (kr)Pnm(cos θ)

(
Amn cos(nψ) + Bmn sin(nψ)

)
, (3.37)

où Amn et Bmn désignent deux constantes réelles d’intégration. Dans la suite, nous manipulerons
la représentation complexe de cette solution, qui s’écrit sous la forme

φ(r, k) =

∞∑

m=0

m∑

n=−m

αmn(k)Mmn(r, k), (3.38)
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où les coefficients complexes αnm(k), appelés coefficients modaux, sont fonction de la fréquence
k, et

Mmn(r, k) , h(2)
m (kr)Ynm(θ, ψ), (3.39)

désignent les modes de la solution de l’équation d’Helmholtz (1.29). Les fonctions

Ynm(θ, ψ) ,

√
2m+ 1

4π

(m− |n|)!
(m+ |n|)! P

n
m(cos θ) ejnψ, (3.40)

pour n = −m, . . . ,m et n ∈ Z
+ sont connues dans la littérature sous le nom d’harmoniques

sphériques, et constituent une base orthonormale. En effet, à partir des propriétés d’orthogonalité
des polynômes de Legendre Pnm(.) et des exponentielles, apparaissant tous deux dans l’expression
(3.40), et selon le produit scalaire usuellement défini sur l’ensemble des fonctions de puissance
finie, nous avons

∫ 2π

0

∫ π

0
Ymm(θ, ψ)Y ∗

m′n′(θ, ψ) sin θdθdψ = δnn′δmm′ , (3.41)

où δmn désigne le symbole de Kronecker prenant la valeur 0 (respectivement 1) si n 6= m
(respectivement n = m). Une formation de voie consiste en une combinaison linéaire des signaux
reçus sur chacun des microphones. Or, ces mêmes signaux vérifient l’équation d’Helmohltz (1.29)
et peuvent donc être formulés de manière analogue à (3.38). Par conséquent, compte tenu de
la nature linéaire des traitements effectués par une formation de voie, n’importe quelle réponse
d’antenne peut aussi s’exprimer sous la forme (3.38). Cette remarque fondamentale nous permet
donc d’introduire un nouveau cadre pour l’expression des réponses d’antenne, à l’origine des
développements théoriques suivant.

3.4.1.2 Expression modale d’une formation de voie

Dans la littérature, une formation de voie est généralement formalisée différemment selon
que l’on considère le champ proche ou le champ lointain. A chacun de ces cas correspondent une
écriture des méthodes de synthèse spécifiques. Les harmoniques sphériques permettent cependant
d’unifier l’expression de la réponse d’antenne pour toutes les distances et toutes les fréquences.

Du fait que les fonctions de Hankel de seconde espèce admettent comme forme asymptotique

h(2)
m (kr) = jm+1 1

kr
e−jkr lorsque r → ∞, (3.42)

les modes (3.39) décroissent vers zéro lorsque r tend vers l’infini. Or, ce passage à la limite permet
précisément de passer du champ proche au champ lointain. Pour conserver cette propriété dans
l’expression unifiée du diagramme de directivité, normalisons les modes Mmn(r, k) en

M̄(r, k) = reikrM(r, k) = Rm(r, k)Ymn(θ, ψ), où Rm(r, k) , reikrh(2)
m (kr). (3.43)

Ainsi, l’amplitude du mode normalisé M̄(r, k) prend une valeur finie lorsque r tend vers l’infini,

puisque limr→∞Rm(r, k) = jm+1

k . Notons que la dépendance angulaire des modes M̄(r, k) est
entièrement déterminée par les fonctions Ymn(θ, φ), puisque Rm(r, k) n’est pas fonction des
angles θ et φ. Les harmoniques sphériques définissent donc un ensemble de formes élémentaires
permettant de générer par combinaison linéaire n’importe quel diagramme d’antenne. La figure
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(a) Y00(θ) (b) Y10(θ)

(c) Y20(θ) (d) Y30(θ)

(e) Y40(θ) (f) Y50(θ)

Fig. 3.19 – Tracés de l’amplitude des harmoniques sphériques Ymn(θ), n = 0, en fonction de θ

3.19 représente les tracés de quelques harmoniques d’ordre faible, pour n = 0. Finalement,
n’importe quel diagramme d’antenne D(r, k) peut donc s’écrire sous la forme

D(r, k) =

∞∑

m=0

m∑

n=−m

αmn(k)Rm(r, k)Ymn(θ, ψ) , (3.44)

et par conséquent être caractérisé par les constantes complexes αmn(k). On montre en effet, à
partir de la propriété d’orthogonalité (3.41), que ces coefficients modaux peuvent s’expriment
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sous la forme

αmn(k) =
1

Rm(r, k)

∫ 2π

0

∫ π

0
D(r, k)Y ∗

m′n′(θ, ψ) sin θ dθdψ. (3.45)

Les équations (3.44) et (3.45) définissent une transformation orthogonale analogue à la série
de Fourier. Cette transformation en possède les mêmes propriétés importantes, telles que la linéa-
rité et une relation de Parseval. Cette dernière est fondamentale et nous permettra d’approximer
la somme infinie (3.44) par une somme finie restreinte à M modes.

3.4.1.3 Relation de Parseval

Approximons une réponse d’antenne D(r, k), dont l’expression rigoureuse est donnée par
(3.44), par une somme finie de termes modaux. Cette approximation, notée D̂(r, k), peut être
écrite, pour une valeur M donnée

D̂(r, k) =

M∑

m=0

m∑

n=−m

α̂mn(k)Rm(r, k)Ymn(θ, ψ). (3.46)

Cherchons maintenant quels sont les α̂mn(k) qui minimisent l’erreur quadratique εM entre
la représentation exacte D(r, k) et D̂(r, k). De manière analogue à l’approximation du mini-
mum d’erreur quadratique obtenue par troncature d’une série de Fourier, il est montré dans
[Kennedy ] que cette erreur est minimale lorsque α̂mn(k) = αmn(k), pour m = 0, . . . ,M et
n = −m, . . . ,m, et vaut

εM =

∫ 2π

0

∫ π

0
|D(r, k) − D̂(r, k)|2 sin θdθdφ =

∞∑

m=M+1

m∑

n=−m

|αmn(k)Rm(r, k)|2. (3.47)

Ainsi, l’équation (3.47) précise la valeur de l’erreur résultant de la troncature d’ordre M
de la somme infinie (3.44), d’autant plus faible que le nombre de coefficients modaux M est
important. Cependant nous pouvons déjà intuiter, tant la ressemblance avec la transformation
de Fourier utilisée en analyse fréquentielle est grande, que seuls les coefficients d’ordres faibles
sont importants dans l’approximation de forme générale de la réponse d’antenne, les ordres plus
élevés étant seulement nécessaires à la descriptions des détails fins. Pour illustrer cette remarque,
nous avons tracé sur la figure 3.20, en trait épais, la réponse d’antenne D∞(θ) donnée par

D∞(θ) =

N∑

n=1

e−jk0zn cos θ, (3.48)

pour l’antenne linéaire considérée jusqu’ici, à la fréquence f0 = 3kHz. Sans détailler pour l’instant
la méthode de calcul des coefficients modaux αm(k0), nous avons superposé sur cette même figure
la représentation de D̂∞(θ, k0) pour différentes valeurs deM . Nous pouvons constater que le tracé
exact et celui obtenu avec seulement 15 termes sont quasiment confondus, et que visiblement
l’erreur commise en tronquant la somme infinie est extrêmement faible. Evidemment, même
si nous ne l’avons pas représentée ici, la phase est elle aussi parfaitement décrite à partir de
ces mêmes 15 coefficients. Ainsi, n’importe quelle formation de voie peut être convenablement
décrite par un nombre fini de coefficients modaux. C’est cette propriété qui est la clé de la
nouvelle méthode de synthèse à venir : plutôt que d’optimiser sur une grille venant discrétiser
les valeurs désirées de la réponse d’antenne, nous poserons le problème dans l’espace modal en
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Fig. 3.20 – Approximation par un nombre fini M de coefficients modaux de la réponse d’antenne
donnée par (2.56), pour une antenne de N = 8 microphones à la fréquence de 3kHz.

représentant par leurs coefficients modaux le comportement de référence Dd(.) et la réponse
d’antenne recherchée.

3.4.2 Calculs des coefficients modaux

Le calcul des coefficients modaux αmn(k), étant donné une réponse d’antenne D(r, k), né-
cessite le calcul de l’intégrale (3.45). Pour une réponse d’antenne quelconque, et compte tenu de
la forme de cette intégrale, ce calcul ne peut être effectué que numériquement. Cependant, nous
avons jusqu’à présent découplé le diagramme d’antenne D(.), fonction mathématique des va-
riables d’espace et du temps, de la façon pratique dont il est obtenu, à savoir à travers un réseau
de capteurs discrets répartis dans l’espace. Il est montré dans [Abhayapala ] que la réponse
d’une telle antenne ”physique” peut également s’exprimer sous une forme modale. Nous rap-
pelons ici ce résultat essentiel, puis en déduisons l’expression générale des coefficients modaux.
Nous nous intéresserons ensuite au cas particulier des antennes linéaires.

3.4.2.1 Dans le cas général

Comme indiqué dans le §2.2.4, le diagramme d’antenne D(r, k) d’une formation de voie
réalisée à partir de N microphones situés en rm

1 , . . . , r
m
N s’écrit sous la forme

D(r, k) =

N∑

n=1

Wn(k)Vn(r, k), (3.49)

où Wn(k) désigne la fonction de transfert du filtre placé en aval du nième microphone. Il est
rappelé dans [Abhayapala ] que l’élément Vn(r, k) peut s’exprimer également sous la forme
d’une somme pondérée de modes M̄(r, k) ; en effet, nous avons [Ziomek ]
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Vn(r, k) = Vn(r, θ,Φ, k)

=
‖r‖

‖rm
n − r‖e

jk0
(
‖r‖−‖rm

n −r‖
)

=

∞∑

m=0

m∑

n=−m

[
− j4π jm(k‖rm

n ‖)Y ∗
mn

( rm
n

‖rm
n ‖

)]
Rm(‖r‖, k)Ymn

( r

‖r‖
)
, (3.50)

pour r = ‖r‖ ≥ ‖rm
n ‖, n ∈ [1, . . . , N ]. La fonction jm(x), appelée fonction de Bessel sphérique,

est définie par

jm(x) ,

√
π

2x
Jm+ 1

2

(x), (3.51)

où Jm(x) désigne la fonction de Bessel de première espèce. En combinant l’équation (3.50) avec
(3.49), il vient alors immédiatement

D(r, k) =

M∑

m=0

m∑

n=−m

[
− j4π

N∑

n=1

Wn(k)jm(k‖rm
n ‖)Y ∗

mn

( rm
n

‖rm
n ‖

)]
Rm(‖r‖, k)Ymn

( r

‖r‖
)
. (3.52)

Ainsi, par identification avec (3.44), nous pouvons exhiber l’expression générale des coeffi-
cients modaux αmn(k)

αmn(k) = −j4π
N∑

n=1

Wn(k)jm(k‖rn‖)Y ∗
mn

( rm
n

‖rm
n ‖

)
. (3.53)

Comme nous pouvions nous y attendre, les coefficients αm(k) dépendent uniquement des
paramètres de l’antenne (vecteur position des microphones rm

n et filtres Wn) et de la fréquence.
En résumé, nous retiendrons que

D(r, k) =

N∑

n=1

Wn(k)Vn(r, k) =

∞∑

m=0

m∑

n=−m

αmn(k)Rm(r, k)Ymn(θ, ψ),

avec αmn(k) = −j4π
N∑

n=1

Wn(k)jm(k‖rm
n ‖)Y ∗

mn

( rm
n

‖rm
n ‖

)

3.4.2.2 Pour une antenne linéaire

Soit une antenne linéaire analogue à celle utilisée précédemment , constituée de N micro-
phones situés aux abscisses z1, . . . , zN de l’axe Z. Pour des raisons de symétrie, la réponse
d’un tel réseau de microphones est nécessairement invariante selon φ. Ainsi, l’expression modale
générale (3.44) se simplifie en faisant disparâıtre la dépendance par rapport à l’angle φ pour
devenir

D(r, k) =

∞∑

m=0

αm(k)Rm(r, k)Ym(θ), (3.54)
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avec

Ym(θ) , Ym0(θ, φ) =

√
2m+ 1

4π
Pm(cos θ), avec Pm(cos θ) , P 0

m(cos θ). (3.55)

Evidemment, la propriété d’orthogonalité (3.41) des harmoniques sphériques reste valide
dans le cas n = 0, et permet d’aboutir à la nouvelle expression intégrale des coefficients modaux
αm(k)

αm(k) =
2π

Rm(r, k)

∫ π

0
D(r, k)Ym(θ) sin θ dθ. (3.56)

Utilisons maintenant l’expression générale de la réponse d’une formation de voie (3.49), et
insérons-la dans l’intégrale précédente. Rappelons la propriété suivante des fonctions de Legendre

n∑

n=−m

Y ∗
mn

( r

‖r‖
)
Ymn

( rn
‖rn‖

)
=

2m+ 1

4π
Pm(cos γ), (3.57)

pour laquelle, dans le cas d’une antenne linéaire, γ = |θ|. La combinaison de (3.50) et (3.41)
permet d’aboutir à l’expression

αm(k) = −2jk
√
π(2m+ 1)

N∑

n=1

Wn(k)jm(kzn). (3.58)

Evidemment, cette nouvelle équation, valable uniquement pour une antenne linéaire, est un cas
particulier de (3.53) démontrée pour une configuration d’antenne quelconque. L’équation (3.58)
permet donc, connaissant les positions zn des microphones de l’antenne linéaire et les filtres Wn

réalisant la formation de voie, de transformer une représentation classique de sa réponse en sa
forme modale. Evidemment, comme précédemment, les coefficients αm(k) sont indépendants de
la distance r, et l’expression (3.58) est valable en champ proche comme en champ lointain. Il est
d’ailleurs fondamental de remarquer qu’une fois les coefficients modaux αm(k) déterminés à par-
tir de la configuration du réseau de microphones, il est possible de calculer la réponse d’antenne
pour n’importe quelle distance r grâce à l’équation (3.54). Celle-ci nécessite rigoureusement la
connaissance d’une infinité de coefficients modaux ; cependant, la propriété de Parseval évoquée
précédemment permet de ne retenir qu’un nombre restreint de ces coefficients complexes. C’est
ainsi que la réponse d’antenne exacte représentée figure (3.20) a été approximée par une somme
pondérée de modes M̄(r, k) constituée de seulement 15 termes calculés à partir de l’équation
(3.58). Pour résumer, pour une antenne linéaire, nous avons

D(r, k) =

∞∑

m=0

αm(k)Rm(r, k)Ym(θ),

avec αm(k) = −2jk
√
π(2m+ 1)

N∑

n=1

Wn(k)jm(kzn).

3.4.3 Synthèse modale large bande dans le domaine fréquentiel

Nous venons de montrer que n’importe quelle réponse d’antenne peut être décomposée dans
la base modale et fidèlement représentée par un nombre fini de coefficients complexes αm(k),
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3.4. Synthèse modale large bande par optimisation convexe

m = 0, . . . ,M . Nous proposons dans la suite d’exploiter cette propriété pour définir une nouvelle
méthode de synthèse. Nous supposons toujours que l’antenne est linéaire ; cependant, la méthode
présentée reste valable pour d’autres configurations.

3.4.3.1 Présentation du problème de synthèse

Comme précédemment, l’implémentation dans le domaine fréquentiel d’une formation de voie
large bande nécessite le traitement individuel des Q composantes fréquentielles kq, q ∈ [1, . . . , Q],
des signaux issus des microphones. Chacune de ces formations de voie, de réponse D[kq ](r) =
D[kq ](r, θ), peut être représentée par ses coefficients modaux αm(kq). Leur expression est donnée
par (3.58), qui s’écrit sous la forme matricielle

αm(kq) = −2jk
√
π(2m+ 1) WT

[kq ]Jm(kq), (3.59)

avec

Jm(k) ,
(
jm(kz1), . . . , jm(kzN )

)T
. (3.60)

L’objectif de la méthode de synthèse que nous proposons est de déterminer le vecteur W[kq ]

contenant les N coefficients complexes w
[kq ]
n , n ∈ 1, . . . , N , permettant d’approximer au mieux

la réponse d’antenne de référence Dd(r, θ, kq) représentée par ses M + 1 coefficients modaux
αd0(kq), . . . , α

d
M (kq). Pour cela, nous proposons de résoudre le problème d’optimisation convexe

minimiser εq
sous |αm(kq) − αdm(kq)|2 ≤ εq, ∀m ∈ [0, . . . ,M ],

(3.61)

de manière indépendant pour chacune des fréquences kq. Notre objectif est donc de minimiser
l’écart, en gain et phase, entre les représentations modales complexes des réponses d’antenne dé-
sirées et effectives. Comparativement au problème d’optimisation (3.28), il n’existe plus de grille
Θ définissant autant de contraintes que de valeurs angulaires discrètes. Ainsi, les 181 contraintes
angulaires utilisées pour obtenir la réponse d’antenne visible figure 3.7 peuvent être remplacées
par M + 1 contraintes modales, avec M + 1 ≪ 181 grâce à la relation de Parseval. Cependant,
il faut veiller à ce que les coefficients modaux non contraints αm(kq), pour m > M , possèdent
une influence négligeable sur l’expression exacte (3.54), laquelle requiert un nombre infini de
coefficients complexes. Ceci revient à s’assurer que l’erreur définie par (3.47) est suffisamment
faible pour la valeur de M retenue. Comme précédemment, il est possible et nécessaire de limi-
ter la puissance des coefficients réalisant la formation de voie en ajoutant la contrainte convexe
additionnelle

GB = WH
[kq ]W[kq ] ≤ δq, (3.62)

où δq indique la valeur maximale autorisée du gain de bruit blanc GB de l’antenne pour la
fréquence kq. La résolution du problème (3.61) nécessite la connaissance des coefficients modaux
αdm du comportement de référence Dd que nous cherchons à obtenir. Nous explicitons leur calcul
ci-après.

3.4.3.2 Calcul des coefficients modaux du comportement de référence

D’une manière générale, tout diagramme d’antenne D(r, k) est périodique en θ et φ, de
périodes respectives Tθ = 2π et Tφ = 2π. Nous pouvons donc le décomposer en une série de
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Chapitre 3. Synthèse d’une formation de voie large bande

Fourier selon ces deux variables angulaires. Ainsi, sans perdre en généralité, nous proposons
d’écrire, pour une distance r donnée

D(r, k) = D(r, θ, φ, k) =

∞∑

l1=0

∞∑

l2=0

al1,l2(r, k)e
jl1θejl2ψ, (3.63)

où les coefficients de Fourier al1,l2(r, k), avec (l1, l2) ∈ Z
+2, satisfont

al1,l2(r, k) =
1

(2π)2

∫ 2π

θ=0

∫ 2π

φ=0
D(r, θ, ψ, k)e−jl1θe−jl2φdθdψ. (3.64)

La dépendance à la distance et à la fréquence des coefficients al1,l2(.) traduit le fait qu’à priori
n’importe quelle formation de voie possède un diagramme d’antenne dont la forme change selon
la valeur de r et k.

L’expression (3.63) se simplifie dans le cas d’une antenne linéaire, car la dépendance à l’angle
ψ disparâıt. De plus, le diagramme devient paire en θ par construction, si bien que (3.63) s’écrit

D(r, k) = D(r, θ, k) =

∞∑

l=0

al(r, k) cos(lθ), (3.65)

avec

al(r, k) =
1

π

∫ 2π

0
D(r, θ, k) cos(lθ)dθ. (3.66)

Le calcul des coefficients modaux αm(k) de la réponse D(r, θ, k) d’une antenne linéaire,
nécessite de résoudre l’intégrale (3.56). Pour cela, nous proposons e combiner (3.65) avec (3.56),
ce qui conduit à

αm(r, k) =

√
π(2m+ 1)

Rm(r, k)

∞∑

l=0

al(r, k)gm(l), (3.67)

avec

gm(l) =

∫ π

0
cos(lθ)Pm(cos θ) sin θdθ. (3.68)

Ainsi, à partir des coefficients de la série de Fourier al(r, k) de n’importe quelle forme de
diagramme D(r, θ, k) d’une antenne linéaire, nous sommes en mesure de déterminer les coeffi-
cients modaux αm(r, k) sous réserve de pouvoir calculer la nouvelle intégrale (3.68). Nous avons
montré, par récurrence sur m en prenant en compte les propriétés des polynômes de Legendre,
que gm(l) s’écrit sous la forme

gm(l) =
l2 − (m− 2)2

l2 − (m+ 1)2
gm−2(l), (3.69)

avec

g0(l) =




−1 + (−1)l

l2 − 1
, pour l 6= 1

0 , sinon
(3.70)

et
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g1(l) =





−1 + (−1)l

l2 − 4
, pour l 6= 2

0 , sinon.
(3.71)

De plus, nous pouvons montrer que gm(l) vérifie

∀(m, l) ∈ Z
2 ,

{
g2m(2l + 1) = 0
g2m+1(2l) = 0

(3.72)

∀ m > l , gm(l) = 0. (3.73)

Nous venons ainsi de déterminer la décomposition modale du diagramme de directivité de
n’importe quelle antenne linéaire. Celle-ci est en particulier valable pour le comportement de
référence Dd(θ) défini précédemment à travers la figure 3.4. Cependant, nous avons remarqué
que ses formes trapézöıdales en faisaient un objectif inatteignable lors de la synthèse, compte
tenu du petit nombre de microphone constituant le capteur. Ainsi, nous suggérons de bénéficier
de la représentation (3.63) pour limiter Dd(θ) à une série de Fourier admettant L termes, et
proposer une fonction objectif aux formes plus douces, plus compatibles avec les dimensions de
l’antenne. Un tel choix présente de plus une conséquence très intéressante : en effet, l’équation
(3.73) implique que l’ensemble des coefficients modaux αm(r, k) tels que m > L sont nuls. En
d’autres termes, si le comportement désiré est décrit par une série de Fourier constituée de L+1
termes, alors sa représentation modale exacte est elle aussi constituée de M + 1 = L+ 1 coeffi-
cients modaux. Nous avons illustré l’ensemble de ces remarques sur les figures 3.21(a) et 3.21(b).
Sur la première est rappelée la forme utilisée précédemment, ainsi que sa série de Fourier limitée
à L+1 = 8 coefficients. La forme de la réponse d’antenne ainsi obtenue, représentée en rouge, est
beaucoup plus proche des diagrammes de directivité obtenus par optimisation, et laisse présager
par conséquent d’un meilleur comportement de la synthèse modale. La figure 3.21(b) représente

(a) Décomposition en série de Fourier, avec L = 7. (b) Représentation modale, pour différentes valeurs de
M .

Fig. 3.21 – Décomposition modale de la réponse d’antenne de référence.

cette même série de Fourier tronquée, mais reproduite à partir de sa représentation modale.
Nous constatons que le tracé obtenu à partir des M + 1 = 8 coefficients modaux se superpose
exactement. Nous venons donc de déterminer une représentation d’une réponse d’antenne de
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référence Dd(r, θ, k) possédant un nombre fini de coefficients modaux αdm(r, k) définis par

Dd(r, θ, k) =

L∑

l=0

al(r, k) cos(lθ), (3.74)

avec αdm(r, k) =

√
π(2m+ 1)

Rm(r, k)

L∑

l=0

al(r, k)gm(l). (3.75)

L’équation précédente nous indique que les coefficients modaux sont des fonction de la fré-
quence k et de la distance r. Pourtant, nous avions pris soin d’indiquer précédemment que les
coefficients modaux donnés par (3.58) étaient indépendant de la distance. En effet, il faut bien
comprendre que nous parlons de deux types de décomposition modales différentes : la première
est liée à une configuration d’antenne donnée, tandis que la seconde est relative à une fonction
Dd(.) spécifiant la réponse d’antenne souhaitée pour une fréquence et une distance donnée.

3.4.3.3 Résultats d’optimisation

L’implémentation large bande dans la domaine fréquentiel nécessite la synthèse indépendante
de Q formations de voie, pour des fréquences fq que nous disposons entre 400Hz et 3kHz avec un
pas de 100Hz. Nous proposons dans cet exemple de synthétiser une réponse d’antenne invariante
en fréquence, pour une distance r = r0 = 1m. Pour cela, nous définissons le diagramme d’antenne
Dd(r, θ, kq) = Dd(r0, θ) souhaité selon la figure 3.4, les coefficients de la série de Fourier al étant
par conséquent égaux à

a0(r0) =
θp + θs
π

, et

al(r0) =
4 cos(lθ0)(cos(lθp) − cos(lθs))

πl2(θs − θp)
, ∀l > 0, (3.76)

pour θs 6= θp. Dans la suite, nous fixons les paramètres angulaires θc = 60◦, θp = 5◦ et θs = 40◦.
De façon à définir un comportement de référence plus adapté aux dimensions du problème
(faible nombre de microphones et petite taille de l’antenne), nous ne conservons que les L+1 = 8
premiers termes de la série de Fourier de la réponse d’antenne de référence, si bien que la fonction
Dd(r0, θ) est maintenant définie par (3.74). Nous pouvons donc en calculer la représentation
modale à partir de (3.75), qui renvoie les valeurs des 8 coefficients modaux αd0(r0), . . . , α

d
7(r0),

et αd8(r0), . . . ,= αd∞(r0) = 0. Lors de la résolution du problème d’optimisation (3.61) pour
M = L = 7, rien ne garanti que les coefficients αm(kq) admettent eux une valeur nulle pour
m > M = L. Ainsi, une fois la minimisation effectuée et le vecteur W[kq ] déterminé, la réponse
d’antenne optimisée est tracée à l’aide de l’équation (3.49) de façon à s’affranchir d’éventuelles
erreurs liées à la troncation de la somme infinie 3.4.2.2.

Optimisation sans contraintes sur GB Intéressons nous dans un premier temps au cas où
la contrainte sur la puissance GB n’est pas prise en compte. Les résultats d’optimisation pour
chacune des fréquences de synthèse sont reportés figure 3.22(a). Nous pouvons constater que le
comportement angulaire obtenu est quasiment invariant en fréquence, avec cependant une très
légère déviation du maximum du lobe principal de l’ordre de 1◦. Le niveau des lobes secondaires,
comparativement aux exemples de synthèse en champ lointain précédents, est beaucoup plus
faible. Ce phénomène peut s’expliquer par l’emploi d’une fonctionDd possédant un lobe principal
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3.4. Synthèse modale large bande par optimisation convexe

plus large et d’une forme bien plus douce. La figure 3.22(b) présente la concaténation de chacune

(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ

(b) Concaténation de toutes les réponses d’antenne
dans le domaine fréquentiel

Fig. 3.22 – Formations de voie faible bande pour f ∈ [400 : 100 : 3000], pour une distance
r0 = 1m

des réponses d’antenne dans le domaine fréquentiel. Visiblement, la formation de voie large bande
obtenue possède un meilleur comportement en basse fréquences que dans le cas conventionnel.
Cependant, si nous traçons la puissance des coefficients réalisant chacune des formations de voie
faible bande en fonction de la fréquence, nous constatons que celle-ci admet de très fortes valeurs
aux basses fréquences, de l’ordre de 108 pour une fréquence de 400 Hz. Même si cette valeur
demeure très importante, elle reste tout de même 10000 fois moins grande que celle obtenue lors
de l’exemple de synthèse en champ lointain précédent. Finalement, nous aboutissons à nouveau à
la même constatation : il est nécessaire d’effectuer un compromis entre une résolution améliorée
des basses fréquences et un gain GB trop important.

Optimisation sous contraintes sur GB Ajoutons maintenant la contrainte (3.62) au pro-
blème d’optimisation (3.61), avec δq = δ = 100 pour chacune des fréquences de synthèse. La
figure 3.24 présente l’ensemble des réponses d’antennes obtenues. Nous perdons en partie l’in-
variance en fréquence recherchée. Bien que les hautes fréquences ne soient pas sensiblement
modifiées, les diagrammes d’antenne associés aux basses fréquences voient leur lobe principal
se déformer nettement. La direction d’écoute θc n’est plus respectée, et le niveau des lobes se-
condaire augmente. Cependant, comparativement à la figure 3.9 obtenue en champ lointain, ces
déformations sont significativement moins importantes, de sorte que le filtrage spatial opéré par
cette formation de de voie large bande reste exploitable. Cette remarque est d’autant plus vraie
si nous cherchons à utiliser en champ proche une formation de voie large bande synthétisée en
champ lointain, comme en témoigne la figure 3.17. Examinons maintenant le cas où la formation
de voie est implémentée dans le domaine temporel.

3.4.4 Synthèse modale large bande dans le domaine temporel

Plutôt que de traiter indépendamment chacune des composantes fréquentielles des signaux
reçus sur les N microphones de l’antenne, nous proposons ici de déterminer les fonctions de
transfert Wn(k) des N filtres numériques réalisant la formation de voie large bande. Comme
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Fig. 3.23 – Evolution de GB = WHW en fonction de la fréquence utilisée pour la synthèse
modale faible bande.

précédemment, nous choisissons d’utiliser des filtres numériques à réponse impulsionnelle finie,
d’ordre Q, de fonction de transfert (3.12). L’objectif du problème de synthèse que nous proposons
ici est donc de déterminer les NQ coefficients réels wnq.

3.4.4.1 Présentation du problème de synthèse

Considérons dans un premier temps que la réponse de référence Dd(r, θ, k) soit définie par
la figure 3.4. Ce diagramme d’antenne, étant donné sa série de Fourier de coefficient al(r, k)
donnés par (3.76), est décomposable dans l’espace modal à partir de l’équation (3.75). De la
même façon, nous pouvons calculer les coefficients modaux αm(k) grâce à l’équation (3.4.2.2).
Compte tenu de l’expression (3.12) des fonctions de transfert des filtres utilisés, les coefficients
αm(k) ont donc ici pour expression

αm(k) = −2jk
√
π(2m+ 1)

N∑

n=1

Q∑

q=0

wnqe
−jkcqTe jm(kzn), (3.77)

ou bien, sous forme matricielle,

αm(k) = −2jk
√
π(2m+ 1)WT

LBVModal(k,m), (3.78)

avec

VModal(k,m) = Jm(k) ⊗ VFIR, (3.79)

et, bien sûr,

VFIR =
(
1, e−jkcTe , . . . , e−jkcQTe

)T
. (3.80)

La méthode de synthèse proposée consiste à déterminer le vecteur WLB permettant d’ap-
proximer la réponse d’antenne désirée Dd(r0, θ, k) définie pour une distance r0, et représentée

100
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(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ

(b) Concaténation de toutes les réponses d’antenne
dans le domaine fréquentiel

Fig. 3.24 – Formations de voie faibles bandes pour f ∈ [400 : 100 : 3000], avec GB = 100.

par ses M + 1 coefficients modaux αd0(r0, k), . . . , α
d
M (r0, k), via la résolution du problème d’op-

timisation convexe

minimiser ε
sous |αm(k) − αdm(r0, k)|2 ≤ ε, ∀m ∈ [0, . . . ,M ],∀k ∈ K,

(3.81)

où K désigne le domaine de fréquences sur lequel est effectuée la minimisation. Rigoureusement,
(3.81) consiste en la minimisation de l’écart pire cas entre deux fonctions de k sur le continuum
K. En pratique, nous échantillonnons dans le domaine fréquentiel (3.81), de sorte que K désigne
un ensemble discret de fréquences. Comparons maintenant le problème (3.81) à l’extension large
bande (3.31) étudiée dans le cas du champ lointain. Celle-ci a nécessité une discrétisation à la
fois du domaine angulaire et des fréquences, et donc à un nombre de contraintes conséquent, à
l’origine d’un temps de résolution très long (45 min environ) et de problèmes numériques liés
au solveur. Avec cette nouvelle méthode de synthèse dans l’espace modal, les 91 contraintes
angulaires sont remplacées par seulement M + 1 contraintes modales, avec M + 1 << 91. Par
exemple, dans la suite, nous aurons M = 7, soit environ 12 fois moins de contraintes. Dans ces
conditions, le temps de résolution devient raisonnable (pas plus de 5 minutes), et les problèmes
numériques disparaissent. Néanmoins, la puissance des éléments du vecteur WLB devra être
limitée en adjoignant à (3.81) la contrainte

WH
LBWLB ≤ δ. (3.82)

3.4.4.2 Résultats d’optimisation

Dans toute la suite, les angles paramétrant Dd(r0, θ, k) sont fixés à θc = 60◦, θp = 5◦, θs =
40◦. Sa décomposition en série de Fourier demeure donnée par (3.76), dont nous ne conservons
que les L + 1 = 8 premiers termes al(r0) pour chacune des fréquence appartenant à l’ensemble
K. Celui-ci est composé de 26 fréquences comprises entre 400Hz et 3kHz par pas de 100Hz. Le
problème d’optimisation (3.81) est résolu en minimisant l’écart entre M + 1 = 8 coefficients
modaux, pour une distance de synthèse r0 = 1m. Enfin, l’ordre des filtres Wn(k) est fixé à
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Q = 35, et la fréquence d’échantillonnage à fe = 8 kHz. Examinons maintenant les réponses
d’antenne obtenue avec ou sans la contrainte (3.82).

La figure 3.25 présente le tracé de la réponse d’antenne obtenue après optimisation dans
l’espace modal, pour des fréquences comprises entre 400Hz et 3kHz par pas de 50Hz. Comme
précédemment, nous devons nous assurer que la réponse d’antenne, contrainte sur un nombre
fini de fréquences constituant la grille K, est acceptable entre chacune de ces fréquences de
synthèse. Il s’avère que le diagramme d’antenne résultant présente des propriétés de filtrage
spatial satisfaisantes, avec en particulier un niveau de lobes secondaires faible. Pour les plus
basses fréquences, nous pouvons cependant constater que le niveau de ces lobes secondaires
est légèrement plus élevé dans les deux directions périphériques 0◦ ou 180◦. Le lobe principal

(a) Coupe selon multiples fréquences de la réponse
d’antenne optimisée obtenue à une distance r0 = 1m.

(b) Vue 3D de la réponse d’antenne optimisée

Fig. 3.25 – Formations de voie large bande pour f ∈ [400 : 50 : 3000].

possède une forme quasiment invariante en fréquence, significativement plus homogène que celle
obtenue en champ lointain précédemment. En particulier, les oscillations du niveau maximal du
lobe principal sont beaucoup plus faibles. Enfin, n’oublions pas que nous avons effectué ici une
synthèse en champ proche ; rigoureusement, il nous faudrait donc comparer ce nouveau résultat
avec le diagramme d’antenne D∞→r0(r, k) reporté figure 3.17. Nous sommes donc en mesure
d’améliorer très nettement le comportement de l’antenne pour des distances proches du capteur,
tout en continuant à exploiter le contenu basse fréquence des signaux à localiser. Evidemment,
comme nous n’avons pas contraint la puissance des éléments du vecteur WLB, celle ci atteint une
valeur très importante de l’ordre de 2.107. Il est donc nécessaire d’ajouter la contrainte (3.82)
au problème d’optimisation.

Pour les mêmes paramètres que dans l’exemple précédent, nous avons limité WH
LBWLB à une

valeur maximale δ = 103. La figure 3.26 présente le diagramme d’antenne obtenu après résolution
de (3.81). Nous pouvons constater que la limitation sur WH

LBWLB a pour principal effet de
dégrader l’invariance en fréquence. De plus, la position du maximum du lobe principal varie
légèrement, en particulier pour les basses fréquences. Cependant, le niveau des lobes secondaires
demeure suffisamment faible pour pouvoir affirmer que le filtrage spatial reste de meilleure qualité
que celui opéré par une formation de voie conventionnelle. Nous avons tracé sur la figure 3.27 les
diagrammes de Bode des 8 filtres numériques réalisant la formation de voie. Ceux-ci présentent
une amplification allant d’environ −25dB à 30dB dans la bande des fréquence utilisées pour la
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(a) Superposition des diagramme d’antenne obtenus
pour l’ensemble des fréquences en fonction de θ

(b) Vue 3D de la réponse d’antenne optimisée

Fig. 3.26 – Formations de voie large bandes pour f ∈ [400 : 50 : 3000], avec GB = 1000.

synthèse et représentée en blanc. Naturellement, les plus forts gains sont localisés aux plus basses
fréquences, laissant présager que ces mêmes fréquences seront les plus affectées par la présence
de bruit blanc spatial et temporel dans la scène sonore.

Fig. 3.27 – Diagramme de Bode des 8 filtres réalisant la formation de voie dont le diagramme
d’antenne est visible figure 3.26.
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Chapitre 3. Synthèse d’une formation de voie large bande

3.5 Conclusion

Nous avons cherché dans ce chapitre à synthétiser des diagrammes d’antenne invariant en
fréquences, avec pour objectif d’affiner la largeur de leur lobe principal pour les plus basses
fréquences. Pour cela, nous avons proposé deux méthodes d’optimisation convexe. La première
est issue d’une extension immédiate de travaux de la communauté du Traitement du Signal,
et conduit à minimiser l’écart pire cas sur une grille entre deux fonction de θ et k. Le nombre
important de contraintes est à l’origine de durées de résolution importantes, et conduit à certains
problèmes numériques. Nous avons alors proposé une nouvelle méthode de synthèse décrite dans
l’espace modal des formations de voie. Ce formalisme conduit à une baisse sensible de nombre
de contrainte, et permet de poser directement le problème de synthèse à une distance r fixée.
Enfin, nous nous sommes intéressé à l’effet du champ proche sur les diagrammes de directivité
synthétisés, et montré qu’il était nécessaire d’adapter la formation de voie à la distance effective
d’émission de la source. Nous proposons maintenant d’exploiter l’ensemble de ces résultats pour
la localisation dans le chapitre suivant.
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Chapitre 4

Exploitation de formations de voie

large bande pour la localisation

Nous avons proposé dans le chapitre précédent une nouvelle méthode de synthèse de forma-
tions de voie. Basée sur la représentation modale des diagrammes de directivité, elle permet de
déterminer les coefficients de filtres numériques afin d’obtenir par exemple une réponse d’an-
tenne invariante en fréquence, au prix d’une amplification plus importante du bruit présent dans
la scène sonore. Nous proposons dans ce chapitre d’exploiter ce résultat pour la localisation
de source, à travers deux algorithmes différents ayant pour but l’estimation de la distance r
entre le capteur et la source, et/ou l’azimut θ. Cependant, avant même d’évoquer d’algorithme
de localisation, nous devons disposer des signaux sonores reçus par chacun des microphones de
l’antenne. Plus précisément, un système d’acquisition est indispensable pour tester et valider
chacun des algorithmes en environnement réel. L’un des principaux objectifs de cette thèse est
donc aussi la conception en elle même du capteur, du choix des microphones jusqu’au dispositif
de traitement des données.

Ce chapitre est organisé de la façon suivante. Nous détaillons dans une première partie la
conception électronique du capteur sonore, en nous attachant tout particulièrement à décrire
les fonctions et modèles de chacun de ses éléments. Puis, nous proposons sur cette base une
première méthode simple de localisation, basée sur les propriétés de filtrage spatial atteintes dans
le chapitre précédent, pour la détermination de l’azimut θ de la source. Enfin, nous décrivons
dans une troisième partie un algorithme haute résolution basé sur une extension large bande de
MUSIC pour laquelle notre méthode de synthèse modale s’avère particulièrement bien adaptée.
Les performances de chacune de ces méthodes de localisation sont illustrées par de nombreuses
simulations effectuées sous Matlab.

4.1 Conception de la châıne d’acquisition et traitement

L’acquisition de signaux audio ne pose traditionnellement pas de problème. Leur nature
basse fréquence n’impose en effet aucune condition de bande passante sur les composants, et les
fondeurs proposent aujourd’hui une immense gamme de produits spécialisés pour le traitement
audio. Nous pouvons distinguer trois éléments fondamentaux nécessaires :

– le dispositif de conversion des ondes sonores en impulsions électriques ou, beaucoup plus
simplement, les microphones,

– le système de mise en forme des signaux, suivi d’un étage de conversion analogique numé-
rique pour un traitement discret des données,
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– le dispositif de traitement à proprement parler, embarquant les algorithmes permettant la
localisation.

L’acquisition de microphones de bonne qualité est probablement le premier critère important
pour espérer obtenir des signaux acoustiques représentatifs de la scène sonore. Nous proposons
de décrire dans une première partie le type de microphone retenus. Puis vient le dispositif d’ac-
quisition, dont le rôle est de mettre en forme les signaux issus de chacun des microphones à
travers différents étages de gain et de filtrage. De nombreuses cartes de ce type existent dans
le commerce, équipées parfois de fonctionnalités avancées (jeux de Codecs pour la compression
audio, programmation dynamique des paramètres, etc.) et intégrant un dispositif de traitement
à base de composants spécialisés. Nous avions dans un premier temps retenu une solution indus-
trielle, proposée par la société Bittware, offrant l’avantage de se présenter comme une interface
matérielle contrôlable depuis Matlab. Nous avons finalement opté pour la conception complète
d’une telle carte qui sera présentée dans une seconde partie. Une fois les signaux issus des mi-
crophones filtrés et numérisés, il faut les traiter pour être capable d’estimer la position du signal
acoustique. Une première solution est évidemment de transférer l’ensemble des données numé-
riques directement sur un ordinateur disposant d’une grande puissance de calcul. Notre objectif
est de concevoir un capteur sonore autonome, capable de communiquer avec la CPU du robot
pour délivrer les résultats d’estimation de position. Cela implique donc l’utilisation de compo-
sants intégrables spécialisés, parmi lesquels nous pouvons citer le DSP ou le FPGA. Nous avons
étudié chacune de ces solutions pour finalement retenir un FPGA de dernière génération de la
société Xilinx. Nous proposons d’en étudier les caractéristiques dans une troisième partie. Enfin,
nous décrivons dans une dernière partie le logiciel embarqué sur FPGA prenant en charge la
programmation des paramètres de la carte d’acquisition.

4.1.1 Choix des microphones

Un microphone est un transducteur acousto-électrique. A ce titre, il a pour rôle de transfor-
mer l’information acoustique, présente sous la forme de variations de pression, en une information
électrique (courant ou tension) exploitable par n’importe quel système moderne d’acquisition.
Historiquement, nous devons un des premiers microphones utilisables à Alexander Graham Bell,
inventeur du téléphone en 1876. Son principe de fonctionnement est aujourd’hui toujours le
même : une partie mobile, le plus souvent une membrane, est mise en mouvement par les ondes
de pression, et ces oscillations mécaniques sont ensuite converties en un signal électrique ache-
miné vers un amplificateur auquel le microphone est raccordé. Cependant, tous les microphones
ne captent pas le son de la même façon. La technologie utilisée pour capter les variations de
pression, ainsi que l’environnement dans lequel est placé la membrane (capsule), viennent modi-
fier leurs caractéristiques, en terme de directivité ou de bande passante. Aujourd’hui, les grands
constructeurs de microphones (GRAS, SCHOEPS, SCHUR, etc ...) proposent une gamme très
étendue de produits, spécialisés pour l’acquisition de sons d’instruments, de la voix, ou autre.
Il existe donc plusieurs modes de classification des microphones, selon leur principe de trans-
duction, leur sensibilité au mode d’incidence de la pression, ou de leur directivité [Asch ].
Pour notre application, nous proposons de travailler avec des microphones omnidirectionnels,
puisque nous ne pouvons pas privilégier sans connaissance à priori une direction spécifique de
l’espace. Le choix de la méthode de transduction est par contre plus spécifique. Il existe plu-
sieurs technologies différentes de conversion, basées majoritairement sur des effets mécaniques
ou électrostatiques [Jouhaneau ]. Nous avons fait ici le choix de travailler avec des microphones
électrostatiques pour leur qualité de restitution ainsi que pour l’existence de modèles de petite
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taille embarquables sur un robot. Cependant, il nous faudra faire particulièrement attention à
la sensibilité des microphones retenus, celle-ci étant d’autant plus faible que le microphone est
de petite taille. La sensibilité d’un microphone s’exprime en mV/Pa et permet de déterminer le
niveau de tension disponible pour un niveau sonore L donné, exprimé en dB (ou dBSPL) selon
la relation

L = 20 log
p

p0
, (4.1)

où p désigne la pression mesurée en Pascal, et p0 = 2.105 Pa est la pression de référence. Pour
information, voici un tableau récapitulant les niveaux sonores exprimés en dB pour différents
types de sources sonores

Niveau sonore dB

Seuil d’audition 0 dB
Chuchotement 30 dB
Conversation 60 dB

Circulation urbaine 90 dB
Concert 120 dB

Moteur à réaction (à 10m) 150 dB

Si la notion de sensibilité est directement reliée au niveau de tension disponible en sortie des
microphones, elle permet aussi de définir l’intensité acoustique minimale pouvant être mesurée.
En effet, l’agitation thermique des molécules d’air est suffisante pour générer un signal de sortie
extrêmement faible, même dans des conditions de silence parfait. Assimilable à un bruit ther-
mique, la tension causée par ce phénomène est traditionnellement de l’ordre de 5µV [GRAS ],
et aucun signal acoustique à l’origine d’une tension plus faible ne peut être détecté. Ainsi, un
microphone possédant une sensibilité de 50 mV/Pa sera capable de mesurer des sons d’une in-
tensité minimale de 14dB, là où un autre microphone d’une sensibilité de seulement 4mV/Pa ne
pourra mesurer de sons inférieurs à 36dB. En pratique, chaque microphone est nécessairement
connecté à un pré-amplificateur chargé aussi très souvent de l’alimentation du capteur, intro-
duisant lui-même un certain niveau de bruit qu’il faudra espérer minimum pour la qualité de la
châıne d’amplification.

Au final, nous avons choisi d’équiper notre antenne de 8 microphones quart de pouce, de
type 40PQ, de la marque GRAS. Ces microphones sont particulièrement bien adaptés à une
utilisation en antennerie puisque leur caractéristiques sont aisément reproductibles sur un grand
nombre de capteurs. Un autre avantage important pour notre application est l’intégration de
l’étage de pré-amplification à l’intérieur du corps du microphone, si bien que celui-ci ne nécessite
plus qu’une alimentation externe en courant. Enfin, nous avons fait le choix d’un appariement
en phase de façon à garantir une réponse des microphones identique à 1◦ prêt. Le microphone
retenu est visible sur la figure 4.1, où sont aussi reproduits un certain nombre de données tech-
niques issues des caractéristiques fournies par le constructeur. Nous disposons donc maintenant
de microphones capables de délivrer une tension proportionnelle à la variation de pression acous-
tique et d’une sensibilité de 8mv/Pa. Or nous souhaitons localiser des locuteurs s’adressant à
un robot. D’après le tableau précédent, l’intensité sonore dans une telle situation est d’environ
60dB pour une conversation d’un niveau sonore normal. Le niveau de pression, selon l’équation
(4.1), est donc d’environ 20mPa, à l’origine d’une tension de sortie de l’ordre de 0.16mV. Cette
tension est donc extrêmement faible, et il s’avère nécessaire d’amplifier et de traiter chacun des
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Fig. 4.1 – Photo du type de microphone retenu et principales caractéristiques techniques.

signaux de sortie des microphones constituant l’antenne. C’est le rôle de la carte d’acquisition
que nous allons détailler maintenant.

4.1.2 Dispositif d’acquisition

La conception de la carte d’acquisition que nous allons présenter dans cette partie constitue
une des contributions importantes de ce travail. Notre objectif est de proposer une solution ma-
térielle capable de traiter des signaux audio suffisamment génériques pour pouvoir être adaptée
éventuellement à d’autres type de microphones ou de signaux acoustiques. Ainsi, nous avons
choisi de rendre programmable logiciellement le plus de fonctionnalités possible de cette carte, à
partir d’un pilote open-source pouvant s’insérer aisément dans l’architecture logicielle de contrôle
des plateformes mobiles. Si un tel cahier des charges s’avère ambitieux, il permet de garantir
une certaine pérennité de la réalisation, tout en garantissant une exploitation facilitée par les
futurs utilisateurs de cette nouvelle modalité auditive. Nous proposons de présenter dans une
première partie quelques généralités sur les dispositifs d’acquisition, avant de détailler chacun
des éléments constitutifs de notre carte électronique. Notre objectif est d’aboutir à un modèle
simple, sous forme de fonction de transfert, permettant ensuite une simulation fiable du dispositif
expérimental utilisé pour la localisation.

4.1.2.1 Description d’une châıne d’acquisition classique

Le but d’une mesure est de faire correspondre à une grandeur physique que l’on désire
connâıtre, une grandeur compréhensible par le système d’acquisition. De nos jours, il s’agit
presque uniquement de signaux électriques qui ont remplacé les systèmes mécaniques et op-
tiques d’autrefois. Ainsi le capteur délivre un signal qui est amplifié et converti généralement
en tension par un conditionneur. Le système d’acquisition n’a plus alors à traiter qu’un courant
électrique ou une tension dont la valeur est directement reliée à l’amplitude du phénomène vu
par le capteur et cela, idéalement, quel que soit son type. Le conditionneur joue dans cette suc-
cession de traitements un rôle primordial puisqu’il est le premier élément à amplifier et/ou filtrer
la donnée à acquérir. Dans notre cas, le choix de ce conditionneur est très restreint, puisqu’il
a pour rôle supplémentaire d’alimenter chacun des microphones de l’antenne avec le courant
continu nécessaire au bon fonctionnement du pré-amplificateur intégré à chacun des récepteurs.
Sur les conseils d’industriels spécialisés en acoustique, nous avons choisi de travailler avec le
conditionneur 8 voies visible sur la figure 4.2 pouvant être rendu autonome par un simple bran-
chement sur batterie. Au final, la carte d’acquisition aura donc pour rôle de traiter le signal
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Fig. 4.2 – Photo du conditionneur. Assez imposant, il devra nécessairement être embarqué sur
le robot.

sortant de ce conditionneur, sachant que celui-ci est déjà capable de fournir une amplification
de 1, 10, ou 100.

Nous avons déjà précisé que nous souhaitions effectuer un traitement numérique des données
acoustiques. Cela nécessite donc une conversion analogique-numérique des tensions disponibles
en sortie du conditionneur, et impose donc la présence de certains éléments sur la carte d’acqui-
sition. Les traitement réalisés par celle-ci peuvent être classés en trois catégories :

– Amplification : Nous l’avons vu, les tensions sur lesquelles nous allons travailler possèdent
une très faible amplitude. Il est donc impératif d’obtenir des niveaux de tension suffisant
pour effectuer une conversion numérique de qualité sur la totalité de l’échelle de tension
disponible.

– Filtrage : Nous avons précisé dans le chapitre précédent que nous souhaitons manipuler
une gamme de fréquences comprise entre 400Hz et 3kHz. Nous allons donc filtrer les si-
gnaux issus des microphones de façon à échantillonner uniquement la gamme de fréquence
d’intérêt pour notre application. De plus, la présence d’une conversion analogique - numé-
rique nécessite la présence d’un filtre passe-bas indispensable pour éviter tout phénomène
de repliement.

– Conversion analogique-numérique : C’est là l’étape essentielle effectuée sur la carte d’ac-
quisition. Le résultat de cette conversion est ensuite transmis au composant effectuant les
calculs relatifs à la localisation de la source sonore.

Nous proposons maintenant de détailler rapidement chacune de ces trois catégories, à travers
la description des composants retenus pour la réalisation de la carte d’acquisition.

4.1.2.2 Choix des composants

Filtre passe-haut L’ensemble microphone + conditionneur possède une bande passante telle
que le signal disponible est composé de très basses fréquences (de l’ordre du Hz parfois) venant
modifier sensiblement la composante continue du signal à échantillonner. En pratique, nous
constatons que la partie informative du signal possède une amplitude extrêmement faible qui se
situe autour de cette valeur moyenne mouvante. Il est donc nécessaire de supprimer les très basses
fréquences du signal à traiter avant de l’amplifier de façon à éviter tout risque de saturation.
Nous proposons donc l’emploi d’un filtre analogique passe-haut, composé d’une double cellule à
capacité et résistance, de fonction de transfert
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HPH(p) =
(RCp)2

1 + 3RCp+ (RC)2p2
, (4.2)

où p désigne la variable de Laplace, R = 10 kΩ et C = 0.68µF. Le filtre proposé est donc un filtre
d’ordre 2 possédant une fréquence de coupure à −3 dB de l’ordre de 60 Hz. Remarquons que ce
filtre ne prend pas en charge l’éventuel filtrage des fréquences inférieures à 400 Hz de façon à
éventuellement en disposer en cas de besoin pour la localisation. Cet étage de filtrage est ensuite
suivi d’un étage de gain fixe réalisé à partir d’un amplificateur d’instrumentation INA128 de
Texas Instruments. Ce type de composant est particulièrement bien adapté à l’amplification de
signaux de très faible amplitude, et présente une impédance d’entrée très importante indispen-
sable au bon conditionnement des signaux. Nous avons choisi de fixer un gain égal à GPH = 10,
réglable très précisément par l’intermédiaire de potentiomètres à forte démultiplication. Compte
tenu de la faible valeur du gain GPH, nous allons négliger la bande passante de cet amplificateur
(produit gain-bande de 10 MHz) et supposer qu’il est assimilable à un gain pur.

Gain Réglable Une fois filtré et amplifié, le signal disponible pour un niveau sonore de 60 dB
atteint maintenant environ 160mV. Une telle tension n’est évidemment pas encore suffisante
pour un échantillonnage efficace, et il est donc nécessaire de l’amplifier une seconde fois. Fixons
comme objectif une tension maximale de l’ordre de 2.5V permettant d’atteindre, comme nous le
verrons, la pleine échelle de la conversion analogique-numérique. Le gain à apporter est alors de
l’ordre 24 dB. Cependant, cette valeur de gain approximative vient d’être estimée pour un cas
particulier, et changera nécessairement selon l’application audio envisagée. Pour éviter de câbler
définitivement une telle valeur, nous proposons l’emploi d’un gain programmable (PGA, pour
Programmable Gain Amplifier) permettant de choisir à tout moment la valeur d’amplification
à appliquer sur chacune des voix. Nous avons choisi pour cela le PGA2311 de Burr-Brown,
fournissant un gain GPGA pouvant aller de −95.5 dB à 30 dB par pas de 0.5 dB, avec une
précision de 0.05 dB. Le choix de la valeur d’amplification s’effectue à travers une interface
numérique série à trois fils, que nous exploitons plus tard pour pouvoir programmer logiciellement
le composant. Cet amplificateur dispose de deux entrées, aussi un seul composant est capable
de traiter deux voies d’acquisition simultanément.

Filtre anti-repliement Nous disposons maintenant d’une tension possédant un niveau suf-
fisant pour pouvoir être échantillonnée. Cependant, une telle opération nécessite de limiter la
bande passante du signal à acquérir de façon à respecter le théorème de Shannon et éviter tout
phénomène de repliement. Pour cela, nous proposons l’utilisation d’un filtre passe bas à capaci-
tés commutées MAX293 de Maxim, traditionnellement utilisé pour le filtrage basse fréquence.
Basé sur le principe de la commutation d’une capacité par plusieurs interrupteurs (transistors),
ce type de filtre permet une modification à tout moment de sa fréquence de coupure en agissant
uniquement sur la fréquence d’une horloge présente en entrée du composant. La relation entre
la fréquence de coupure fc et la fréquence d’horloge fH est fixée par le constructeur, et vérifie
ici fH = 100fc. Ainsi, si nous sommes capable de générer une horloge de fréquence adaptable
par voie logicielle, nous pouvons modifier à notre guise la fréquence de coupure passe-bas de
chacune des voies d’acquisition. Finalement, le filtre retenu est de type elliptique, d’ordre 8,
et possède un niveau d’atténuation de 80 dB pour une bande de transition de 1.5. Sa fonction
de transfert, que nous noterons HfH

CC(p), est représentée sous la forme d’un diagramme de Bode
dans la documentation constructeur et sera approximée par le résultat d’une synthèse analogique
sous Matlab d’un filtre possédant les mêmes caractéristiques. Si le principe de la commutation
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Fig. 4.3 – Détails de la châıne d’acquisition. 2 voies sont représentées, la carte complète com-
prenant 4 modules identiques.

permet de choisir simplement, selon l’application, la fréquence de coupure, il est souvent à l’ori-
gine d’un bruit d’horloge venant parasiter la tension de sortie du filtre. Il est donc nécessaire de
couper ces parasites de fréquence fH de façon à ne pas polluer le signal échantillonné. Pour cela,
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nous avons placé deux filtres analogiques en cascade dont le rôle est d’assurer une atténuation
minimale de l’ordre de 20 dB (recommandation constructeur) pour cette fréquence. Le premier
filtre est actif et comprend en particulier un amplificateur opérationnel faible bruit, le second est
passif et est réalisé à partir d’une simple cellule résistance/capacité. Au final, l’étage de filtrage
anti repliement possède une fonction de transfert HAR(p) donnée par

HAR(p) =
RAC1p

(1 +RAC1p)(1 +RAC2p)

1

1 +RBC3p
HfH

CC(p), (4.3)

avec RA = 10 kΩ, RB = 150Ω, C1 = 1µF, et C2 = C3 = 1nF . Le premier filtre actif est un filtre
passe-bande de fréquences de coupure fc1 = 16 Hz et fc2 = 16 kHz. Le second filtre présente
une coupure à fc3 = 1 MHz, conseillée par la documentation constructeur du convertisseur.

Conversion analogique-numérique L’étage de conversion est le dernier élément fondamen-
tal de la châıne d’acquisition. Il a pour rôle la transformation d’une grandeur analogique conti-
nue en une donnée numérique image de l’amplitude du signal d’entrée à un instant donné, et à
une cadence fe appelée fréquence d’échantillonnage. Il existe un grand nombre de méthodes de
conversion, privilégiant la rapidité, la précision, ou le coût du composant ; citons par exemple les
convertisseurs flash, à approximations successives, à rampes ou à sur-échantillonnage [Asch ].
Nous nous sommes plus particulièrement intéressés à cette dernière catégorie, idéale pour la
conversion de signaux dans la bande audio. Sans trop détailler leur mode de fonctionnement,
de tels convertisseurs sont basés sur le principe de la modulation sigma-delta visant à coder les
variation d’un signal sur un unique bit, dont la valeur change à une fréquence très élevée vis à vis
du signal traité. Leur principal avantage réside dans leur bruit de quantification extrêmement
réduit permettant d’envisager des fortes résolutions de conversion [Aziz ]. En pratique, le
signal est échantillonné sur un bit à une fréquence très élevée vis à vis de la fréquence de Shan-
non. Puis différents filtres numériques décimateurs sont appliqués jusqu’à retrouver la fréquence
d’échantillonnage souhaitée initialement, sur un nombre de bits plus importants (jusqu’à 24 bits
pour les convertisseurs à haute résolution) [Park ]. Une conséquence immédiate est que ce
type de convertisseur analogique numérique devient assimilable à un filtre analogique de fonction
de transfert notée HCAN(p). Celui-ci peut être perçu comme un filtre anti-repliement intégré et
permet éventuellement d’alléger les contraintes fortes sur la largeur de la bande de transition du
véritable filtre limitant la bande passante placé en amont du convertisseur. Nous proposons d’uti-
liser ici le convertisseur analogique-numérique CS5330 de Cirrus Logic, possédant une résolution
de 18 bits, et introduisant un filtrage de 80 dB pour toute fréquence supérieure à fe/2. Bien que
l’expression exacte de la fonction de transfert HCAN(p) ne soit pas fournie dans la documentation
constructeur, nous l’approximerons par une synthèse analogique effectuée sous Matlab à partir
des paramètres fournis. Le composant retenu est entièrement paramétrable par l’intermédiaire
d’une liaison série permettant entre autre de choisir la fréquence d’échantillonnage entre 2 kHz
et 50 kHz. Ainsi, il sera possible de programmer logiciellement la valeur souhaitée de la cadence
d’échantillonnage selon le type de signal audio utilisé.

4.1.2.3 Modélisation de la châıne d’acquisition

Nous disposons maintenant des caractéristiques de chacun des composants retenus. Nous
sommes donc capable de tracer les diagrammes de Bode des étages présentés précédemment, et
surtout d’obtenir le comportement fréquentiel de la châıne d’acquisition complète. Nous avons
représenté sur la figure 4.4 les gains de chacun de ces éléments en fonction de la fréquence,
pour une fréquence de coupure du filtre à capacités commutées fc = 3 kHz et une fréquence
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d’échantillonnage fe = 8 kHz. Notons que d’après les documentations constructeur, le conver-

Fig. 4.4 – Diagrammes de Bode (gain seulement) des différents éléments de la châıne d’acquisi-
tion.

tisseur numérique-analogique ainsi que le filtre à capacités commutées possèdent tous deux des
caractéristiques fréquentielles qui sont respectivement normalisées aux fréquences fe et fc. La
forme de leur diagramme ne change donc pas. Au final, nous pouvons constater que le signal
échantillonné possède ici une largeur de bande comprise entre environ 100 Hz et 3 kHz et se
trouve fortement filtré pour les fréquences supérieures, avec un atténuation minimale fournie
par la châıne d’acquisition de l’ordre de 160 dB. Revenons enfin sur les calculs d’amplitudes que
nous avions débutés à la fin de la partie 4.1.1. Comme indiqué, nous disposions d’une tension de
l’ordre de 0.16 mV en sortie des microphones choisis pour un niveau sonore de 60 dB. Après am-
plification par 100 du conditionneur, suivie de celle de l’amplificateur d’instrumentation réglée à
10, puis du gain programmable fournissant 24 dB, la tension disponible à l’entrée de l’étage de
conversion atteint environ au maximum 5V pic à pic : le convertisseur retenu admet justement
une pleine échelle de cette valeur, validant donc le choix de l’ensemble des gains de la châıne
d’acquisition.
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4.1.3 Traitement numérique embarqué

Nous disposons maintenant d’un système capable de filtrer et convertir numériquement les
signaux émis par chacun des microphones de l’antenne. Il nous faut maintenant traiter ces infor-
mation pour pouvoir décider d’où proviennent les sons captés dans l’espace. Pour cela, il est tout
à fait envisageable d’utiliser un ordinateur personnel qui, connecté à la carte d’acquisition par
l’intermédiaire d’une liaison à déterminer, prendrait en charge l’ensemble des calculs nécessaires.
Si cette solution permet d’envisager l’implémentation d’algorithmes lourds sur une CPU récente,
elle ne convient certainement pas à une utilisation embarquée sur une plateforme mobile. Nous
avons donc opté pour l’utilisation de calculateurs embarqués, faibles consommateurs d’énergie,
et facilement intégrables au dispositif présenté précédemment. Aujourd’hui, deux types de com-
posants, plus ou moins spécialisés, sont traditionnellement utilisés pour le traitement de signaux
numériques. Nous les présentons rapidement dans les deux sections suivantes, avant de détailler
la solution retenue.

4.1.3.1 Le DSP

Le DSP (Digital Signal Processor) est un composant électronique optimisé pour le traite-
ment du signal numérique. C’est en réalité un processeur dont l’architecture a été adaptée en
profondeur de façon à le rendre capable d’effectuer des opérations complexes en un minimum
de cycles. Le calcul élémentaire le plus utilisé en traitement numérique est la multiplication et
addition, appelée aussi MAC (Multiplication and Accumulation). Le DSP est capable d’effec-
tuer un tel traitement en un seul et unique cycle d’horloge, le rendant particulièrement adapté
aux opérations de filtrage [Eyre ]. Ajoutons qu’il existe également des DSPs permettant des
calculs à virgule fixe ou flottante. Un tel composant apparâıt donc parfaitement approprié à
l’implémentation de formations de voie large bande. Nous avions donc opté dans un premier
temps pour une solution industrielle à base de DSP. Celle-ci était censé autoriser une program-
mation depuis un outil de génération automatique de code dédié à partir de schémas Simulink.
Ainsi, une fois la procédure de localisation simulée et validée, il était théoriquement possible
d’un simple clic de tester en pratique les algorithmes. Suite à de nombreuses déconvenues avec
notre interlocuteur industriel, nous avons finalement opté pour une solution ”maison” basée sur
un FPGA de dernière génération.

4.1.3.2 Le FPGA

Le FPGA (Field-Programmable Gate Array) est un circuit logique programmable, composé
de nombreuses cellules logiques élémentaires librement assemblables. Dans un FPGA, ces cellules
sont constituées d’une table de correspondance (LUT ou Look-Up Table), permettant l’implé-
mentation d’équations logiques entre ses entrées, et d’une bascule jouant le rôle de mémoire.
Ces blocs élémentaires sont connectés entre eux par l’intermédiaire d’une matrice de routage
entièrement configurable. L’architecture interne d’un FPGA n’est donc pas optimisée pour une
application particulière et se veut, au contraire, extrêmement générique. Pendant longtemps,
l’enchevêtrement de l’ensemble des blocs et les technologies de fabrication ont limité la puis-
sance de traitement des composants programmables. Aujourd’hui, le FPGA tend à se spécialiser
en incluant, en plus du réseau logique programmable, des unités de calcul spécialisées pour tout
type de traitement. En particulier, il existe maintenant des FPGAs dédiés au traitement nu-
mérique du signal intégrant des multiplieurs/accumulateurs pré-câblés et capables de rivaliser
avec les meilleurs DSPs. D’une manière générale, les composants programmables sont particu-
lièrement adaptés à tous types de traitements fortement parallèles [Campbell ]. La formation
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de voie peut être vue comme telle, puisque requérant un traitement parallèle de chacune des
voies d’acquisition. Combiné à l’exploitation de multiplieurs logiques, le FPGA semble donc au-
jourd’hui le composant le mieux adapté pour notre application. Cependant, si l’aspect matériel
est fondamental pour espérer obtenir de bonnes performances, il ne faut pas perdre de vue que
le FPGA requiert une programmation en VHDL (Very High speed integrated circuit Hardware
Description Language). Il s’agit d’un langage de description du matériel destiné à décrire le
comportement et/ou l’architecture du système numérique. Plutôt bas niveau, il est à opposer
au langage C traditionnellement utilisé pour la programmation des DSPs mais permettant une
description algorithmique haut-niveau des traitements à effectuer. De tous les composants pro-
grammables récents du commerce, nous avons retenus le FPGA Virtex 4 SX35 de la marque
Xilinx pour ses très bonnes capacités en calcul numérique, mais aussi car il embarque 192 mul-
tiplieurs logiques capables d’effectuer chacun une opération MAC en un cycle d’horloge. Plutôt
que de concevoir une carte embarquant ce FPGA, nous avons choisi de travailler à partir d’une
carte d’évaluation du composant, fournissant suffisamment de connecteurs pour y raccorder la
carte d’acquisition présentée précédemment. Finalement, la carte d’évaluation ainsi que la carte
d’acquisition réalisée par nos soins sont visibles sur la figure 4.5. Compte tenu de la méthode de

(a) Carte d’évaluation FPGA Virtex
4 Xilinx.

(b) Carte d’acquisition conçue au LAAS
(module de 4 voies) connecté au FPGA.

Fig. 4.5 – Photos des cartes d’acquisition et traitement

connexion des deux cartes retenues, nous avons dû scinder la partie acquisition en deux modules
de 4 voies chacun, venant s’empiler sur les connecteurs disponibles.

4.1.4 Aspects logiciels

Terminons la présentation de la conception du matériel en présentant rapidement le fonc-
tionnement du logiciel que nous avons intégré au FPGA. Comme nous l’avions précisé, notre
objectif est de pouvoir commander sous forme logicielle les fonctionnalités de la carte d’acqui-
sition (choix des fréquences de coupure et échantillonnage, choix des gains). Nous souhaitons
ajouter la possibilité de router les données audio échantillonnées vers un ordinateur de façon à
pouvoir d’abord tester hors-ligne nos algorithmes. Pour assurer un débit de données suffisant,
nous avons choisi d’équiper la carte d’acquisition d’une liaison USB, dont le protocole est géré
nativement par un composant de la société FTDI venant s’interfacer avec le FPGA. Une telle
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solution présente deux avantages : il n’est pas nécessaire de coder intégralement le protocole
USB, celui-ci étant pris en charge par ce composant additionnel, et FTDI fournit une librairie
open-source permettant l’écriture d’un pilote en C sur l’ordinateur hôte. Au final, nous propo-
sons donc l’architecture logicielle visible sur la figure 4.6, sur laquelle sont reportées les deux
cartes présentées figure 4.5(b). Evidemment, le composant central de la carte d’évaluation reste
le FPGA Virtex 4, qui prend en charge de manière modulaire chacune des fonctionnalités à
contrôler. Ainsi, les blocs USB, LPF et PGA ont respectivement pour rôle le contrôle de l’USB,
la programmation de la fréquence de coupure des filtres à capacités commutées et le choix de la
valeur des amplifications des gains programmables. L’ensemble de ces blocs est relié à un contrô-
leur général (”Master Controller”), véritable chef d’orchestre codé sous forme de machine à états
finis par l’intermédiaire de deux bus d’adresses et de données. Deux blocs distincts se chargent
du fonctionnement de la conversion analogique-numérique. Le premier, nommé MCLK, génère
les horloges utiles aux convertisseurs selon la fréquence d’échantillonnage souhaitée ; le second,
nommé ADC Data, récupère les données numériques issues de la conversion. Enfin, nous avons
besoin de stocker en mémoire un certain nombre de paramètres. Pour cela, nous avons codé un
contrôleur nommé Flash permettant d’exploiter la mémoire de type flash placée sur la même
carte que le FPGA. L’architecture modulaire proposée ici permet donc d’ajouter simplement de
nouveaux blocs de façon à prendre en charge d’autres fonctionnalités de la carte d’évaluation
(comme l’afficheur LCD par exemple), ou plus généralement encore des blocs algorithmiques
venant traiter les données numériques pour la localisation.

4.1.5 Conclusion

Nous venons de présenter rapidement le travail de conception matérielle et logicielle nécessaire
à l’obtention de signaux acoustiques destinés à être traités pour la localisation. Après avoir choisi
l’ensemble des composants et conçu intégralement la carte de mise en forme et de conversion
des signaux issus des microphones, nous avons proposé l’utilisation d’un FPGA de dernière
génération pour le traitement numérique temps-réel de ces données. Ce travail nous permet
maintenant d’envisager d’embarquer sur une des plateformes mobiles du LAAS-CNRS un capteur
audio constitué de 8 microphones. Cependant, l’intégration et la validation du capteur ne sont
malheureusement pas encore terminées à ce jour et nous ne disposons donc pas de véritables
données expérimentales relevées depuis l’antenne. Ainsi, dans toute la suite, nous proposerons
de simuler les signaux des microphones ainsi que le comportement de la châıne d’acquisition par
l’intermédiaire de son modèle présenté figure 4.4, de façon à déterminer les performances des
méthodes de localisation que présentons maintenant.

4.2 Formation de voie large bande optimisée et cartes de puissance

Nous proposons dans cette section d’utiliser les formations de voies, obtenues par optimisa-
tion convexe dans le chapitre précédent, pour le tracé d’une carte de puissance de l’environnement
acoustique de l’antenne. Notre objectif est de simuler le processus le localisation au complet,
en tenant compte des caractéristiques fréquentielles de la châıne d’acquisition. Pour cela, nous
expliquons dans une première partie comment les filtres déterminés par résolution du problème
de synthèse peuvent être effectivement utilisés pour réaliser en pratique la formation de voie
désirée. Puis nous détaillons dans une seconde partie quelques résultats de localisation.
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Fig. 4.6 – Représentation de l’architecture logicielle implémentée dans le FPGA. Chacun de
blocs prend en charge une fonctionnalité de la carte d’acquisition ou de la carte d’évaluation.

4.2.1 Châıne d’acquisition et formation de voie

Nous avons présenté dans le chapitre 3 différentes méthodes de synthèse permettant de
conférer à l’antenne une meilleur directivité pour les grandes longueur d’onde. Ces méthodes
nécessitent la discrétisation de l’espace des fréquences compris entre deux valeurs fmin et fmax

utilisées pour la localisation. Dans notre cas, nous avons fixé fmin = 400 Hz et fmax = 3 kHz.
En dehors de ces limites, la réponse d’antenne obtenue est non contrainte et conduit le plus
souvent à des filtres possédant de forts gains dans ces zones. Ce phénomène a pu être constaté
figure 3.27 page 103 où le gain des 8 filtres obtenus après optimisation atteint environ 35 dB
dans les domaines non contraints. Nous avons représenté sur la figure 4.7 les conséquences sur le
diagramme d’antenne d’un tel phénomène, pour une synthèse comprise cette fois entre 500 Hz
et 1 kHz. Comme attendu, le diagramme d’antenne présente à son tour un très fort gain pour les
fréquences n’appartenant pas au domaine d’optimisation. Une telle constatation, si elle n’a rien
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Fig. 4.7 – Phénomène d’explosion numérique en dehors du domaine d’optimisation.

d’étonnant, est cependant fondamentale pour pouvoir espérer utiliser en pratique une formation
de voie déterminée par optimisation. Nous proposons donc ici d’étudier comment intervient une
réponse d’antenne D(r, k) synthétisée sur une grille en fréquences dans le comportement de la
totalité de la châıne d’acquisition représentée figure 4.8. Celle-ci est constituée principalement
de quatre éléments. Nous retrouvons en effet les microphones de fonction de transfert M(p),
la carte d’acquisition de fonction de transfert ACQ(p), ainsi que les N filtres numériques de
fonction de transfert Wn(z) réalisant la formation de voie. Nous avons ajouté à cette liste un
filtre numérique passe-haut NUM(z) ayant pour but de couper toute fréquence inférieure à fmin,
un tel filtrage n’étant pas effectué par la carte d’acquisition. Enfin, comme indiqué figure 4.8,
nous supposons que le comportement fréquentiel de chacune des voies d’acquisition est identique.
Le tri des microphones effectué par leur fabricant, ainsi que l’utilisation de composants possédant
des caractéristiques hautement reproductibles, garantissent une telle hypothèse.

Dans la suite, nous notons x∗(t) la contrepartie à temps continu du signal numérique x[l] dont
les valeurs sont déterminées par échantillonnage d’un signal continu x(t). En d’autres termes,
cela revient à considérer que x∗(t) est la modulation x∗(t) = Te(t)x(t) de x(t) par le peigne
de Dirac Te(t) =

∑
m δ(t − mTe). Les transformées de Fourier respectives des signaux x(t)

et x∗(t), appelées aussi spectres par abus de langage, sont notées X(f) et X∗(f), et vérifient
X∗(f) = 1

Te

∑
mX(f − m

Te
). La formation de voie étant réalisée numériquement, le signal de

sortie s[l] est un signal numérique tandis que le signal d’entrée e(t), signal acoustique émis par
la source, est un signal analogique. Il n’existe donc pas de fonction de transfert entre les signaux
s∗(t) et e(t). Cependant, nous pouvons écrire pour chacune des voies d’acquisition,





X∗
n(f) =

1

Te

∑

m

ANAn(f − m

Te
)E(f − m

Te
),

S∗
n(f) = DIGn(f)X∗

n(f),

(4.4)

avec
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Fig. 4.8 – Réalisation pratique d’une formation de voie dans une direction de l’espace.

{
ANAn(f) = ACQ(f)M(f)Vn(r, f),

DIGn(f) = Wn(e
j2πfTe)NUM(ej2πfTe).

(4.5)

Les équations (4.4) - (4.5) indiquent que la transformée de Fourier X∗
n(f) est obtenue par

repliement et périodisation du spectre du signal e(t) émis la source sonore, préalablement pro-
pagé, converti par le nième microphone et filtré par la châıne d’acquisition. Comme nous avons
DIGn(f) = DIGn(f − m

Te
), ∀m ∈ Z, nous pouvons combiner les équations précédentes afin

d’obtenir le spectre S∗(f) du signal de sortie de la formation de voie, qui vérifie

S∗(f) =

N∑

n=1

S∗
n(f) =

1

Te

∑

m

N∑

n=1

DIGn(f − m

Te
)ANAn(f − m

Te
)E(f − m

Te
) (4.6)

=
1

Te

∑

m

S♯(f − m

Te
), (4.7)

avec

S♯(f) =
[ N∑

n=1

Wn(f)Vn(r, f)
]
NUM(ej2πfTe)ACQ(f)M(f)E(f). (4.8)

Analysons maintenant l’équation (4.8) et ses conséquences sur le bon fonctionnement du
système complet, et imaginons dans un premier temps que nous ayons M(f) = ACQ(f) =
NUM(ej2πfTe) = 1. Dans une telle situation, l’équation (4.7) nous indique que le spectre de la
source E(f), après filtrage par la réponse d’antenne optimisée D(r, f) =

∑N
n=1Wn(f)Vn(r, f),

est replié et périodisé de façon à obtenir le spectre du signal de sortie S∗(f). Il faut donc veiller
à ce que ce repliement ne vienne pas modifier les caractéristiques attendues du diagramme de
directivité dans la bande de fréquence d’intérêt. Or, le phénomène d’explosion numérique que
connâıt la réponse d’antenne pour les fréquences non contraintes ne permet pas d’atteindre cet
objectif. Il est donc absolument nécessaire de filtrer l’ensemble des fréquences n’appartenant pas
au domaine contraint de sorte que le repliement et la périodisation de S♯(f) ne posent aucun
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problème. Ceci est rendu possible par la présence des filtres de la châıne d’acquisition qui, en plus
de limiter la bande passante des signaux en vue de leur échantillonnage, permettent de contrer les
forts gains des filtres numériques réalisant la formation de voie. Or nous avons vu dans le chapitre
précédent que ce phénomène était intimement lié à la puissance des coefficients de ces filtres,
puissance que nous avons limité à une valeur δ pour borner le gain de bruit blanc de l’antenne.
Nous voyons donc apparâıtre ici un second critère justifiant de cette limitation lors de la synthèse.
Ainsi, sans cette contrainte supplémentaire, la réponse d’antenne présente des gains tels que
l’ensemble des filtres utilisés jusqu’ici ne suffisent pas à empêcher tout problème de repliement.
Au final, pour qu’une formation de voie optimisée soit utilisable en pratique, il faut veiller à ce
que le diagramme d’antenne possède un gain inférieur à l’inverse de l’atténuation apportée par
la châıne d’acquisition pour les fréquences non contraintes du problème d’optimisation. Cette
conclusion est assez inédite et prouve que s’il faut évidemment s’intéresser en priorité au résultat
d’optimisation dans la zone sous contraintes, il est nécessaire pour une implémentation pratique
de contrôler le comportement de l’antenne pour l’ensemble des fréquences non contraintes.

4.2.2 Résultats de localisation

Nous sommes donc capables maintenant d’utiliser les résultats de synthèse du chapitre précé-
dent pour la localisation, sous réserve qu’ils respectent les conditions énumérées précédemment.
En robotique, la formation de voie est souvent utilisée pour tracer une carte de puissance acous-
tique de l’environnement. Celle-ci est obtenue par polarisations successives de l’antenne dans
chacune des directions à tester. La courbe de puissance résultante est ensuite exploitée pour es-
timer les azimuts des sources par détection de ses maxima. Nous avons illustré dans le chapitre 2
toute la difficulté à travailler avec des signaux basse fréquence à partir d’une telle méthode de
localisation et exploitant une formation de voie conventionnelle. La largeur du lobe, importante
pour les grandes longueur d’onde, rend en effet délicate l’estimation de l’azimut, et interdit
comme nous allons le voir la détection simultanée de multiples sources sonores. Nous avons
justement cherché à améliorer le comportement basse fréquence de notre antenne, de sorte que
nous puissions maintenant les exploiter pour la localisation. Nous proposons donc dans cette
partie d’examiner les nouvelles cartes de puissance, obtenues à partir de ces formations de voie
optimisées, et calculées à partir de la simulation sous Matlab/Simulink de la propagation et de
la châıne d’acquisition.

La structure simulée est la suivante. Le signal reçu par chacun des 8 microphones constituant
l’antenne est déterminé selon l’équation (2.14) page 41, puis filtré par les éléments de la châıne
d’acquisition représentés figure 4.8 avant d’être échantillonné. Ces signaux sont ensuite exploi-
tés en parallèle par 91 formations de voie, chacune correspondant à une polarisation dans des
directions θc comprises entre 0◦ et 180◦, par pas de 2◦. Nous préciserons plus loin les paramètres
retenus lors de leurs synthèses. Nous disposons donc de 91 signaux numériques en sortie de ces
formations de voie, correspondant aux signaux perçus par l’antenne en provenance de chacune
de ces directions. Nous calculons alors leur puissance sur une fenêtre d’observation de durée DTe,
et reportons ce résultat dans un diagramme polaire. Ce calcul est répété au cours du temps, et
conduit à autant de courbes de puissance que de fenêtres d’observation. Examinons maintenant
les résultats de localisation obtenus selon cette procédure, pour différents types de source, en
champ proche ou lointain.
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4.2.2.1 Localisation de signaux sinusöıdaux

Nous proposons dans cette première partie de comparer les résultats de localisation obte-
nus à partir de formations de voie conventionnelles ou optimisées, et pour des environnements
supposés non bruyants. Nous étudierons un peu plus loin l’influence du bruit blanc spatial sur
la localisation. Pour cet exemple, la synthèse en champ lointain est effectuée selon la première
méthode large bande décrite dans ce manuscrit, page 76, et visant à déterminer les coefficients
des filtres numériques d’ordre Q = 50 réalisant la formation de voie pour une fréquence d’échan-
tillonnage fe = 8 kHz. La puissance de ces coefficients est limitée à 5.103 lors de la résolution du
problème d’optimisation. La figure 4.9 présente les diagrammes d’antenne des formations de voie
conventionnelle et optimisée, pour la direction de polarisation θc = 90◦ et 26 fréquence comprises
dans la bande 400 Hz − 3 kHz. Le résultat obtenu montre une réponse d’antenne possédant un
lobe principal d’une largeur quasi-constante selon la fréquence, au prix d’une légère oscillation
de son amplitude. Nous nous attendons donc à bénéficier directement de cette amélioration de
la résolution des basses fréquences sur la carte de puissance. Pour le vérifier, nous simulons

(a) Formation de voie conventionnelle (b) Formation de voie optimisée

Fig. 4.9 – Comparaison des réponses d’antenne d’une formation de voie conventionnelle et
optimisée, en champ lointain, pour la direction θ = 90◦.

la présence de 2 sources sonores, situées en champ lointain, et émettant depuis les directions
θ1 = 70◦ et θ2 = 120◦. La première source émet deux signaux sinusöıdaux de fréquence 400 Hz
et 2.8 kHz, tandis que la seconde émet un signal composé des fréquences 400 Hz, 550 Hz, 1 kHz
et 2.5 kHz, dont les amplitudes ont été ajustées de telle sorte qu’il possède une puissance en-
viron 3.5 fois plus forte que celui émis par la première source. La puissance des sorties des 91
formations de voie a été calculée sur une fenêtre de D = 500 points, et conduit à la carte de
puissance représentée figure sur la 4.10 en rouge, sur laquelle est également tracé en bleu le
résultat pour une formation de voie conventionnelle. Notons que ces courbes ont été normalisées
par rapport à leur plus forte valeur ; cette normalisation est systématiquement effectuée dans la
suite afin d’améliorer la lisibilité des résultats. Compte tenu de la présence de basses fréquences
dans les deux sources sonores, une telle formation de voie conduit à une carte acoustique ne
comprenant qu’un seul maximum situé en θ = 72◦. De plus, le lobe possède une forme telle qu’il
est impossible de détecter une seconde source dans la scène, la première plus puissante cachant
littéralement sa présence. L’utilisation de la formation de voie optimisée permet de résoudre
ce problème, puisque nous pouvons distinguer sur la nouvelle carte de puissance un deuxième
lobe lié à la seconde source. Les directions estimées à partir des maxima de cette courbe cor-
respondent de plus exactement aux véritables directions d’émission simulées. Enfin, l’estimation
des ordres de grandeur des puissances est respectée, le lobe pointant dans la direction θ1 étant,
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Fig. 4.10 – Carte de puissance acoustique, pour une formation de voie conventionnelle (bleu) et
optimisée (rouge).

comme attendu, environ 3 fois plus grand que le second.
La simulation que nous proposons, si elle permet d’illustrer efficacement les limites de la

formation de voie conventionnelle, suppose la présence de sources émettant des signaux composés
de sommes de sinus. Ce type d’onde sonore est rare dans un environnement réel, c’est pourquoi
nous proposons dans la suite de travailler systématiquement avec au moins une source sonore
émettant un signal vocal enregistré depuis un des microphones de l’antenne par un oscilloscope
numérique.

4.2.2.2 Influence de le distance

Nous proposons dans cette deuxième partie d’étudier l’influence de la distance sur la carte de
puissance utilisée pour la localisation. Pour cela, nous simulons un environnement constitué de
2 sources sonores large bande dont les tracés temporels sont présentés figure 4.11. La première
est le signal vocal d’un homme prononçant la phrase ”ceci est un test de localisation de source
sonore”, émis dans un premier temps en champ lointain depuis la direction θV = 55◦. La seconde,
extraite d’une piste musicale, est simulée comme émettant en champ lointain depuis la direction
θB = 90◦ et joue le rôle d’une source de bruit. Nous supposerons cette fois encore l’absence de
bruit blanc spatial. Nous avons simulé le processus de localisation, à partir des formations de

Fig. 4.11 – Signaux émis par les deux sources sonores à localiser : au dessus : signal vocal,
enregistré depuis un microphone, dessous : extrait de musique.

voie optimisées, sur une durée de 5 secondes pour des fenêtres d’observation des 91 directions
d’une durée Tobs = 500Te, correspondant à une fréquence potentielle de localisation de 16 Hz.
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A ce terme, nous disposons de 80 cartes de puissance, toutes regroupées sur la figure 4.12.
Nous pouvons y constater que deux sources sonores sont bien détectées comme provenant des

Fig. 4.12 – Carte de puissance obtenue à partir d’une formation de voie optimisée, synthétisée
en champ lointain, pour des sources effectivement situées en champ lointain.

direction simulées. Le signal musical émettant de manière continue au cours du temps, nous
pouvons remarquer que le lobe pointant dans la direction θ = θB est plus marqué et plus souvent
localisé que le signal vocal. Pour autant, et bien que celui-ci soit nettement moins puissant, la
direction θV est correctement estimée, et l’utilisation de la formation de voie optimisée permet
d’en distinguer la provenance.

Intéressons nous maintenant au cas où les source à localiser se situent à une distance de 1m de
l’antenne. Nous avons montré dans le chapitre 3 que les basses fréquences pour une telle distance
ne pouvaient plus être modélisées dans le champ lointain, et étaient à l’origine d’une déformation
marquée de la réponse d’antenne. Ainsi, la réponse d’antenne figure 4.9(b), synthétisée en champ
lointain, se transforme en celle représentée figure 4.13 pour une distance de 1m. Nous pouvons
constater que les déformations induites par le champ proche modifient fortement l’efficacité du
filtrage spatial des basses fréquences, tandis que les plus hautes, à la même distance, peuvent
être encore considérés comme étant en champ lointain. De telles dégradations du diagramme

(a) Diagramme synthétisé en champ lointain, ramené en
champ proche

(b) Formation de voie optimisée directement en champ
proche

Fig. 4.13 – Comparaison des réponses d’antenne d’une formation de voie optimisée : à gauche,
synthétisée en champ lointain mais utilisée à une distance de 1 m, à droite synthétisée par notre
méthode modale, directement à 1 m.

de directivité peuvent être à l’origine de déformations de la carte de puissance, de sorte qu’il
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devienne impossible de distinguer deux sources sonores se situant à des distances proches de
l’antenne. La présence de ces dégradations est confirmée lorsque nous utilisons l’ensemble des 91
formations de voie synthétisées en champ lointain pour calculer la carte de puissance acoustique
de l’environnement. Si nous considérons les deux mêmes sources sonores que précédemment, mais
émettant toutes deux depuis une distance de 1m avec les mêmes azimuts θB et θV , la carte de
puissance normalisée figure 4.12 se transforme en celle réprésentée figure 4.14. Nous pouvons y
constater que les déformations du diagramme de directivité en champ proche conduisent, comme
attendu, à des lobes de puissance plus larges et d’amplitude plus faible que précédemment. La

Fig. 4.14 – Carte de puissance obtenue à partir d’une formation de voie synthétisée en champ
lointain, pour des sources situées en champ proche (1m)

qualité de la localisation en est fortement dégradée, puisqu’il devient très difficile d’estimer la
direction d’émission du signal vocal. Les deux sources sont même parfois à l’origine d’un seul et
même lobe de puissance pointant dans une fausse direction. Ces simulations montrent que si l’on
utilise en champ proche une formation de voie synthétisée sous l’hypothèse de champ lointain,
alors nous perdons tout le bénéfice de la méthode d’optimisation sur la résolution des basses
fréquences.

Pour résoudre ce problème, nous proposons d’utiliser la seconde méthode d’optimisation pro-
posée dans le chapitre 3, page 95, basée sur la représentation modale des diagrammes d’antenne,
pour obtenir à une distance de 1 m les mêmes caractéristiques que la formation de voie précé-
dente obtenue en champ lointain. Nous avons à nouveau effectué la synthèse de 91 formations
de voie, en imposant que la puissance des coefficients des filtres RIF d’ordre Q = 50 soit infé-
rieure à 103. Nous obtenons après résolution, pour la direction θc = 90◦ le diagramme d’antenne
représenté sur la figure 4.13(b). Le gain en terme d’efficacité du filtrage spatial est évident et le
comportement fréquentiel redevient quasi-invariant. Nous pouvons constater cependant la pré-
sence de lobes secondaires dans les deux directions périphériques θ = 0◦ ou 180◦ pour les basses
fréquences. L’amélioration de la réponse d’antenne permet alors d’envisager un meilleur compor-
tement de la méthode de localisation. Pour le vérifier, nous avons simulé les mêmes conditions
sonores que précédemment, mais en utilisant les formations de voie nouvellement synthétisées
pour le calcul de la carte de puissance. La carte de puissance obtenue est représentée à la figure
4.15, sur laquelle nous pouvons à nouveau discerner nettement la présence de deux sources so-
nores. Comparativement à la figure 4.14, les deux lobes de puissance pointent bien dans les deux
directions simulées, rendant possible la localisation des deux sources situées en champ proche.
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Fig. 4.15 – Carte de puissance obtenue à partir d’une formation de voie synthétisée à une
distance de 1m, pour deux sources situées à la même distance.

4.2.2.3 Influence du bruit

Nous avons successivement montré, en supposant l’absence de bruit dans l’environnement,
l’avantage d’utiliser une formation de voie invariante en fréquence ainsi que l’importance d’être
capable de prendre en compte la présence éventuelle de sources sonores en champ proche. Nous
proposons maintenant d’étudier les conséquences d’un bruit blanc spatial sur la carte de puis-
sance. Pour cela, nous avons simulé une source sonore située à une distance de 1m de l’antenne,
et émettant un bruit blanc depuis la direction θ = 60◦. Celui-ci a été simulé en ajoutant à cha-
cun des signaux reçus par les microphones un bruit blanc indépendant de même puissance qui a
été ajusté pour obtenir différentes valeurs de Rapport Signal sur Bruit (RSB). Nous exploitons
les formations de voie synthétisées précédemment pour une distance de 1m (voir figure 4.13(b)
pour la direction θc = 90◦), et calculons les cartes de puissance en intégrant les sorties de ces
91 formations de voie sur 300 points. Nous obtenons les cartes de puissance représentées sur la
figure 4.16, calculées pour différentes valeurs du RSB. En l’absence totale de bruit blanc, i.e.

Fig. 4.16 – Tracé de la carte de puissance pour différentes valeur du rapport signal sur bruit,
pour une source émettant depuis la direction θ = 60◦, en champ lointain.

pour un RSB infini, la source sonore est correctement localisée avec un lobe pointant exactement
dans la direction attendue. Pour des valeurs de RSB supérieures à environ 30 dB, la carte de
puissance n’est pas modifiée de manière visible par la présence de bruit blanc spatial dans l’en-
vironnement. Par contre, les valeurs inférieurs à 30 dB sont à l’origine de l’apparition de lobes
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secondaires dans la carte de puissance, dont l’amplitude est d’autant plus élevées que le RSB est
faible. Ce phénomène s’accompagne d’une légère déviation du lobe principal de l’ordre de 4◦ au
maximum légèrement plus marquée dans les directions périphériques. La présence de ces lobes
supplémentaires pour de faibles RSB peut s’expliquer par la présences de lobes secondaires dans
les réponses d’antenne dont le niveau est cumulé par chacune des formations de voie, et ampli-
fié par le bruit blanc spatial provenant de toutes les directions. Cependant, selon l’exploitation
de la carte de puissance, il est envisageable de filtrer ces lobes supplémentaires en remarquant
qu’ils apparaissent systématiquement aux mêmes angles θ, quel que soit l’angle d’incidence de
la source.

Finalement, nous avons simulé la localisation des deux sources sonores représentées figure
4.11, lorsque celles-ci émettent depuis les directions θV = 120◦ et θB = 60◦ à une distance de
1m et en présence d’un bruit blanc spatial à l’origine d’un RSB de 28 dB mesuré relativement à
la puissance du signal reçu sur le premier microphone. Les sorties de chacune des formations de
voie sont intégrées sur 300 points, correspondant à une fréquence de localisation de l’ordre de
26 Hz. Les deux cartes de puissance normalisée, respectivement obtenues pour une formation de
voie conventionnelle et optimisée, sont représentées à la figure 4.17. La présence de bruit blanc

(a) Formation de voie conventionnelle (b) Formation de voie optimisée

Fig. 4.17 – Carte de puissance, pour une formation de voie en champ lointain conventionnelle
ou optimisée, en présence d’un bruit blanc (RSB = 28 dB).

spatial est à l’origine de légères déformations de la carte de puissance lors de l’exploitation de
la formation de voie conventionnelle. Nous retrouvons aussi de larges lobes ne permettant pas
de discriminer clairement la direction d’arrivée du signal vocal. La formation de voie optimisée,
pour la valeur de RSB retenue, ne présente pas de lobes importants liés à la présence de bruit
blanc, et permet de distinguer très nettement deux directions d’arrivée pointant, avec une erreur
maximale de l’ordre de 2◦, dans les deux directions d’incidence des deux sources.

4.2.3 Conclusion

Nous avons proposé dans cette section d’exploiter les formations de voie optimisées, synthé-
tisées dans le chapitre précédent, afin de tracer une carte de puissance acoustique de l’environ-
nement. Cette utilisation est la plus classique en robotique, puisqu’elle ne requiert que peu de
puissance de calcul, et permet d’atteindre une cadence de localisation de l’ordre de la cadence vi-
déo. Un telle méthode de localisation s’avère donc particulièrement bien adaptée aux contraintes
liées à la robotique mobile. Cependant, nous avons montré que les formations de voie synthé-
tisées voyaient leur sensibilité au bruit augmentée, de sorte que la localisation soit plus ardue
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pour des rapports signal sur bruit inférieurs à 25 dB. L’exploitation de signaux basse fréquence
pose aussi le problème du modèle de propagation, à choisir entre celui du champ proche ou
lointain. Bien que fondamental, ce problème n’avait jamais été soulevé en robotique. Nous avons
montré les conséquences sur la localisation de l’utilisation de formations de voie synthétisées
en champ lointain, mais exploitées pour déterminer la positions de sources situées en champ
proche. Adapter la formation de voie à la distance effective d’émission permet d’aboutir à une
localisation en azimut plus précise et de discerner éventuellement la présence de deux sources
proches. Or, ceci nécessite la connaissance à priori de cette distance qui fait pourtant partie à
part entière du problème de localisation. C’est évidemment là une limite très importante de cette
méthode. Nous proposons dans la partie suivante d’étudier une extension large bande récente
de l’algorithme haute résolution MUSIC, permettant l’estimation à la fois de l’azimut et de la
distance pour chacune des sources sonores.

4.3 Formation de voie large bande optimisée et méthodes haute

résolution

4.3.1 Rappels sur MUSIC et notations

Nous proposons ici de rappeler très brièvement quelques notations introduites dans le cha-
pitre 2 ainsi que le principe de l’algorithme MUSIC faible bande. Nous supposons que la scène
sonore est constituée de S sources sonores faible bande situées en rs

1, . . . , r
s
S , de même fréquence

k, et d’une antenne de N microphones telle que S < N . Dans la suite, la notation k sera sous
entendue. Nous avions vu que le vecteur des observations M = (M1, . . . ,MN )T vérifie l’équation
(2.19)

M = VS0 + B, (4.9)

avec V = (V(r1), . . . ,V(rS))T , et où B désigne un bruit additif spatialement et temporellement
blanc, stationnaire et de même puissance σ2

b sur chacun des microphones. Le détail des autres
notations a été introduit page 41. La matrice de covariance ΓM des signaux reçus sur chacun des
microphones, appelée aussi matrice interspectrale, s’écrit alors, sous l’hypothèse d’indépendance
entre le signal et le bruit,

ΓM = VΓS0VH + ΓB = ΓS + ΓB. (4.10)

Nous avons vu que la décomposition en valeurs et vecteurs propres de la matrice hermitienne
ΓM permet de distinguer deux sous-espaces vectoriels supplémentaires : le premier, appelé sous-
espace signal GS , est engendré par les vecteurs propres Us, s ∈ [1, . . . , S] associés aux S plus
grandes valeurs propres ls, tandis que le second, appelé sous-espace bruit GB, est engendré par
les vecteurs propres Ub, b ∈ [S + 1, . . . , N ], associés aux (N − S) plus petites valeurs propres
lb = σ2

b . Cette propriété permet d’affirmer que tout vecteur de l’espace bruit est orthogonal à
tout vecteur de l’espace signal, et en particulier aux vecteurs V(rs

1), . . . ,V(rs
S). De ce fait, la

fonction

P (r) =
1

V(r)HΠBV(r)
, avec ΠB =

N∑

i=S+1

UiU
H
i , (4.11)

appelée pseudo-spectre MUSIC, admet S valeurs infinies en r = rs, s ∈ [1, . . . , S]. En pratique, la
matrice interspectrale ΓM ne peut être qu’estimée, si bien que les vecteurs propres Û1, . . . , ÛN
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de Γ̂M ne vérifient pas parfaitement les relations précédemment mentionnées. Néanmoins, la
fonction P (r) peut être utilisée pour estimer les positions des sources r̂s, s ∈ 1, . . . , S à partir de
ses maxima.

4.3.2 Extensions de MUSIC au cas de sources large bande

L’algorithme MUSIC rappelé précédemment est valable uniquement pour des sources sonores
faible bande. Cette partie généralise la méthode au problème de la localisation de sources large
bande. L’approche utilisée consiste systématiquement à partitionner l’espace des fréquences en
Q bandes étroites centrées sur les fréquences fq ou kq, q ∈ [1, . . . , Q]. Cette décomposition dans
l’espace des fréquences s’effectue en pratique par l’intermédiaire d’une transformée de Fourier
discrète, implémentée sous forme FFT.

Nous avons présenté dans le chapitre 2 une première extension élémentaire, déjà utilisée en
robotique, de l’algorithme MUSIC au cas large bande. Il s’agit simplement de calculer la matrice
de covariance ΓM (kq) pour chaque bande de fréquence kq, s’exprimant d’après (4.10) sous la
forme

ΓM (kq) = E[MH(kq)M(kq)] = V(kq)ΓS0(kq)VH(kq) + σ2
bIN . (4.12)

L’application de la méthode MUSIC à chacune de ces matrices conduit à Q pseudo-spectres
qui permettent d’estimer les positions des sources à partir des maxima de leur moyenne. Néan-
moins, une telle solution s’avère difficile à mettre en œuvre dans un contexte expérimental néces-
sitant un temps de réponse contraint. De plus, l’indépendance des décompositions en éléments
propres conduit à des espaces signaux et bruits différents pour chaque fréquence. Le problème est
donc de définir une combinaison cohérente de ces sous-espaces de façon à générer un sous-espace
signal unique admettant des propriétés algébriques fonction du nombre et de la position des
sources. La communauté du Traitement du Signal a proposé des extensions large bande prenant
en compte ces considérations et permettant de diminuer drastiquement le nombre d’opérations
nécessaires au traitement de chacune des fréquences kq. Nous les présentons dans la suite.

4.3.2.1 Alignement et matrices de focalisation

Comme indiqué précédemment, le vecteur des observations M(kq) correspondant à la qième

bande de fréquence kq s’écrit

M(kq) = V(kq)S
0(kq) + B(kq) (4.13)

=
(
V(θ1, kq)| . . . |V(θS , kq)

)
S0(kq) + B(kq), q = 1, . . . , Q. (4.14)

Les méthodes que nous allons présenter sont basées sur le principe de focalisation, exploitant
le fait que les retards de phase φn(θs, kq) = kqcτn(θs), n = 1, . . . , N , pour la fréquence kq et
associés à la sième source en provenance de la direction θs, se transforment d’une fréquence à
l’autre dans le rapport des fréquences. Dans ces conditions, nous sommes amenés à considérer
une fréquence de référence k0 et à appliquer à la matrice de covariance ΓM (kq) une opération
transformant les vecteurs d’antenne V(θs, kq) en un nouveau vecteur d’antenne V(θs, k0). Ainsi,
les matrices de covariance ΓM (kq), q = 1, . . . , Q, sont transformées en matrices de covariance
focalisées pour lesquelles les vecteurs d’antenne V(θs, k0) sont indépendants de la fréquence kq.
Certaines méthodes se fondant sur ce principe appliquent aux matrices des vecteurs d’antenne
V(θ, kq) la matrice de focalisation T (kq) de sorte que
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T (kq)V(θ, kq) = V(θ, k0). (4.15)

En appliquant les Q matrices de focalisation T (kq), q = 1, . . . , Q, à l’ensemble des vecteurs
d’antenne, nous obtenons le vecteur signal focalisé

T (kq)M(kq) = V(k0)S
0(kq) + T (kq)B(kq), q = 1, . . . , Q. (4.16)

Nous définissons alors la matrice de covariance focalisée Γ0
M des sorties des microphones par

Γ0
M =

Q∑

q=1

E
[
T (kq)M(kq)

(
T (kq)M(kq)

)H]
(4.17)

=

Q∑

q=1

T (kq)ΓM (kq)T H(kq). (4.18)

En utilisant les équations (4.12) et (4.15), il vient

Γ0
M = V(k0)Γ

0
S0VH(k0) + σ2

bΓ
0
B, (4.19)

avec

Γ0
S0 =

Q∑

q=1

ΓS0(kq), et Γ0
B =

Q∑

q=1

T (kq)T H(kq). (4.20)

La méthode MUSIC basée sur ce principe de focalisation est fondé sur la décomposition en
valeurs et vecteurs propres généralisés du faisceau matriciel (Γ0

M ,Γ
0
B) apparaissant dans (4.19)

[Wang ]. Une telle décomposition permet alors de s’appuyer sur le même principe que la
méthode MUSIC pour la détermination de sous-espaces signal et bruit. En comparaison avec
l’extension näıve large bande de MUSIC consistant en un traitement indépendant de chacune
des composantes fréquentielles, le principe de focalisation permet donc de traiter l’ensemble des
fréquences à partir du seul faisceau matriciel (Γ0

M ,Γ
0
B). Sa décomposition en valeurs propres

et vecteurs propres généralisés permet, comme précédemment, de séparer le sous-espace signal
GS du sous-espace bruit GB, identiques pour chacune des fréquences selon la propriété d’ali-
gnement, mais nécessite la détermination de Q matrices T (kq) satisfaisant la relation (4.15).
Une estimation de ces matrices, basée sur une connaissance à priori des directions d’arrivées
des sources, est proposée dans [Wang ]. Une alternative basée sur l’analyse modale détaillée
dans le chapitre 3 est présentée dans [Abhayapala ] et ne nécessite aucune connaissance à
prori sur la position des sources. Enfin, plus récemment, [Ward ] propose une prolongation
de la propriété de focalisation dans l’espace des formations de voie. Cette approche permet de
diminuer les dimensions des matrices de covariance focalisées et de réduire encore la charge de
calcul nécessaire à la localisation. Nous allons la présenter maintenant.

4.3.2.2 MUSIC large bande dans l’espace des sorties des formations de voie

Généralités Dans cette partie, nous proposons d’exploiter les sorties de P formations de voie
implémentées dans le domaine fréquentiel comme représenté figure 3.2, page 66, avec S ≤ P < N .
Comme précédemment, chacune des sorties des N microphones de l’antenne est décomposée en
Q bandes étroites centrées sur les fréquences fq ou kq, q = 1, . . . , Q, de sorte que l’expression de
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la sortie Yp(r, kq) de la pième formation de voie pour la qième bande de fréquence à la distance r
s’écrit 1

Yp(r, kq) = WH
kq ,p(r) M(kq), p = 0, . . . , P − 1, (4.21)

avec Wkq ,p(r) =
(
w

[kq ]
1,p (r), . . . , w

[kq ]
N,p(r)

)T
, q = 1, . . . , Q le vecteur de poids de la pième formation

de voie pour la fréquence kq et la distance r, et M(kq) le vecteur des observations vérifiant

M(kq) = V(kq)S
0(kq) + B(kq) (4.22)

=
(
V(r1, θ1, kq)| . . . |V(rS , θS , kq)

)
S0(kq) + B(kq). (4.23)

Ainsi, le vecteur des sorties de P formations de voie Y(r, kq) =
(
Y0(r, kq), . . . , YP−1(r, kq)

)T
peut se mettre sous la forme

Y(r, kq) = WH
kq

(r)M(kq), q = 1, . . . , Q, (4.24)

où Wkq
(r) désigne la matrice de pondération pour la distance r, de dimension N × P

Wkq
(r) =

(
Wkq ,0(r), . . . ,Wkq ,P−1(r)

)H
, q = 1, . . . , Q. (4.25)

La réponse d’antenne de la pième formation de voie pour la fréquence kq et la distance r
s’écrit alors

Dkq ,p(r) = Dkq ,p(r, θ) = WH
kq ,p(r)V(r, θ, kq). (4.26)

Le cœur de la méthode réside dans l’utilisation de formations de voie invariantes en fréquences
et synthétisées de telle sorte que

∀r, Dkq ,p(r, θ) = Yp(θ), q = 1, . . . , Q, (4.27)

où Yp(θ) désigne l’harmonique sphérique d’ordre p, définie par (3.55) page 94 indiquant que

Yp(θ) =

√
2p+ 1

4π
Pp(cos θ), p = 1, . . . , P, (4.28)

avec Pp(.) la fonction de Legendre de degré p. Or, comme indiqué dans la section 3.4.1, tout
diagramme de directivité de la forme (4.26) peut aussi s’écrire

D(r, θ, k) =

M∑

m=0

αm(k)Rm(r, k)Ym(θ), (4.29)

où les termes αm(k) et Rm(r, k) désignent respectivement les coefficients modaux et les termes
de normalisation modale définis par

{
αm(k) = −2jk

√
π(2m+ 1)

∑N
n=1w

[k]
1 jm(kzn)

Rm(r, k) = rejkrh
(2)
m (kr),

où m désigne l’indice des modes, h
(2)
m (.) la fonction de Hankel sphérique de seconde espèce et

jm(.) la fonction de Bessel sphérique.

1Remarquons que contrairement aux notations précédentes, la définition de de Yp(r, kq) fait intervenir la
transposée hermitienne du vecteur Wkq,p(r).
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Invariance selon la distance Imaginons que nous ayons déterminé un vecteur de poids W∞
kq ,p

pour lequel la réponse d’antenne en champ lointain D∞
kq ,p

(θ) = limr→∞Dkq ,p(r, θ) donnée par

(4.26) soit telle que D∞
kq ,p

(θ) = Yp(θ). Nous pouvons montrer alors que la relation qui lie les
ensembles de vecteurs de pondération en champ lointain et en champ proche pour les mêmes
réponses d’antenne, s’écrit [Ward ]

Wkq
(r) = W∞

kq
RH
kq

(r), q = 1, . . . , Q, (4.30)

avec W∞
kq

=
(
W∞

kq ,0
, . . . ,W∞

kq ,P−1

)H
et Rkq

(r) = diag
(
1/R0(r, kq), . . . , 1/RP−1(r, kq)

)
. Plus clai-

rement, la relation (4.30) indique comment ajuster les N coefficients des P formations de voie
de la fréquence kq pour obtenir, pour tout r, Dkq ,p(r, θ) = D∞

kq ,p
(θ) = Yp(θ).

Matrice de covariance focalisée Nous allons maintenant travailler avec la matrices de co-
variance ΓY (r) des sorties des formations de voie, de dimension P × P , et non plus des sorties
des microphones, de dimension N ×N . Comme nous supposons que P < N , les dimensions du
problème sont maintenant réduites et peuvent être à l’origine d’un gain notable en terme de
complexité calculatoire. Cette matrice s’écrit

ΓY (r, kq) = E
[
Y(r, kq)Y

H(r, kq)
]

(4.31)

= WH
kq

(r)V(kq)ΓS0(kq)VH(kq)Wkq
(r) + σ2

bWH
kq

(r)Wkq
(r). (4.32)

Nous définissons alors les matrices de covariance focalisées

Γ0
Y (r) =

Q∑

q=1

ΓY (r, kq), et Γ0
B(r) =

Q∑

q=1

WH
kq

(r)Wkq
(r). (4.33)

Comparativement aux matrices de covariance (4.20) dans l’espace des microphones, nous
remarquons que la notion de matrice de focalisation est automatiquement introduite suite au
passage dans l’espace des sorties des formations de voie. Cette propriété fondamentale permet
de s’affranchir de l’estimation des Q matrices de focalisation T (kq). Plus précisément, comme
nous disposons de réponses d’antenne indépendantes de la fréquence quelle que soit la distance
r, nous obtenons la propriété focale

WH
kq

(r)V(r, θ, kq) = WH
k0(r)V(r, θ, k0) = Ṽ0(r, θ),∀q ∈ [1, . . . , Q],∀θ, ∀r, (4.34)

où k0 désigne par exemple la fréquence centrale du domaine de fréquence traité [Ward ].

Utilisation pour la localisation La méthode MUSIC basée sur le principe de focalisation
est fondé sur la décomposition en valeurs et vecteurs propres généralisés du faisceau matriciel
(Γ0
Y (r),Γ0

B(r)). Soient ln(r) et Up(r), p = 0, . . . , P − 1, respectivement les valeurs propres et
vecteurs propres généralisées du faisceau matriciel (Γ0

Y (r),Γ0
B(r)), avec lp(r) ≥ lp+1(r). Nous

avons les propriétés suivantes [Wang ] :

1. lS(r) = lS+2(r) = . . . = lP−1(r) = σ2
b ;

2. l’ensemble des vecteurs US(r), . . . ,UP−1(r) est orthogonal au vecteur V(θ, k0), c’est à dire
VH(r, θ, k0)UB(r) = 0, avec UB(r) = (US(r)| . . . |UP−1(r)).
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De plus, l’ensemble des vecteurs colonne de US(r) =
(
U0(r)| . . . |US−1(r)

)
, engendrant le

sous-espace signal et l’ensemble des vecteurs colonne de UB(r) engendrant le sous-espace bruit
vérifient les propriétés suivantes [Wang ] :

US(r)HΓ0
B(r)UB(r) = 0S×(P−S), (4.35)

US(r)HΓ0
Y (r)US(r) = IS , (4.36)

UB(r)HΓ0
B(r)UB(r) = IP−S . (4.37)

Il est proposé dans [Ward ] la définition suivante du pseudo-spectre MUSIC P (r, θ)

P (r, θ) =
ṼH

0 (r, θ)Ṽ0(r, θ)

ṼH
0 (r, θ)UB(r)UH

B (r)Ṽ0(r, θ)
, (4.38)

présentant S pics en (r, θ) = (rs, θs), s = 1, . . . , S permettant d’estimer l’azimut et la distance
de la source. En pratique, le faisceau matriciel (Γ0

Y ,Γ
0
B) ne peut être qu’estimé par le faisceau

(Γ̂0
Y , Γ̂B

0
). Si la matrice Γ̂B

0
est estimée directement selon (4.33), l’estimation de la matrice Γ̂0

Y

nécessite le moyennage sur L fenêtres temporelles des signaux issus des formations de voie, de
telle sorte que

Γ̂Y (r, kq) =
1

L

L∑

l=1

Yl(r, kq)Y
H
l (r, kq). (4.39)

Finalement, la méthode MUSIC dans l’espace des formations de voie peut être synthétisée
en les étapes suivantes :

0. Synthèse hors ligne de PQ formations de voie en champ lointain D∞
kq ,p

(θ) = Yp(θ), p =

0, . . . , P − 1 pour l’ensemble des fréquences kq du domaine [kmin = k1, . . . , kmax = kQ]. Il
en résulte Q matrices W∞

kq
;

1. Acquisition des LQ N -uplets M1(kq), . . . ,ML(kq) issus de la décomposition en Q fré-
quences des signaux reçus par les N microphones, pour L fenêtres temporelles d’observa-
tion ;

2. Pour un ensemble de valeurs de r, calcul selon (4.24) des LQ P -uplets Y1(r, kq), . . . ,YL(r, kq)
issus des P formations de voie dont les coefficients sont donnés pour chaque valeur de r
par l’équation (4.30) ;

3. Calcul des Q estimées Γ̂Y (kq) des matrices interspectrales des sorties des formations de
voie, données par l’équation (4.39) ;

4. Calcul de l’estimé du faisceau matriciel focalisé (Γ̂0
Y (r), Γ̂0

B(r)) selon l’équation (4.33) ;

5. Décomposition du faisceau matriciel estimé en les valeurs propres généralisées l0 ≥ l1 ≥
. . . ≥ lP−1 et vecteurs propres généralisés Û0, . . . , ÛP−1, pour chacune des distances r ;

6. Séparation des espaces signal ĜS et bruit ĜB ;

7. Définition du pseudo-spectre P (r, θ), sur l’ensemble des valeurs de r utilisé à l’étape 2, et
pour différentes valeurs de θ ;

8. Et enfin, détection des positions en tant que les maxima de P (r, θ).
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4.3.3 Synthèse modale des harmoniques sphériques

La première partie de l’algorithme décrit ci-dessus nécessite la synthèse en champ lointain de
P formations de voie définies selon l’équation (4.27). Pour cela, nous proposons d’utiliser la mé-
thode de synthèse modale définie dans le chapitre 3. Celle-ci a pour objectif de minimiser l’écart
entre les coefficients modaux αdm(kq) de la réponse d’antenne souhaitée Dd

p(θ) et ceux décrivant
la formation de voie recherchée D∞

kq ,p
(θ), pour l’ensemble des fréquences kq, q = 1, . . . , Q.

Le comportement de référence Dd
p(θ) peut, comme toute réponse d’antenne, s’exprimer sous

la forme (4.29). En champ lointain, cette même expression peut être ajustée pour obtenir

Dd
p(θ) =

∞∑

m=0

αdm(kq)
jm+1

k
Ym(θ). (4.40)

Comme nous souhaitons atteindre, d’après (4.27), Dd
p(θ) = Yp(θ), il en résulte directement

αdm(kq) =





0 pour m 6= p
kq
jm+1

pour m = p.

La représentation modale du comportement de référence est donc triviale. Nous voyons ici
tout l’avantage de poser le problème de synthèse dans la base des harmoniques sphériques. Nous
devons donc, pour chacune des fréquences kq, définir P diagrammes d’antenne approximant au
mieux les P premières harmoniques sphériques. Or, compte tenu du faible nombre de micro-
phones constituant le capteur, il est évident que nous ne seront pas capables de déterminer les
coefficients des formations de voie pour des harmoniques d’ordre élevé. De façon à évaluer la
valeur maximale de P atteignable, nous avons synthétisé par résolution du problème d’optimi-
sation (3.61) page 95 les 6 premières fonctions Yp(θ), p = 0, . . . , 5 pour la fréquence f = 400 Hz.
La puissance des coefficients est limitée à la valeur δ = 100, et la minimisation est effectuée sur
M+1 = 14 coefficients modaux. Les résultats de synthèse sont représentés figure 4.18, sur laquelle
est tracée en rouge la fonction objectif Yp(θ). Nous pouvons constater que le problème d’optimi-
sation permet d’approximer sans erreur visible les trois premières harmoniques sphériques. La
fonction Y4(θ) est correctement décrite, à l’exception des deux directions périphériques θ = 0◦ et
θ = 180◦. Enfin, les harmoniques de rang supérieures ne peuvent être correctement approchées :
le nombre réduit de microphones et la contrainte δ importante conduit à des réponses d’antenne
très éloignées du comportement recherché. Nous nous limiterons donc dans la suite à P = 4.

L’étape suivante consiste à synthétiser les quatre premières harmoniques sphériques pour l’en-
semble des fréquences comprises entre 400 Hz et 3 kHz. Nous avons effectué cette synthèse dans
les mêmes conditions que précédemment, avec un pas de 100 Hz entre chacune des fréquences
fq. Après résolution du problème d’optimisation, nous obtenons les diagrammes de directivité
représentés figure 4.19 pour chacune des fréquences. Les réponses d’antenne possèdent toutes un
comportement angulaire très voisin de celui défini par les fonction Yp(θ). Nous pouvons néan-
moins remarquer certaines variations selon la fréquence pour les deux directions périphériques.
Etonnament, ces déformations sont principalement localisées à des fréquences supérieures à envi-
ron 2.8 kHz, alors que nous avions vu dans le chapitre précédent que seules les basses fréquences
posaient problème lors de la synthèse.

4.3.4 Résultats de localisation

Nous proposons dans cette partie d’exploiter selon l’algorithme décrit au §4.3.2.2 les forma-
tions de voie synthétisées précédemment et représentées figure 4.19. La méthode MUSIC dans
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Fig. 4.18 – Synthèse modale en champ lointain des 6 premières harmoniques sphériques, pour
f = 400 Hz, et une puissance des coefficients limitée à δ = 100.

l’espace des formations de voie nécessite le calcul, pour chacune des distances r à tester, des
valeurs propres et vecteurs propres généralisés du faisceau matriciel (Γ̂0

Y (r), Γ̂0
B(r)). Compte

tenu de la puissance de calcul nécessaire à leur détermination, il nous semble opportun dans un
premier temps de ne chercher à estimer que l’azimut de la source sonore. Cela est rendu possible
par exploitation de la propriété selon laquelle le pseudo-spectre P (r, θ) admet des maxima en la
même valeur θ quelle que soit la distance r à laquelle il est calculé [Ward ]. De cette façon,
l’estimation de la position (rs, θs) de la source peut se décomposer en deux étapes [Jeffers ] :

– Estimation de l’azimut θs, par recherche du maximum de la fonction P∞(θ), calculée à
partir de l’unique faisceau matriciel estimé (Γ̂0

Y (r), Γ̂0
B(r)) pour r → ∞. Cela revient à

travailler uniquement avec les PQ formations de voie synthétisées en champ lointain ;

– Détection du maximum de la fonction P (r, θ̂s), permettant l’estimation de la distance rs
de la source au capteur.

Nous simulons cette première étape sous Matlab en considérant un environnement constitué
de deux sources sonores, émettant deux signaux vocaux enregistrés de manière indépendante,
simulées comme émettant depuis les positions (45◦,2m) et (130◦,1.5m). Le bruit ajouté à chacun
des signaux issus des microphones est choisi indépendant, et sa puissance est ajustée de sorte que
le rapport signal sur bruit soit de l’ordre de 10 dB. Nous procédons ensuite à l’échantillonnage
des signaux à une fréquence fe = 15 kHz, et à une décomposition fréquentielle sur 1024 points
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Fig. 4.19 – Résultats des formations synthétisées pour les 4 premières harmoniques sphériques,
pour des fréquences comprises entre 400 Hz et 3 kHz.

par FFT tous les 1024 points. Cela revient à considérer 177 fréquences fq dans l’intervalle
400 Hz−3 kHz. Chacune des composantes fréquentielles est ensuite traitée par les formations de
voie synthétisées précédemment en champ lointain jusqu’à construction des matrices Yl(∞, kq).
Les Q matrices de covariance Γ̂Y (∞, kq) sont déterminées selon (4.39) avec L = 16. Enfin,
le faisceau matriciel (Γ̂0

Y (∞), Γ̂0
B(∞)) est calculé par (4.33). Au final, compte tenu des durées

nécessaires à l’observation des signaux pour la construction des estimées des covariances, la
fréquence potentielle de localisation est de l’ordre de 2 Hz.

Estimation de l’azimut Nous avons simulé sur 5s de signal ce processus et calculé la fonction
P (∞, θ) au cours du temps. Nous obtenons après cette durée environ 20 pseudo-spectres MUSIC.
Un de ces résultats est représenté sur la figure 4.20. Nous pouvons constater que l’azimut de la
source est correctement estimé. La résolution de la localisation est évidemment sans commune
mesure avec celle obtenue lors de l’utilisation des formations de voie pour le tracé d’une carte
de puissance acoustique. De plus, bien que les sources soient situées à une distance respective de
1.5m et 2m, l’utilisation de formations de voie synthétisées en champ lointain permet d’aboutir
tout de même une localisation très précise. Enfin, comparativement à l’extension näıve de MUSIC
au cas large bande déjà proposée en robotique, cette approche reste tout à fait envisageable pour
une utilisation en ligne sur une plateforme mobile.

Estimation de la distance La seconde étape consiste à calculer la fonction P (r, θs). Pour ce
faire, nous discrétisons les distances comprises entre 1 m et 3 m par pas de 10 cm. Pour chacune
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Fig. 4.20 – Pseudo-spectre MUSIC, dans sa version large bande dans l’espace des formations de
voie, pour une valeur de r infinie. Les deux sources émettent depuis les direction indiquées en
pointillé.

d’entres elles, nous procédons au calcul des matrices de covariances alignées et à leur décompo-
sition en valeurs propres et vecteurs propres généralisés. Pour une fenêtre temporelle de 1024
points, nous aboutissons, après séparation des sous-espaces bruit et signal, à la courbe représen-
tée figure 4.21. Nous pouvons constater que le pseudo-spectre admet deux valeurs maximales en
r = 1.6 m et r = 2 m, tandis que l’émission des sources est simulée depuis la distance rs = 1.5 m
et 2 m. L’estimation de la distance semble donc correcte. D’ailleurs, si nous calculons ce même
pseudo-spectre pour les différentes fenêtre d’observation, nous constatons que la position de ce
maximum varie assez peu au cours du temps, de sorte qu’il est possible d’estimer la position
des sources présentes dans l’environnement. Globalement, l’erreur maximale sur la distance esti-
mée obtenue est de l’ordre de 30 cm, tandis que l’estimation des azimuts reste quasi-parfaite au
cours du temps. Finalement, nous constatons que bien que les 4 premières harmonique sphériques
n’aient pas été synthétisées parfaitement pour l’ensemble des fréquences d’intérêt, la propriété
focale (4.34) nécessaire pour l’application de cette méthode reste suffisemment vraie. Dès lors, les
espaces signaux et bruits de chacune des composantes fréquentielles alignées sont effectivement
identiques, si bien que le moyennage fréquentiel défini par (4.33) prend véritablement un sens.

4.3.5 Conclusion

Nous avons évalué dans cette section une extension récente de l’algorithme haute-résolution
MUSIC dans l’espace des formations de voie, appliqué à des signaux large bande. D’un point
de vue algorithmique, cette méthode permet de réduire considérablement la puissance de calcul
nécessaire à la détermination du pseudo-spectre. Plutôt que de traiter individuellement chacune
des composantes fréquentielles, cette approche envisage l’utilisation de propriétés de focalisation
pour ramener l’ensemble du problème en une unique fréquence k0. L’alignement fréquentiel né-
cessaire est de plus naturellement opéré par un choix judicieux de formations de voie invariantes
en fréquence et en distance. De plus, il semble que cette méthode soit suffisamment robuste à l’er-
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Fig. 4.21 – Estimation de la distance. Les maxima du pseudo-spectre correspondent aux véri-
tables positions simulées d’émission des deux sources.

reur de synthèse des diagrammes de directivité, avec pour conséquence une estimation correcte
de la distance. Il nous reste cependant à quantifier précisément l’influence des autres paramètres
(nombre P de formations de voie synthétisées, rôle de l’estimateur de la covariance) avant de
conclure sur la pertinence de cette méthode pour la détermination de la distance. Néanmoins,
nous avons montré que cette technique permettait d’aboutir à une estimée correcte de l’azimut,
à partir de formations de voie synthétisées en champ lointain, quelle que soit la distance entre
la source et l’antenne. Finalement, bien que cette méthode soit finalisée sur le plan théorique,
nous n’avons pas trouvé de publications relatives à sons implémentation pratique.

4.4 Conclusion

Nous avons présenté dans ce chapitre différentes méthodes de localisation basées sur l’exploi-
tation de formations de voie large bande invariantes en fréquences. Nous avons dans un premier
temps exploité leur propriété de filtrage spatial pour la construction d’une carte de puissance
acoustique de l’environnement sonore de l’antenne. Cette utilisation demeure la plus courante
en robotique, puisqu’elle permet d’envisager des cadences de localisation de l’ordre de la cadence
vidéo. Nous avons montré que l’amélioration du comportement basse fréquence des diagrammes
de directivité était à l’origine d’une meilleure résolution de la localisation. En contrepartie, l’in-
variance en fréquence est à l’origine de la nécessaire prise en compte des effets du champ proche
lors de la localisation d’une source sonore à proximité de l’antenne. Cependant, sous réserve
d’adapter la formation de voie à la distance d’émission, l’estimation de l’azimut de la source de-
meure correcte. Nous avons ensuite proposé l’évaluation d’une extension récente de l’algorithme
MUSIC pour des signaux large bande. Celle-ci nécessite la définition d’un nombre important de
formations de voie large bande pouvant être déterminées efficacement par la méthode de synthèse
que nous avons proposée dans le chapitre 3. Cette évaluation constitue un travail préliminaire
quant à l’applicabilité de la technique dans un contexte robotique en temps contraint. Basée sur
la décomposition en valeurs propres et vecteurs propres généralisés d’un faisceau matriciel, elle
semble constituer une alternative extrêmement intéressante en terme de temps de calcul pour
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une utilisation en temps réel. Cependant, nos premières constatations tendent à prouver qu’une
telle décomposition du faisceau matriciel est assez sensible numériquement, si bien qu’une implé-
mentation sur un FPGA à virgule fixe semble difficile. De plus, celle-ci serait alors à implémenter
en VHDL, et donc singulièrement délicate à programmer. De ce fait, cette dernière technique re-
quiérera vraisemblablement de déporter une partie des calculs sur la CPU du robot, ce que nous
cherchions précisément à éviter. Enfin, du fait de l’estimation des matrices de covariance sur des
durées temporelles non négligeables, la cadence de localisation accessible demeure relativement
faible et ne pourra probablement excéder 2 Hz. Nous avons aussi tenu à présenter en début de
ce chapitre le travail important de conception du capteur sonore. Nous espérons que celui-ci sera
fonctionnel très bientôt afin de disposer de mesures en environnement réel utiles à la validation
expérimentale des méthodes de localisation évaluées ici en simulation semi-réalistes.
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Le travail présenté dans cette thèse traite de la localisation de source sonore large bande dans
le contexte de la robotique mobile. Cette thématique, peu traitée par la communauté Robotique,
constitue la première étude en rapport avec l’acoustique au sein du groupe Robotique Action
Perception du LAAS-CNRS. A ce titre, nous avons cherché tout au long de ce manuscrit à four-
nir au lecteur non initié l’ensemble des bases théoriques que nous avons jugées indispensables à
la bonne compréhension de ce problème de traitement du signal.

Nous avons dans un premier temps parcouru une grande partie des méthodes de localisation
proposées dans le cadre de la robotique mobile. Deux types d’approches s’affrontent. Les unes
visent à reproduire géométriquement ou algorithmiquement le fonctionnement de notre système
auditif. S’appuyant sur l’extraction difficile d’indices acoustiques, ces techniques bioinspirées
aboutissent à des résultats de localisation d’une qualité parfois étonnante pour l’exploitation de
seulement deux microphones. Toutefois, en l’état actuel, les algorithmes pêchent souvent par leur
manque de robustesse au bruit et reposent pour la plupart sur des modèles de propagation vali-
dés uniquement en chambre anéchöıque. Parions cependant que la communauté Robotique saura
améliorer à court terme ces premiers résultats. Dans un deuxième temps, nous avons introduit
les approches basées sur des techniques éprouvées de Traitement du Signal. Des modèles précis
de la propagation y sont employés afin de traiter analytiquement le problème de localisation.
Les formalismes permettent de prendre en compte la présence de bruit dans l’environnement,
et conduisent à des résultats de localisation très précis, mais souvent au prix d’une complexité
algorithmique non compatible avec un contexte temps réel. A l’issue de cette étude, nous avons
fait le choix de retenir les approches du type ”formation de voie”. Hélas, sous leur forme conven-
tionnelle, elles ne permettent pas d’intégrer dans le processus de localisation les plus basses
fréquences des sources sonores.

Nous avons alors cherché à améliorer le comportement basse fréquence de formations de voie
large bande, implémentées dans le domaine temporel ou fréquentiel. En effet, des travaux récents
de la communauté Acoustique nous ont indiqué qu’il est possible d’obtenir un diagramme d’an-
tenne invariant en fréquence. Une telle propriété semble à priori extrêmement intéressante en
vue de l’exploitation des grandes longueur d’onde pour la localisation. Or, de nombreux travaux
requièrent un nombre élevé de microphones et conduisent souvent à des capteurs sonores d’une
taille inenvisageable pour la robotique. Nous avons donc proposé la définition d’un problème
d’optimisation et évalué l’extension immédiate large bande de méthodes convexes de la littéra-
ture. Ces premiers résultats nous ont montré toute la difficulté à travailler avec une antenne de
petite taille, constituée de seulement huit microphones : nous avons obtenu des diagrammes de
directivité quasiment invariants en fréquence, mais au prix d’une augmentation non négligeable
de la sensibilité au bruit de la formation de voie. De plus, le nombre important de contraintes
rend la résolution extrêmement lente et limite l’évolutivité par ajouts de contraintes convexes
relatives à la robustification par rapport à d’éventuelles incertitudes. Nous avons alors proposé
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une nouvelle méthode de synthèse, basée sur la représentation des diagrammes d’antenne dans
la base des harmoniques sphériques. Cette solution permet une réduction drastique du nombre
de contraintes et conduit à des temps de résolution beaucoup plus raisonnables. Nous avons
alors bénéficié de ce formalisme pour évoquer et proposer des solutions aux problèmes liés à
l’utilisation d’une formation de voie en champ proche.

Enfin, nous avons présenté deux méthodes de localisation exploitant les formations de voie
large bande précédemment déterminées. La première est basée sur le tracé d’une carte de puis-
sance acoustique de l’environnement. Elle demeure la méthode la plus employée en robotique
pour la localisation. Nous avons illustré, à travers plusieurs simulations, l’amélioration de la
résolution de la localisation apportée par l’invariance en fréquence des diagrammes d’antenne
synthétisés. Néanmoins, la localisation s’avère possible uniquement pour des rapports signal
sur bruit supérieurs à environ 20 dB. Cette limite peut toutefois être abaissée en étant moins
exigeant sur la largeur du lobe principal de la réponse d’antenne. Puis nous avons évalué une
extension récente de la méthode haute résolution MUSIC exploitant les sorties de formations de
voie large bande. Cette étude préliminaire nous invite à envisager une implémentation en temps
réel de l’estimation de l’azimut de la source.

⊲ Perspectives à court terme

Nous avons tenu à présenter dans le dernier chapitre de ce manuscrit le travail de conception
du capteur sonore à proprement dit. Nous avons défini un cahier des charges ambitieux visant
à rendre l’ensemble des paramètres d’acquisition configurables logiciellement. De cette façon, la
carte électronique conçue pendant cette thèse est suffisamment générique pour une exploitation
dans d’autres gammes de fréquences ou pour d’autres cadences d’échantillonnage. Ce travail,
comme tout travail expérimental, s’est avéré bien plus long que prévu, si bien que le capteur
n’est à ce jour pas encore opérationnel. Nous devons auparavant finaliser le codage de la liaison
USB sur le FPGA. Cette première étape est fondamentale puisqu’elle nous permettra de récupé-
rer en temps réel les signaux des huit microphones et de les stocker afin de valider les différentes
méthodes de localisation présentées dans ce manuscrit.

Bien entendu, certains développements théoriques évoqués ici sont loin d’être terminés. Nous
avons par exemple proposé une nouvelle méthode d’optimisation convexe dans l’espace modal,
visant à minimiser l’écart en gain et phase entre deux réponses d’antenne. Etendre la synthèse au
gain uniquement pourrait permettre d’obtenir des diagrammes de directivité de meilleure qua-
lité. Il en va de même pour les contraintes exprimant la robustesse vis à vis d’incertitudes sur
les caractéristiques des microphones (défauts d’appariement, etc.). Toutes ces considérations ont
déjà été prises en compte dans la littérature, mais aucune d’entre elles n’est directement transpo-
sable dans la base des harmoniques sphériques. Plus généralement encore, il serait envisageable
de poser le problème de synthèse sur un continuum de valeurs angulaires et fréquentielles, afin de
s’affranchir de la définition toujours délicate d’une grille de discrétisation des contraintes. Nous
pensons que la convexification d’un tel problème peut être rendue possible par une extension
du théorème de Kalman-Yakubovick-Popov, couramment employé pour la synthèse de filtres
numériques RIF ou RII par programmation semi-définie en combinaison avec des arguments de
factorisation spectrale [Wu ] [Alkire ] .

⊲ Perspectives à moyen terme

La carte de puissance acoustique, déterminée à l’aide des formations de voie optimisées, peut
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être exploitée dans la définition de fonctions de vraisemblance ou de fonctions d’importance
dans un schéma de suivi auditif [Ward ] ou visio-auditif par filtrage particulaire [Pérez ].
Cette nouvelle modalité extéroceptive serait à même de compléter efficacement les algorithmes
de suivi de personne déjà implémentés au LAAS-CNRS [Brèthes ] pour des objectifs d’inter-
action homme-robot. Dans un autre domaine, nous pouvons envisager de développer des boucles
de commande référencées audio, basées sur les mêmes techniques que pour les asservissements
visuels. Cela revient à proposer une fonction de tâche, ou fonction d’erreur, directement définie
à partir de données sensorielles [Samson ] dont la régulation à zéro assure le déplacement de
la plateforme mobile en direction de la source [Espiau ]. Cependant, nous avons illustré dans
ce manuscrit qu’il était très courant que la précision de la localisation soit dépendante de la
position de la source vis à vis du capteur. Proposer une méthode de commande visant à déplacer
le robot, et donc le capteur lui même, risque de dégrader sensiblement les performances de la
localisation au cours du mouvement. Dès lors se pose la question de sa planification afin de
garantir la qualité de traitement effectué par l’antenne tout le long de la trajectoire du robot.

⊲ Perspectives à long terme

Au delà des simples boucles référencées audio évoquées précédemment, il peut être pertinent
de proposer des objectifs de commande référencée multicapteurs, en s’intéressant tout particu-
lièrement aux modalités visuelle et auditive. Cette question est centrale en neurosciences, où se
pose également le problème de l’intégration multisensorielle pour la reconstruction de l’espace.
En effet, nous disposons de deux référentiels distincts, dits respectivement oculocentré et cranio-
centré, liés aux modalités visuelle et auditive et dans lesquels chacune des informations prélevées
par le capteur sont codées. La question est alors de savoir si nous devons conserver cette descrip-
tion indépendante, ou plutôt chercher à en représenter une dans le repère de l’autre. Cette étude
faisait partie du projet ROBEA ”Egocentre” dans lequel cette thèse s’inscrit, et dont l’objectif
était d’étudier l’intérêt d’un référentiel dit d’”origine sensorielle” unique pour l’intégration mul-
tisensorielle et sensorimotrice. Nous avons montré dans [Argentieri ] que pour des systèmes
constitués d’une châıne cinématique simple, le choix d’un référentiel commun au sommet de la
châıne permet d’unifier la définition des différentes tâches référencées multicapteurs. Dans ce
cadre, nous avions initialement prévu d’intégrer le capteur sonore présenté dans ce manuscrit
au sein d’une ”tête multicapteur” équipée de caméras. Un tel dispositif pourrait constituer une
plateforme expérimentale permettant de valider à plus long terme l’ensemble de ces remarques
dans un contexte robotique.
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Tech. & Doc./Lavoisier, December .

145



Bibliographie

[Kennedy ] Rodney A. Kennedy, Thushara D. Abhayapala & Darren B. Ward. Broad-
band nearfield beamforming using a radial beampattern transformation. IEEE
Transactions on Signal Processing, vol. 46, no 8, pages 2147–2156, August
.

[Kennedy ] Rodney A. Kennedy, Darren B. Ward & Thushara D. Abhayapala. Near-
field Beamforming Using Radial Reciprocity. IEEE Transactions on Signal
Processing, vol. 47, no 1, pages 33–40, January .

[Khalil ] F. Khalil, J.P. Jullien & A. Gilloire. Microphone Array for Sound Pickup
in Teleconference Systems. Journal of the Acoustical Society of America,
vol. 42, no 9, pages 691–700, Sept. .

[Knapp ] C. Knapp & G. Carter. The generalized correlation method for estimation of
time delay. IEEE Transactions on Acoustics, Speech, and Signal Processing,
vol. 24, no 4, pages 320–327, .

[Krim ] H. Krim & M. Viberg. Two decades of array signal processing research : the
parametric approach. IEEE Signal Processing Magazine, vol. 13, no 4, pages
67–94, July .

[Kumon ] Makoto Kumon, Tamoko Shimoda, Ryuichi Kohzawa & Zenta Iwai. Audio
Servo for Robotic Systems with Pinnae. IEEE/RSJ International Conference
on Intelligent Robots and Systems, pages 885–890, Aug. .

[Kuratori ] S. Kuratori, N. Suzuki, K. Nakadai, H.G. Okuno & H. Amano. Implementa-
tion of Active Direction-Pass Filter on Dynamically Reconfigurable Proces-
sor. IEEE/RSJ International Conference on Intelligent Robots and Systems,
pages 515–520, Aug .
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Résumé

Le système auditif de l’homme fournit de nombreuses informations sur son environnement sonore. Nous sommes par exemple
capables de localiser précisément l’origine d’un son et d’en interpréter sa signification, si bien qu’il parait aujourd’hui extrême-
ment difficile de se passer de ces informations sonores dans un monde dynamique et imprévisible. Pourtant, la robotique mobile
n’a que très peu intégré cette modalité auditive, bien qu’elle apparaisse indispensable pour compléter les informations délivrées
par les autres capteurs extéroceptifs tels que les caméras, les télémètres lasers ou les détecteurs ultra-sonores.

Nous présentons dans cette thèse la conception d’un système auditif artificiel, composé de 8 microphones omnidirectionnels
et d’une carte d’acquisition/traitement, pour la localisation de source sonore. Cette problématique a déjà été très largement
traitée dans la littérature issue du Traitement du Signal et de l’Acoustique. Cependant, des contraintes inédites d’embarquabilité
et de temps réel imposées par la robotique limitent l’applicabilité de ces méthodes pour des signaux large bande tels que la voix.
Après une étude bibliographique approfondie sur les solutions de localisation déjà proposées en robotique, nous envisageons la
définition de formations de voie invariantes en fréquence. Celles-ci sont synthétisées selon une nouvelle méthode d’optimisation
convexe basée sur la représentation modale des diagrammes de directivité. Cette solution permet d’améliorer sensiblement
la résolution des basses fréquences, aussi bien en champ proche qu’en champ lointain, malgré l’utilisation d’une antenne de
microphones de petite taille. Nous exploitons ensuite ces nouvelles formations de voie optimisées pour le tracé d’une carte de
puissance acoustique de l’environnement. Comparativement aux méthodes conventionnelles, la localisation s’avère plus précise
et permet de traiter des signaux large bande sur la bande de fréquence 400Hz-3kHz. Nous évaluons enfin une extension récente
de la méthode MUSIC dans l’espace des formations de voie pouvant être compatible avec les contraintes liées au contexte
robotique.

Mots-clés: Formation de voie, optimisation convexe, localisation de source, robotique mobile.

Abstract

The auditory system provides the human with many informations on its acoustic environment. For instance, we are able
to precisely localize the origin of a sound and interpret its meaning, so that it would be very difficult to do without these
auditory cues in our dynamic and evolving world. Yet, mobile robotics has seldom integrated this auditory modality despite its
compulsoriness in order to complete the informations delivered by other exteroceptive sensors such as cameras, laser range-finders
or ultrasonic detectors.

This doctoral thesis deals with the design of an artificial auditory system for sound source localization, composed of an
array of 8 omnidirectional microphones and an aquisition/processing board. This problematics has already been studied in
Signal Processing and Acoustics. However, the unusual embeddability and real-time constraints imposed by the robotics context
limit the applicability of such methods to wideband signals such as human voice. After a thorough bibiliographical study of
the approaches to localization proposed in Robotics, the synthesis of frequency-invariant beamformers is envisaged. An original
solution is proposed, based on convex optimization and relying on the modal representation of antenna directivity patterns.
Compared to classical methods, its resolution at low frequencies is enhanced, be the source in the farfield or in the nearfield,
despite the small size of the array. These optimized beamformers are then exploited so as to compute an acoustic power map of
the environment. The localization turns to be more precise than with conventional approaches, and can process wideband signals
in the frequency range 400Hz-3kHz. Last, a recent beamspace extension of the high-resolution MUSIC method is assessed, which
could cope with the robotics constraints.

Keywords: Beamforming, convex optimization, sound source localization, mobile robotics.
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