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RÉSUMÉ

Les ondes électromagnétiques permettent d'échanger des informations sans �l sur
des distances pouvant aller de quelques mètres à plusieurs années-lumière et sont, au-
jourd'hui plus que jamais, omniprésentes dans notre environnement. Le nombre toujours
croissant d'appareils connectés appelle à une meilleure utilisation des ressources spec-
trales disponibles. Dans le cadre particulier des radiocommunications avec un projectile,
étudié dans cette thèse, les communications doivent en plus être discrètes et �ables dans
un environnement hostile. Dans le contexte général des télécommunications comme dans
ce dernier domaine d'application, le �ltrage spatial recon�gurable dynamiquement per-
mis par les réseaux d'antennes o�re ainsi de nombreux atouts pour les dé�s présents et
à venir. Le contrôle de réseaux d'antennes nécessite une électronique fonctionnant en
cohérence et en alignement de phase. Dans une précédente thèse, un système analogique
a permis de dépointer vers une station alliée le lobe principal d'un réseau embarqué
dans un projectile, durant toute la trajectoire de ce dernier. Ce système n'autorise ce-
pendant que seize con�gurations pour le diagramme de rayonnement du réseau et n'est
fonctionnel qu'autour de 5,2 GHz. Par opposition, la radio logicielle utilise des compo-
sants large-bande programmables, qui permettent le traitement des signaux reçus ou à
émettre en bande de base numérique. Son utilisation rendrait ainsi possible un contrôle
du diagramme de rayonnement du réseau plus précis et un fonctionnement sur de larges
bandes de fréquences. Cette technologie reste pourtant encore peu utilisée dans le cadre
des applications à cohérence de phase. Ces travaux étudient donc les possibilités o�ertes
par la radio logicielle pour les applications à cohérence, avec la contrainte supplémentaire
d'alignement des phases, à travers les radiocommunications avec un projectile. Des ré-
seaux d'antennes de géométries linéaire et planaire sont étudiés. Un système de contrôle
d'antennes de quatre voies en réception et émission est conçu à partir de radios logicielles
commerciales. Des solutions, distinctes pour la réception et l'émission de données, sont
développées pour assurer une compensation automatisée des déphasages entre les voies.
Plusieurs algorithmes de traitement d'antennes et d'estimation d'angle d'arrivée (DOA)
sont implémentés en C++. Les équipements disponibles ne permettant pas une mesure
automatisée des diagrammes de rayonnement des réseaux pilotés par radios logicielles,
un montage expérimental est proposé. Les performances du système sont alors quanti-
�ées en chambre anéchoïque pour des réseaux d'antennes de di�érentes géométries et
des fréquences de fonctionnement allant de 2,3 à 5,2 GHz. Selon le réseau piloté, le lobe
principal ou un nul de rayonnement peuvent être dépointés dans des plages angulaires
allant de 60° à plus de 100°, selon une ou deux dimensions. Les algorithmes implémentés
sont également utilisés pour développer une station au sol assurant le suivi de projectiles.
Ce suivi, basé sur l'estimation de DOA de l'émetteur embarqué dans le projectile, est
testé en conditions réelles. Plusieurs projectiles volant à des vitesses proches de celle du
son sont alors correctement suivis électroniquement. Le rapport signal à bruit du signal
recombiné grâce à la station de suivi est plus de 5 dB supérieur à celui d'une unique
antenne du réseau et les données de vol du projectile sont correctement décodées.
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SUMMARY

As a wireless way to exchange information, electromagnetic waves are more omni-
present in our environment than ever. The ever increasing number of connected devices
calls for a better use of the available spectrum. In the particular case of radiocommuni-
cations with a projectile, which is the case of study in this thesis, communications must
also be discreet and reliable, even in a hostile environment. In the general framework of
telecommunications as well as in this particular �eld of application, antenna arrays and
the dynamic spatial �ltering they allow o�er multiple advantages for present and future
challenges. Antenna array steering requires phase coherent and phase aligned functioning
from the control electronics. In a previous PhD thesis, an analog system allowed beam
steering of the array embedded in a projectile towards a base station at all times du-
ring projectile �ight. However, this system was only able to switch between 16 di�erent
con�gurations for the embedded array radiation pattern and was functional only around
a 5.2 GHz working frequency. On the other hand, Software De�ned Radio (SDR) uses
wide-band programmable components thanks to which received or generated signals can
be processed in digital baseband. Therefore, using SDR would allow for a more precise
control of the radiation pattern over large frequency bandwidths. Despite these pro-
mises, this technology remains rarely used for phase coherent applications. This work
hence studies possibilities provided by commercial SDR for phase coherent and phase
aligned applications. Radiocommunications with a projectile constitute the considered
application. Linear and planar antenna arrays are studied. An antenna weighting system
of 4 channels for both data reception and transmission is assembled using commercial
SDR. Distinct solutions are developed for data reception or transmission in order to
automate phase shift compensation between channels. Several antenna weighting and
Direction of Arrival (DOA) algorithms are implemented in C++. As the available equip-
ment does not allow the automated measurement of the radiation pattern of antenna
arrays when steered by SDR, a dedicated experimental setup is proposed. The developed
system performance is then quanti�ed in an anechoic environment for arrays of di�erent
geometries, and working frequencies from 2.3 to 5.2 GHz. Depending on the measured
array, the main lobe or null can be steered within 60 to more than 100° along 1 or 2
dimensions. The implemented algorithms are also used to develop a projectile tracking
station based on DOA estimation of the transmitter embedded in the projectile. The
resulting station is tested with several projectiles �ying at a speed close to Mach 1. The
projectiles are electronically followed by the system as expected from simulations. The
signal to noise ratio of the station combined signals is superior to that of a single element
signal by more than 5 dB, and transmitted �ight data is correctly decoded.
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Introduction

Contexte et problématique

Aujourd'hui média incontournable d'échange d'informations, les ondes électromagné-
tiques sont plus que jamais présentes dans notre environnement. En 1865, James Clerk
Maxwell propose pour la première fois un modèle mathématique uni�ant les théories de
l'électricité et du magnétisme, jusqu'alors séparées [1]. Ses travaux sont plus tard connus
sous le nom d'équations de Maxwell, et constituent la première prédiction théorique de
l'existence d'ondes électromagnétiques pouvant se déplacer librement sans conducteur.

Il faut attendre la publication des travaux de Heinrich Hertz, plus de quinze ans
après, pour démontrer expérimentalement l'existence d'ondes électromagnétiques et leur
lien avec la circulation d'un courant alternatif dans un conducteur métallique [2]. L'ap-
plication de ce phénomène pour transmettre des informations sans �l sur de longues
distances se développe dès l'aube du vingtième siècle, d'abord uniquement par les gou-
vernements et les forces armées, avant que les avancées technologiques ne permettent
progressivement d'améliorer et démocratiser la réception d'ondes radio des années 20
à 50. Le début des années 90 marque ensuite l'explosion des télécommunications avec
l'avènement des réseaux de téléphonie mobile [3]. Ces nouvelles possibilités ont marqué
une e�ervescence des nouvelles technologies, et aujourd'hui même les montres peuvent
être connectées grâce à l'Internet of Things [4]. L'augmentation exponentielle du nombre
d'appareils présents sur les réseaux et de leurs besoins en termes de débit constitue autant
de dé�s pour la communauté des télécommunications. Dans cette optique de nombreuses
études ont été menées, de nouvelles techniques ont été développées et de nouvelles instal-
lations ont été déployées pour augmenter l'e�cacité spectrale et/ou spatiale des stations
relais. On peut par exemple citer l'OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing)
[5], l'utilisation de techniques MIMO (Multiple Input Multiple Output) et de systèmes
multi-antennaires [6], ou même l'implémentation prochaine des réseaux mobiles 5G en
France.

Les applications militaires des télécommunications sont pratiquement aussi vieilles
que leur invention. Au-delà de l'évident avantage stratégique qu'o�re une communica-
tion entre les troupes armées, l'échange de données avec des projectiles ou des systèmes
�autonomes� tels que les drones représente un centre d'intérêt pour la recherche depuis
le début de l'essor des télécommunications [7]. Les applications d'échanges de données
entre stations alliées et projectiles s'accompagnent de contraintes particulières en com-
paraison d'applications plus classiques dans le domaine des télécommunications : lesdits
projectiles sont généralement petits par rapport à des missiles standards, ce qui amène
de fortes contraintes de miniaturisation pour les systèmes embarqués. Les communi-
cations doivent non seulement être sécurisées, mais également se montrer robustes en
cas de brouillage ennemi ou de fortes atténuations pouvant se présenter au cours de la
trajectoire du projectile. En�n, le système doit fonctionner malgré des contraintes mé-
caniques énormes lors du tir (jusqu'à 20000 G d'accélération) et pendant le vol (forces
centrifuges dues à des vitesses de rotation jusqu'à 1000 tours/s). Les réseaux d'antennes
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permettent de répondre à plusieurs de ces exigences particulières et peuvent être intégrés
dans des projectiles. Ils constituent ainsi une piste privilégiée pour l'évolution des radio-
communications embarquées, discrètes et �ables en milieu hostile. En e�et, ils émettent
un rayonnement directif, sous forme de lobes séparés par des minima locaux, qui peut être
modi�é. En fonction des pondérations en amplitude et en phase appliquées aux signaux
de ses antennes constitutives, il est possible de dépointer le lobe principal du diagramme
de rayonnement d'un réseau, ou de modi�er le niveau de ses lobes secondaires [8]. De la
même façon, il est possible de dépointer les minima locaux de son rayonnement dans des
directions imposées par l'utilisateur. Avec ces atouts, les réseaux d'antennes o�rent ainsi
une meilleure robustesse aux interférences et aux tentatives de brouillage et d'écoute.

Un algorithme peut être implémenté par logiciel ou à l'aide de composants pour cal-
culer et modi�er les pondérations à appliquer à chaque antenne élémentaire en fonction
de la situation. Ces réseaux d'antennes adaptatifs, dits "intelligents", peuvent consis-
ter en des circuits très simples de quelques déphaseurs et un micro-contrôleur [9], tout
comme ils peuvent être à la base de RADARs (�RAdio Detection And Ranging") très
performants et très onéreux, constitués de milliers d'antennes et pouvant être déployés
dans des stations au sol ou des porte-avions [10]. L'électronique utilisée pour piloter le
réseau d'antennes doit être adaptée à la bande de fréquence d'utilisation de ce dernier, et
posséder une bande passante et une puissance de calcul su�santes pour l'application vi-
sée. Un système générique capable d'assurer n'importe quelle application sans la moindre
modi�cation et pouvant être produit à grande échelle o�re donc un avantage économique
certain, mais les technologies actuelles ne le permettent pas. Les avancées technologiques
de ces dernières décennies ont néanmoins rendu économiquement accessibles les radios lo-
gicielles ("SDR" pour "Software-De�ned Radio" en anglais), qui utilisent des composants
à large bande et programmables permettant de ramener les signaux analogiques dans le
domaine numérique. Une fois ces signaux numérisés, il est alors possible de réaliser le
traitement voulu en utilisant des algorithmes de traitement de signal numérique, qui ne
vieillissent pas et permettent une grande �exibilité dans les traitements applicables sans
modi�er le matériel utilisé. Ces avantages certains et l'arrivée sur le marché de radios lo-
gicielles à bas coût ont contribué à un intérêt croissant de la communauté pour les radios
logicielles. Des études ont ainsi montré la possibilité d'utiliser des systèmes à base de
radios logicielles à bas coût en complément d'équipements dédiés onéreux, par exemple
pour la détection d'avions dans les aéroports [11]. D'autres études ont également testé
l'utilisation de radios logicielles commerciales pour des applications en alignement de
phase telles que le pilotage de réseaux phasés [12, 13] ou la radiogoniométrie (�direction
�nding� en anglais) [14, 15, 16]. Cependant, à notre connaissance, ces études se focalisent
sur des applications plus classiques dans le domaine des télécommunications, comme les
liaisons inter-véhicules, la téléphonie mobile ou le suivi de satellites, mais jamais sur des
applications aux vitesses aussi élevées ni aux contraintes aussi spéci�ques que le vol de
projectiles, qui utilisent encore aujourd'hui des systèmes dédiés.

D'un autre côté, l'Institut franco-allemand de recherche de Saint-Louis (ISL) travaille
depuis longtemps sur l'instrumentation et l'amélioration de télécommunications bidirec-
tionnelles avec un projectile en vol. Les réseaux intelligents peuvent être employés, d'une
part, pour améliorer le suivi du projectile par les stations au sol (le suivi électronique
permis par les réseaux d'antennes est bien plus rapide que le suivi mécanique d'une an-
tenne montée sur une structure mobile). D'autre part, dans l'optique de contribuer au
développement de �munitions intelligentes�, il pourrait être envisagé d'embarquer dans
un projectile un réseau intelligent chargé de suivre électroniquement la station au sol al-
liée. De par leur nature �à usage unique� cependant, les projectiles tirés ne peuvent être
instrumentés avec de l'électronique embarquée trop chère. Le développement d'un sys-
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tème générique capable de répondre à l'ensemble des applications de recherche de l'ISL
sans nécessité de modi�er les circuits existants constitue donc un enjeu économique im-
portant sur le long terme. Comme évoqué, la radio logicielle a béné�cié de plusieurs
avancées récentes et, au vu du contexte précédemment introduit, il semble aujourd'hui
intéressant d'étudier l'applicabilité de cette technologie pour les télécommunications bi-
directionnelles et le suivi de projectile.

Objectifs

Cette thèse a pour but la conception d'un système de contrôle d'antennes basé sur
la radio logicielle commerciale pour réception et émission améliorées de données, dans
le cadre des applications de suivi de projectiles. Les points importants sur lesquels se
concentre le travail réalisé peuvent être énumérés comme suit.

� Développement des di�érentes briques technologiques nécessaires : dé�nition du
système commercial étudié, implémentation des algorithmes de traitement d'an-
tennes et de radiogoniométrie, ainsi que des programmes pour réception et émis-
sion améliorées de données.

� Identi�cation et étude des problématiques propres au passage d'architectures ana-
logiques à des architectures numériques : modélisation des signaux reçus ou émis
via plusieurs voies, développement de solutions logicielles et matérielles pour as-
surer un fonctionnement en cohérence et alignement de phase.

� Démonstration de concepts : mise en place des protocoles expérimentaux et éva-
luation des performances.

Encadrement de la thèse

Ces contributions s'inscrivant dans un projet fortement pluridisciplinaire, l'expertise
de plusieurs laboratoires est nécessaire pour mener à bien les di�érents aspects de ce
projet. Cette thèse est le fruit d'une coopération entre le laboratoire XLIM et l'Institut
franco-allemand de recherche de Saint-Louis (ISL).

� Le laboratoire XLIM est un institut de recherche pluridisciplinaire dont les dis-
ciplines s'articulent autour de l'électronique, la photonique et l'imagerie informa-
tique et mathématique. L'équipe impliquée dans cette thèse se nomme Réseaux
et Systèmes de Télécommunications (RESYST). XLIM est localisé sur plusieurs
sites, dans notre cas les sites de Poitiers et Angoulême. Le laboratoire compte
plus de 400 personnes entre enseignants-chercheurs, chercheurs CNRS, ingénieurs,
techniciens, doctorants et personnel administratif.

� L'ISL est un établissement de recherche binational exploité en commun par l'Al-
lemagne et la France, spécialisé dans la recherche scienti�que pour les domaines
de la défense et la sécurité du territoire, mais également impliqué dans les do-
maines de la sécurité civile et la protection contre le terrorisme. L'ISL est situé en
France, en Alsace dans "le pays des trois frontières". Cette thèse s'inscrit dans les
recherches menées par le groupe Senseurs, Télémétrie et Communications (STC)
de la division Technique de vol pour projectiles.
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Présentation du manuscrit

Le reste de ce manuscrit est divisé en trois chapitres. L'émission de données en
alignement de phase ayant nécessité le développement de solutions nouvelles par rapport
à la réception de données en alignement de phase, elle est développée après la réception
de données dans ce manuscrit.

� Le premier chapitre présente les di�érents principes physiques essentiels à la com-
préhension des travaux réalisés, aussi bien pour la partie antennes et réseaux
phasés que pour la technologie des radios logicielles. Un état de l'art présente
l'état de la littérature dans ces domaines.

� Le second chapitre détaille l'ensemble des résultats obtenus lors de l'étude de ré-
ception de données en cohérence et alignement de phase avec des radios logicielles
commerciales. Les di�érentes problématiques traitées, telles que la calibration des
di�érentes voies de chaque radio logicielle en fréquence et en phase, la mise en
place de protocoles expérimentaux ou l'interprétation des résultats obtenus, sont
détaillées et une application originale de station de suivi de projectile est intro-
duite.

� Le dernier chapitre traite du fonctionnement du système conçu pour l'émission
de données en cohérence et alignement de phase. Les fonctionnements en mode
réception et émission étant identiques du point de vue des télécommunications, le
chapitre se concentre sur les problématiques spéci�ques rencontrées en fonction-
nement émission par rapport au fonctionnement réception et sur la présentation
des résultats expérimentaux obtenus.

Les di�érents résultats de ces travaux sont regroupés dans une conclusion générale
qui ouvre le débat sur les perspectives de recherche futures.
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Chapitre 1

ÉTAT DE L'ART DES RÉSEAUX
D'ANTENNES ET RADIOS
LOGICIELLES

1.1 Les antennes et réseaux

Cette thèse ayant pour objet le pilotage de réseaux d'antennes à l'aide de radios
logicielles commerciales, elle met en jeu de nombreuses notions de rayonnement élec-
tromagnétique et traitement d'antennes et réseaux. Avant de développer l'ensemble des
travaux réalisés, il est donc naturel de revenir sur plusieurs notions importantes de ces do-
maines. Cette section présente les principes théoriques incontournables pour comprendre
les résultats exposés dans la suite de ce manuscrit. Elle n'a cependant pas vocation à être
exhaustive ni à réécrire l'ensemble des démonstrations mathématiques associées. Pour
une étude plus exhaustive des ondes électromagnétiques, des antennes ou des réseaux
phasés, le lecteur intéressé est invité à se reporter à [17], [18] ou [19].

1.1.1 Onde électromagnétique

Une information peut être transportée sans média sur de larges distances sous forme
d'ondes électromagnétiques. En e�et lorsqu'un signal électrique (c'est-à-dire un courant
électrique variable portant une information à transmettre) alimente une antenne, cette
dernière rayonne une onde électromagnétique. Les antennes peuvent être actives, c'est-à-
dire qu'un dispositif est utilisé pour ampli�er le signal émis ou reçu à partir d'une source
d'énergie électrique externe. On se limite cependant dans ces travaux à l'étude d'antennes
passives. On considère également des antennes parfaitement réciproques en émission et
en réception. Le phénomène précédent est alors réversible : une onde électromagnétique
captée par une antenne induit dans le conducteur de cette antenne un signal électrique de
mêmes propriétés que celui qui a donné naissance à l'onde [20]. C'est ce phénomène qui
est à la base des télécommunications et cela signi�e que l'ensemble des principes présentés
dans ce chapitre pour les antennes et les réseaux d'antennes sont valables aussi bien pour
la réception que l'émission de signaux électromagnétiques. Une onde électromagnétique
consiste en une variation des champs vectoriels électrique E et magnétique B (dans la
suite de ce manuscrit, les grandeurs vectorielles sont notées en gras) se propageant à
la vitesse de la lumière [19]. La �gure 1.1 représente une onde électromagnétique se
propageant dans la direction pointée par le vecteur z.
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Figure 1.1 � Onde électromagnétique à polarisation linéaire se propageant selon l'axe
z [21].

1.1.2 Diagrammes de rayonnement

Une onde électromagnétique se propage dans toutes les directions de l'espace si elle le
peut (si elle n'est pas absorbée et ne rencontre pas d'obstacles). Une antenne rayonnant
ainsi avec une même puissance dans toutes les directions de l'espace est appelée iso-
trope. Une telle antenne n'a pas de réalité physique et en pratique, une antenne rayonne
de manière privilégiée dans certaines directions de l'espace. Le rayonnement d'une an-
tenne peut prendre des formes variées et il apparaît nécessaire de pouvoir caractériser
ce rayonnement. Le diagramme de rayonnement d'une antenne est ainsi dé�ni comme
une fonction mathématique ou une représentation graphique d'une grandeur caractéri-
sant le rayonnement de cette antenne, par exemple l'amplitude du champ électrique, en
fonction de chaque point d'un plan (dans le cas d'une représentation 2D) ou de l'espace.
Un diagramme de rayonnement permet donc de visualiser la distribution angulaire de
l'énergie que l'antenne rayonne. La �gure 1.2 montre la représentation 3D du diagramme
de rayonnement d'une antenne planaire (�patch�), dans laquelle la couleur indique l'am-
plitude du rayonnement de l'antenne, pour chaque direction de l'espace (les couleurs plus
proches du rouge indiquent un rayonnement de plus forte amplitude).

Figure 1.2 � Diagramme de rayonnement en 3D d'une antenne patch.

1.1.3 Directivité et Gain

La section précédente a introduit la notion de diagramme de rayonnement, qui permet
de représenter la répartition de l'énergie rayonnée par une antenne dans l'espace. La
directivité et le gain d'une antenne permettent de quanti�er l'inégalité de répartition
de cette énergie dans l'espace. En e�et la directivité d'une antenne pour une direction
donnée se dé�nit par le rapport entre l'intensité du rayonnement émis par cette antenne
dans la direction d'intérêt, sur l'intensité du rayonnement moyennée sur l'ensemble des
directions de l'espace. Dans la suite du chapitre, l'espace en trois dimensions est décrit à
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l'aide d'un repère sphérique. N'importe quel point de l'espace peut alors être dé�ni par
sa distance à l'origine ρ et par deux angles θ et φ, comme montré dans la �gure 1.3.

Figure 1.3 � Système de coordonnées sphériques, utilisé pour représenter l'espace en
trois dimensions [17].

On appelle I(θ,φ) l'intensité du rayonnement irradié par l'antenne considérée dans
la direction de l'espace dé�nie par les angles θ et φ et Prad la puissance totale irradiée
par une antenne isotrope de référence, obtenue en intégrant l'intensité de rayonnement
de l'antenne de référence selon toutes les directions de l'espace ([17] p41). Puisque cette
antenne de référence est isotrope, l'intensité de rayonnement I(θ,φ) qu'elle irradie est
constante, de valeur I0, quelle que soit la direction de l'espace considérée.

Iantenne isotrope de référence(θ,φ) = I0 [W/angle solide] ∀(θ,φ) (1.1)

Prad =

∫ 2π

0

∫ π

0
I0 sin θ dθ dφ [W ] (1.2)

La directivité D de l'antenne étudiée peut alors s'écrire mathématiquement comme
suit :

D(θ,φ) =
4πI(θ,φ)

Prad
[ ] (1.3)

De la même façon, le gain d'une antenne s'écrit comme le rapport entre l'intensité de
rayonnement dans la direction choisie et la puissance totale qu'irradierait une antenne
de référence isotrope sans aucune perte, c'est-à-dire sa puissance d'entrée Pin. On dé�nit
la puissance d'entrée de cette antenne de référence par rapport à sa puissance irradiée
et à son rendement eref comme suit.

Prad = eref Pin, 0 < eref < 1 (1.4)

G(θ,φ) =
4πI(θ,φ)

Pin
[ ] (1.5)

Le gain et la directivité d'une antenne sont donc identiques, aux pertes de l'antenne
près. Concrètement, la directivité et le gain d'une antenne quanti�ent sa capacité à
rayonner dans une direction donnée. Ce sont des grandeurs adimensionnelles.

15



1.1.4 Polarisation

Ces travaux considèrent des ondes électromagnétiques uniquement en champ lointain
(l'approximation permise par le cas de champs lointains et la distance de Fraunhofer à
respecter sont développées dans les sections 1.1.8 et 2.2.3 respectivement). Dans ce cas,
les ondes électromagnétiques sont des ondes transversales, c'est-à-dire que les oscillations
du champ électrique et du champ magnétique sont perpendiculaires à la direction de pro-
pagation de l'onde : sur la �gure 1.1 précédente l'on observe que les champs électrique
E et magnétique B n'ont pas de composante selon z. La polarisation est dé�nie comme
le paramètre décrivant l'évolution dans le temps de la direction et l'amplitude relative
du champ électrique E (le champ magnétique B étant toujours proportionnel au champ
E, orthogonal au champ E et à la direction de propagation, il est facilement déduisible).
Ainsi la �gure 1.1 montre une onde à polarisation linéaire, soit une onde dont les os-
cillations du champ E sont dé�nies par un seul axe, l'axe x ici. Si l'on considère des
oscillations selon deux composantes, alors par superposition de vecteurs la direction du
champ E est dé�nie par la somme des deux composantes. Le champ E n'oscille alors plus
selon un axe mais selon un plan (le plan dé�ni par les vecteurs x et y dans le cas de la
�gure 1.1). On appelle cette polarisation elliptique, car en un point donné de l'espace les
oscillations du champ E forment une ellipse. Le cas particulier de polarisation elliptique
où les deux composantes du champ E ont la même amplitude d'oscillation est appelé
polarisation circulaire. La �gure 1.4 montre les composantes du champ E pour les trois
cas mentionnés. En tout point de l'espace, le champ E résultant est la somme de ses
composantes et oscille selon une ligne, un cercle ou une ellipse respectivement.

Figure 1.4 � Polarisations linéaire, circulaire et elliptique respectivement [22].

1.1.5 Equation des télécommunications

On se propose dans cette section de présenter l'équation de Friis [17]. On s'intéresse
dans un premier temps au cas d'une antenne parfaitement isotrope rayonnant une puis-
sance d'émission Pt. Les ondes électromagnétiques émises par cette antenne se propagent
donc exactement de la même façon dans toutes les directions de l'espace, soit selon une
sphère équiphase dont le rayon R augmente à la vitesse de la lumière. La puissance
rayonnée est parfaitement répartie à la surface de cette sphère, ce qui signi�e que la
puissance reçue en tout point à distance R de la source correspond au rapport de la
puissance émise par la surface de la sphère de rayon R. La puissance reçue en n'importe
quel point à distance R de la source s'écrit alors :
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Pr(R) =
Pt

4πR2
(1.6)

Cependant une antenne parfaitement isotrope n'a pas de réalité physique, et il faut
donc pouvoir adapter la formule précédente au cas où les antennes en émission et en
réception présentent des variations spatiales de gain. La �gure 1.5 représente ainsi le cas
général.

Figure 1.5 � Bilan de liaison entre deux antennes. [17].

On appelle antenne 1 l'antenne émettrice et antenne 2 l'antenne réceptrice. Les direc-
tions de l'espace sont repérées par les angles θ et φ, comme dans la �gure 1.3. Supposons
maintenant que les gains de l'antenne émettrice Gt et de l'antenne réceptrice Gr sont
connus pour toutes les directions de l'espace. La puissance rayonnée par l'antenne 1
est maintenant dépendante de la direction de l'espace à laquelle on s'intéresse. De la
même façon, l'antenne 2 ne reçoit pas de la même façon dans toutes les directions, et
il convient alors de dé�nir l'ouverture de l'antenne 2, qui dé�nit la puissance totale que
l'antenne 2 peut e�ectivement recevoir lorsqu'un signal provient d'une direction donnée.
La littérature dé�nit cette ouverture Ar comme suit [17] :

Ar = Gr(θr,φr)
λ2

4π
(1.7)

où Gr est le gain de l'antenne 2. λ est la longueur d'onde du signal émis. La puissance
reçue par l'antenne 2 s'écrit alors :

Pr =
ArGt(θt,φt)

4πR2
(1.8)

Ce qui, en remplaçant Ar grâce à l'équation 1.7, permet d'écrire :

Pr
Pt

= Gt(θt,φt)Gr(θr,φr)

(
λ

4πR

)2

(1.9)

L'équation 1.9 est connue sous le nom d'équation de Friis, ou équation des télécom-
munications. Le terme (1/4πR)2 correspond à une répartition uniforme de l'énergie à
la surface d'une sphère de rayon R. Le terme (λ/4πR)2 peut ainsi être vu comme le
facteur d'atténuation en espace libre pour une source ponctuelle isotrope (dont l'énergie
est répartie équitablement en tous points de la sphère).

1.1.6 Interférences

Jusqu'à présent, seul le cas où une seule antenne rayonne une onde électromagnétique
a été considéré. Dans le cas où l'on étudie l'in�uence de deux antennes rayonnant en
même temps, le champ électrique produit par les deux antennes est égal à la somme des
champs produits par chacune : c'est le principe de superposition [23].
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E = E1 + E2 (1.10)

Ainsi, deux ondes électromagnétiques s'additionnent. Si les oscillations du champ
électromagnétique sont à la même fréquence, il est donc possible d'augmenter l'amplitude
de ces oscillations ou de les réduire de manière stable, selon le déphasage entre ces deux
ondes. C'est le principe d'interférence.

Figure 1.6 � interférence constructive ou destructive pour deux ondes de même fré-
quence et même amplitude [24].

La �gure 1.6 illustre ce principe pour le cas où deux ondes ont la même fréquence
(ou même longueur d'onde λ) et la même amplitude a. La �gure 1.6 et l'article [24]
traitent d'ondes acoustiques, mais le phénomène est valable pour des ondes mécaniques
comme électromagnétiques. Si les deux ondes sont en phase l'interférence est constructive,
leurs amplitudes s'additionnent et l'onde résultante a la même fréquence que les ondes
constitutrices et une amplitude deux fois plus élevée. Si elles sont en opposition de
phase, en revanche, l'interférence est destructive. Ici leurs amplitudes s'annulent alors
parfaitement à chaque instant et aucune onde n'est plus propagée.

1.1.7 Dé�nition d'un réseau d'antennes

La partie précédente a présenté certaines des caractéristiques les plus importantes
d'une onde électromagnétique. Dans le cas d'une communication entre une antenne émet-
trice et une antenne réceptrice, les gains respectifs des antennes pour les directions de
l'espace considérées entrent en jeu lors du calcul de la puissance du signal reçu. Néan-
moins le diagramme de rayonnement d'une antenne est généralement large : l'énergie
rayonnée est répartie dans une large proportion de l'espace. Puisque la puissance reçue
décroît rapidement avec la distance parcourue par l'onde, il peut être nécessaire d'as-
surer des gains très élevés si la distance à parcourir devient grande. Pour obtenir de
tels gains, il faut alors trouver des moyens de concevoir des antennes plus directives. La
section précédente a introduit le principe d'interférences entre ondes électromagnétiques,
montrant que dans le cas particulier où les ondes ont la même fréquence, il est possible
d'obtenir une onde résultante de même fréquence et d'amplitude plus élevée ou d'annuler
complètement une onde. Cela signi�e qu'en exploitant correctement le principe d'inter-
férence, il est possible de créer des antennes avec un gain signi�cativement accru dans
certaines directions de l'espace tout en limitant, voire en annulant, ce gain dans d'autres
directions.

Un réseau d'antennes consiste ainsi en un agencement d'antennes dans l'espace.
Chaque antenne est utilisée pour émettre ou recevoir le même signal en même temps.
La �gure 1.7 montre un réseau d'antennes utilisé pour émettre N fois le même signal (le
signal de chaque antenne est représenté par un arc de cercle équiphase).
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Figure 1.7 � Réseau de N antennes émettant N versions déphasées du même signal [25].

D'une part, les déphasages entre les signaux reçus ou émis par deux éléments adja-
cents du réseau dépendent de la distance additionnelle que l'onde doit parcourir selon la
direction de l'espace considérée (sur la �gure 1.7, le déphasage entre les signaux de chaque
élément du réseau dépend donc de θ). Des pondérations peuvent également être appli-
quées indépendamment à chaque antenne (les déphaseurs symbolisent les pondérations
appliquées en phase sur la �gure 1.7) pour favoriser les interférences constructives dans la
direction de l'espace θ imposée par l'utilisateur (le traitement d'antennes est développé
dans la section 1.3 de ce chapitre). Grâce au phénomène d'interférences constructives (ou
destructives, selon la direction de l'espace considérée), l'antenne globale constituée des
N antennes élémentaires peut avoir un diagramme de rayonnement qu'il est impossible
d'obtenir avec une antenne classique. Sur la �gure 1.7, les interférences constructives
entre les signaux de chaque antenne forment un lobe dans lequel le rayonnement de
l'antenne globale est maximisé. Mieux encore : puisque les signaux des antennes consti-
tutives peuvent être déphasés, il est possible de modi�er les directions de l'espace pour
lesquelles les signaux de chaque antenne se compensent ou s'additionnent. En d'autres
termes, il est possible de modi�er le diagramme de rayonnement d'un réseau d'antennes,
permettant ainsi d'adapter ce diagramme à des scénarios complexes et/ou évoluant dans
le temps.

1.1.8 Propriétés et approximation en champ lointain

Les propriétés d'un réseau d'antennes dépendent de celles de ses antennes constitu-
tives. On considère ici uniquement le cas où chaque antenne constitutive est quasiment
identique aux autres en termes de diagramme de rayonnement, de bande passante, etc.
Le diagramme de rayonnement obtenu dépend alors des déphasages entre les signaux
de chaque élément, c'est-à-dire, si l'on suppose qu'aucun déphasage additionnel n'est
imposé à un élément, de la géométrie du réseau. Ce raisonnement repose néanmoins sur
une approximation uniquement valable en champ lointain [17]. La �gure 1.8 illustre cette
approximation dans le cas d'un réseau de deux antennes ponctuelles alignées selon l'axe
z, espacées d'une distance d. On suppose qu'un signal est reçu par les deux antennes,
mais le raisonnement est également valable pour un signal émis par le réseau. Les angles
entre l'émetteur et les deux antennes du réseau, et le centre géométrique du réseau, sont
appelés θ1, θ2 et θ respectivement. Le centre du repère est �xé au niveau du centre
géométrique du réseau.

En réalité, le signal de l'émetteur, qui est représenté par une source ponctuelle, se

19



(a) Champ proche (b) Champ lointain

Figure 1.8 � Signal reçu par deux antennes en champ proche ou selon approximation
en champ lointain [17].

propage sous forme de sphère équiphase et atteint chaque élément du réseau selon une
direction de l'espace di�érente (des valeurs de θ di�érentes sur la �gure 1.8a). Cependant,
si l'émetteur est su�samment loin par rapport à la distance inter-éléments (r � d), la
portion de l'arc de cercle équiphase atteignant les éléments du réseau est su�samment
petite pour être assimilée à un front d'onde (en trois dimensions, un plan orthogonal à
sa direction de propagation), comme représenté sur la �gure 1.8b. Les déphasages entre
les signaux reçus par chaque élément ne dépendent alors plus que de la géométrie du
réseau et de la valeur de θ, qui peut être considérée identique en tout point du réseau.
Si les distances additionnelles que le front doit parcourir pour atteindre chaque élément
introduisent des déphasages non négligeables, elles sont néanmoins négligeables par rap-
port à la distance r séparant le réseau de l'émetteur. Ainsi, le facteur d'atténuation en
espace libre peut être considéré le même pour tous les éléments du réseau. Les équations
rassemblées dans 1.11 résument ces simpli�cations [17].

(r � d)⇒


θ1 ' θ2 ' θ

r1 ' r + d
2 cos θ

r2 ' r − d
2 cos θ

}
pour le calcul des déphasages inter-éléments

r1 ' r2 ' r pour l'atténuation en espace libre

(1.11)

Les mesures réalisées espacent su�samment l'émetteur et le récepteur pour assurer un
fonctionnement en champ lointain (le calcul est présenté pour les mesures en chambre
anéchoïque dans la section 2.2.3 du chapitre 2). Les algorithmes de radiogoniométrie
(DOA) implémentés et les mesures présentées utilisent donc ces approximations.
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1.1.9 Vecteur de réponse et facteur de réseau

Lorsque l'on se place en champ lointain, la géométrie d'un réseau, c'est-à-dire la ré-
partition de ses antennes constitutives dans l'espace, joue ainsi un rôle essentiel dans
les propriétés de son diagramme de rayonnement. On s'intéresse ici à l'expression de la
réponse d'un réseau de N antennes en champ lointain et, en premier lieu, à la réponse
de la nième antenne du réseau lorsqu'on considère un signal incident s(t) dans une direc-
tion (θ,φ) de l'espace. On considère dans ces travaux que les signaux peuvent subir des
déformations en amplitude et en phase. Les variations d'amplitude, notées A, et les dé-
phasages, notés ∆ϕ, présentés par la suite sont adimensionnels. L'équation 1.12 illustre
le signal sréponse(t) reçu ou émis par une antenne en fonction du signal incident s(t).

sréponse(t) = Aej∆ϕ s(t) (1.12)

On utilise le repère sphérique décrit dans la section 1.1.3 et on considère que la
première antenne du réseau, utilisée comme référence de phase, est placée au centre du
repère. Les autres antennes du réseau sont repérées par les coordonnées cartésiennes
(xn, yn, zn).

La réponse en amplitude et en phase de la nième antenne du réseau dépend alors :
� du déphasage dû à la géométrie du réseau (les lois de phase de di�érentes géomé-

tries de réseau sont détaillées dans la suite de cette section).

∆ϕgéométrie ant n = k(xn sin θ cosφ + yn sin θ sinφ + zn cos θ) (1.13)

où k est le nombre d'onde, exprimé en fonction de la longueur d'onde λ.

k =
2π

λ
(1.14)

� des réponses en amplitude Aant n(θ,φ) et en phase ∆ϕant n(θ,φ) du champ élec-
trique des antennes constitutives du réseau.

� des pondérations w∗n complexes (un terme ‖w∗n‖ en amplitude et un terme 6 w∗n en
phase) imposées par l'utilisateur (les pondérations d'antenne sont traitées dans
la section 1.3).

On dé�nit notamment le vecteur de réponse et le facteur d'un réseau, ou �array
manifold� et �array factor� en anglais respectivement. Le vecteur de réponse d'un réseau
rassemble les réponses de chacune des N antennes du réseau et s'écrit comme dans
l'équation 1.15.

a(θ,φ) =


‖w∗1‖Aant 1(θ,φ) .ej(∆ϕant 1(θ,φ)+ 6 w∗

1)

...

‖w∗N‖Aant N(θ,φ)ej[k(xn sin θ cosφ+yn sin θ sinφ+zn cos θ)+∆ϕant N(θ,φ)+ 6 w∗
N ]


(1.15)

Le facteur de réseau, quant à lui, décrit la réponse du réseau en fonction de sa géo-
métrie et des pondérations appliquées par l'utilisateur. Il suppose des antennes isotropes
et n'intègre donc pas la réponse individuelle des éléments du réseau. Son expression est
donnée dans l'équation 1.16.

AF (θ,φ) =

N∑
n=1

‖w∗n‖ej[k(xn sin θ cosφ+yn sin θ sinφ+zn cos θ)+6 w∗
n] (1.16)
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Puisque le facteur de réseau se concentre sur la géométrie du réseau et les pondéra-
tions imposées par l'utilisateur, il permet (par simulation numérique par exemple) d'es-
timer l'e�et que ces dernières peuvent avoir sur le diagramme de rayonnement du réseau.
Si les antennes constitutives du réseau ne sont pas isotropes mais ont des diagrammes de
rayonnement comparables (une réponse en amplitude notée A et une réponse en phase
notée ∆ϕ), une estimation du diagramme de rayonnement Farray(θ,φ) du réseau peut
être obtenue en multipliant le facteur du réseau par le diagramme élémentaire d'une de
ses antennes [17].

Aant n e
j∆ϕant n = A ej∆ϕ pour 1 ≤ n ≤ N ⇒ Farray(θ,φ) = A ej∆ϕ .AF (θ,φ) (1.17)

Les équations 1.15 à 1.17 utilisent les coordonnées des antennes constitutives du
réseau et sont donc valables quelle que soit sa géométrie. En pratique cependant, les
antennes sont généralement réparties selon une géométrie prédé�nie pour laquelle les
déphasages entre les signaux de chaque antenne peuvent être calculés en fonction des
paramètres du réseau.

Les trois sections suivantes présentent donc brièvement les trois familles de géométries
de réseaux d'intérêt dans cette thèse, leur vecteur de réponse et leur facteur de réseau, en
supposant des antennes constitutives isotropes (Aant n(θ,φ) = 1 et ∆ϕant n(θ,φ) = 0).
Pour toutes ces géométries, on considère un réseau de N antennes régulièrement espacées
selon les axes x, y et z, dont la première antenne est supposée au centre du repère et
référence de phase. Dans la littérature, on renomme alors souvent ψ le déphasage induit
par la géométrie du réseau. Contrairement au terme ∆ϕgéométrie ant n cependant, ψ ne
renvoie pas au déphasage par rapport à la première antenne, la référence de phase, mais
à celui entre deux éléments adjacents (le nième et le n+ 1ième). Puisque les antennes sont
régulièrement espacées, les composantes de ψ selon chaque axe demeurent constantes en
valeur absolue entre deux éléments alignés du réseau. La numérotation des antennes de 1
à N dépend de la géométrie du réseau et est au choix de l'utilisateur. Il n'y a donc pas de
formule générique liant la nième antenne du réseau aux déphasages interéléments ψ. Mais
puisque les antennes sont uniformément réparties, pour toute antenne n, le déphasage
par rapport à l'origine induit par la géométrie du réseau est une combinaison linéaire de
ces composantes constantes ψ. En appelant a, b et c les coe�cients de cette combinaison
linéaire selon chaque axe respectivement, le déphasage entre la première antenne et la
nième antenne du réseau peut ainsi s'écrire :

∆ϕgéométrie ant n = (a− 1) ψx + (b− 1) ψy + (c− 1) ψz (1.18)

La �gure 1.9 illustre l'exemple d'un réseau d'antennes conformé à une géométrie
cylindrique.
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Figure 1.9 � Illustration de la décomposition de ψ selon chaque axe pour un réseau
d'antennes régulièrement espacées, dans le cas d'une géométrie cylindrique.

Réseaux linéaires uniformes

Comme leur nom le suggère, les réseaux linéaires sont constitués d'antennes disposées
selon une ligne. Cette géométrie est la plus simple et possède le plus de limitations. La
�gure 1.10 montre un réseau linéaire de six antennes ponctuelles représentées par des
points rouges et alignées selon l'axe y.
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Figure 1.10 � Réseau linéaire d'antennes ponctuelles (points rouges) réparties sur l'axe
y.

Les antennes étant réparties selon un unique axe, une seule information peut être
obtenue. Il n'est donc pas possible de discriminer les deux angles θ et φ avec un réseau
linéaire. Par exemple dans le cas de la �gure 1.10, aucun déphasage n'est introduit par
la géométrie du réseau entre les signaux de chaque antenne lorsqu'il se propage selon
l'axe z : un plan équiphase de vecteur normal z contient soit toutes les antennes du
réseau, soit aucune. Pour tout le plan φ = 0°, θ ne peut pas être discriminé à l'aide du
réseau. Pour utiliser le réseau, on se place donc préalablement dans le plan φ = 90°.
Dans ce plan, il est alors possible d'utiliser le réseau pour discriminer la valeur de θ. Par
exemple, il n'y a aucun déphasage entre les signaux de chaque antenne pour un signal
incident selon (θ = 0°,φ = 90°), mais ces déphasages inter-éléments sont maximisés pour
un signal incident selon (θ = 90°,φ = 90°). Dans le cas particulier où l'espacement d
entre antennes adjacentes est le même pour toutes les antennes du réseau, on parle de
réseau linéaire uniforme (�Uniform Linear Array� ou �ULA� en anglais). En supposant
toujours la première antenne du réseau au centre du repère et référence de phase, le
vecteur de réponse et le facteur de réseau d'un ULA constitué d'antennes ponctuelles
isotropes s'écrivent :

aULA(θ) =


‖w∗1‖ej

6 w∗
1

...

‖w∗N‖ej[(N−1)ψULA(θ)+ 6 w∗
N ]

 (1.19)

AFULA(θ) =
N∑
n=1

‖w∗n‖ej[(n−1)ψULA(θ)+6 w∗
N ] (1.20)

Puisque le déphasage naturel ψULA entre éléments adjacents d'un réseau dépend
de la géométrie de ce dernier, il est possible de l'exprimer en fonction des paramètres
géométriques du réseau. On considère ici un réseau linéaire dont les antennes sont alignées
selon l'axe y, comme dans la �gure 1.10. On suppose le réseau uniforme, c'est-à-dire que
les antennes sont régulièrement espacées d'une distance d, comme sur la �gure 1.11.
Comme un ULA ne permet de discriminer que l'angle θ, on projette l'espace sur le plan
dé�ni par y et z.
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Figure 1.11 � Déphasage naturel entre les signaux d'un ULA en fonction de l'angle θ.

La �gure 1.11 montre la distance additionnelle Δd que le front d'onde incident doit
parcourir pour atteindre les éléments du réseau les plus éloignés, responsable du dépha-
sage naturel ψULA entre éléments adjacents de l'ULA. Cette distance Δd est donnée par
la relation trigonométrique :

∆d = d sin θ (1.21)

Une onde électromagnétique se propage à la vitesse de la lumière. La célérité c de
la lumière étant une constante (environ 3.108 m/s dans le vide ou l'air), il est possible
de calculer la durée Δt nécessaire à l'onde pour parcourir Δd. De plus, la célérité c de
l'onde électromagnétique peut être reliée à sa fréquence f et à sa longueur d'onde λ via
la relation :

λ =
c

f
(1.22)

Il en suit, en remplaçant les di�érents termes dans l'équation 1.21 et en appelant k
le nombre d'onde, les deux relations équivalentes :

∆t =
d sin θ

λ f
(1.23)

et :

ψULA(θ) =
2π

λ
d sin θ = k d sin θ (1.24)
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Réseaux planaires

Les réseaux planaires sont constitués d'antennes réparties selon un plan. L'espa-
cement entre les antennes constitutives est régulier selon chaque axe, et les antennes
forment une �grille�. La �gure 1.12 montre un réseau planaire de 15 éléments dans le
plan dé�ni par les vecteurs x et y.

Figure 1.12 � Réseau planaire d'antennes ponctuelles (points rouges) régulièrement
espacées dans le plan dé�ni par x et y.

Au prix d'une complexité et d'un nombre d'antennes constitutives rapidement élevés,
les réseaux planaires o�rent plus de possibilités que les réseaux linéaires. Il est possible,
en modi�ant les déphasages entre les signaux de chaque antenne, de faire pointer le lobe
principal du diagramme de rayonnement du réseau dans n'importe quelle direction de
l'espace, ou à l'inverse de discriminer la direction d'arrivée d'un signal reçu selon les
angles θ et φ. Ce type de réseau est le plus largement utilisé pour les applications de
hautes performances qui n'ont pas de fortes contraintes d'embarquement ni de complexité
de mise en oeuvre [18], telles que les applications de RADARs au sol ou les stations de
télécommunications. On note respectivement ψx et ψy les déphasages �naturels� (dus à la
géométrie du réseau) entre éléments adjacents selon les axes x et y, dx et dy l'espacement
entre les antennes et k le nombre d'onde. Pour un réseau planaire deM xN éléments dans
le plan dé�ni par x et y, le vecteur de réponse et le facteur du réseau s'écrivent comme
suit.

aplanaire(θ,φ) =



‖w∗11‖ej
6 w∗

11

...

‖w∗1N‖ej[(N−1)ψy(θ,φ)+ 6 w∗
1N ]

‖w∗21‖ej[ψx(θ,φ)+ 6 w∗
21]

...

‖w∗2N‖ej[ψx(θ,φ)+(N−1)ψy(θ,φ)+ 6 w∗
2N ]

...

‖w∗MN‖ej[(M−1)ψx(θ,φ)+(N−1)ψy(θ,φ)+6 w∗
MN ]


(1.25)

AFplanaire(θ,φ) =

M∑
m=1

N∑
n=1

‖w∗mn‖ej[(m−1)ψx(θ,φ)+(n−1)ψy(θ,φ)+ 6 w∗
mn] (1.26)

Un réseau planaire peut être vu comme l'alignement de plusieurs ULA. Il est donc pos-
sible de piloter ces sous-réseaux indépendamment pour créer plusieurs faisceaux. Néan-
moins la grande majorité des applications cherche à créer un unique faisceau dans une
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seule direction de l'espace (θ,φ). C'est ce cas qui est présenté ici. On considère pour cela
un réseau planaire de N xN éléments répartis dans le plan dé�ni par x et y, espacés de dx
et dy respectivement. On suppose un front d'onde incident selon (θ,φ) tel que, lorsque
le front d'onde atteint le point P, il reste encore une distance Δd (représentée par le
segment OA) à parcourir pour atteindre le centre O du repère. Pour aider à représenter
le vecteur directeur du front d'onde en coordonnées cartésiennes, on introduit le point
M et on utilise les formules de passage des coordonnées sphériques aux coordonnées
cartésiennes pour décrire ses coordonnées (on suppose sa norme unitaire). On illustre le
cas considéré avec la �gure 1.13 et on dé�nit les données suivantes :

Figure 1.13 � Front d'onde incident sur un réseau planaire pour calcul des lois de phase
[26].

M =

sin θ cosφ
sin θ sinφ

cos θ

 P =

xPyP
0

 =

(m− 1)dx
(n− 1)dy

0

 , 1 ≤ m,n ≤ N (1.27)

On cherche encore à déterminer la distance Δd, et plus précisément les composantes
Δdx et Δdy pour connaître les déphasages ψx et ψy induits entre éléments adjacents dans
le réseau. Or Δd est la norme du vecteur OA, soit le produit scalaire de OP avec OM :

∆d = ‖OA‖ = OP.OM =

xPyP
0

 .

sin θ cosφ
sin θ sinφ

cos θ

 = xP sin θ cosφ + yP sin θ sinφ

(1.28)
Ainsi, les déphasages inter-éléments adjacents s'écrivent de la façon suivante :

ψx(θ,φ) = k dx sin θ cosφ ψy(θ,φ) = k dy sin θ sinφ

(
k =

2π

λ

)
(1.29)

Pour un réseau planaire dans le plan dé�ni par x et y, le déphasage entre le signal
de l'élément (m,n) du réseau considéré et la référence des phases (le centre du repère)
est alors la somme des déphasages dus à sa position selon x et selon y, comme noté par
l'équation 1.30 :

ψmn(θ,φ) = (m− 1)ψx(θ,φ) + (n− 1)ψy(θ,φ) (1.30)
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Réseaux conformés

Dans certains cas, il est désirable de répartir di�érentes antennes dans les trois di-
mensions de l'espace de façon à pouvoir les intégrer à une surface prédé�nie. Cette
catégorie regroupe entre autres les réseaux circulaires, cylindriques ou coniques. La �-
gure 1.14 montre un réseau conformé d'antennes patchs en trois dimensions, conçu pour
embarquer les antennes sur une forme conique [9].

Figure 1.14 � Réseau conformé d'antennes patchs intégrées sur une forme conique [9].

L'avantage de ce type de réseau réside dans les possibilités d'intégration pour des
applications aux contraintes spéci�ques. Par exemple, l'ISL utilise des réseaux confor-
més à géométrie conique pour embarquer des réseaux d'antennes dans des pointes de
projectiles tirés au canon [27]. C'est donc la forme conique qui est présentée en exemple.
Puisque les positions des éléments du réseau dépendent de la surface dans laquelle ils
doivent s'intégrer, les expressions des déphasages ψ induits par la géométrie du réseau
dépendent de la surface étudiée. Le cas particulier d'un réseau intégré à une surface
conique est développé dans le paragraphe suivant.

Réseaux coniques

Dans le cas où la surface considérée est conique, le réseau constitue un empilement de
M réseaux circulaires (dans notre cas selon l'axe z) espacés d'une distance d, où chaque
sous-réseau circulaire de N éléments possède un rayon rm fonction de sa cote (voir �gure
1.15). Chaque sous-réseau peut alors être considéré comme l'élément d'un réseau linéaire
selon z. Ainsi, les déphasages selon x et y sont dus à la position de l'élément considéré
au sein du sous-réseau circulaire, tandis que les déphasages selon l'axe z dépendent de
la cote du sous-réseau considéré. On note chaque élément du réseau conique avec deux
indices m et n. m dé�nit le sous-réseau circulaire considéré tandis que n dé�nit l'indice de
l'élément au sein du sous-réseau. Dans un sous-réseau circulaire, plutôt que le déphasage
naturel ψn entre éléments adjacents, on associe à l'élément Smn l'angle φn entre l'élément
et l'axe x. On appelle de plus α l'angle entre la base du cône (ici le plan dé�ni par x et
y) et une génératrice de ce cône. Le facteur de réseau d'un réseau conique s'écrit alors
comme suit [9] :

AFconique(θ,φ) =

M∑
m=1

N∑
n=1

‖w∗mn‖ej[k rm sin θ cos(φ−φn)+(m−1) ψz + 6 w∗
mn]

avec : rm =
[M − (m− 1)]d

tan α
, ψz = kd cos θ

(1.31)
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Figure 1.15 � Géométrie d'un réseau conique composé de M anneaux [9].

En décomposant le déphasage au niveau de chaque élément selon les trois compo-
santes du repère cartésien, l'expression du facteur de réseau devient :

AFconique(θ,φ) =
M∑
m=1

N∑
n=1

‖w∗mn‖ej[k(rm sin θ cosφ cosφn+rm sin θ sinφ sinφn+(m−1) d cos θ)+ 6 w∗
mn]

(1.32)

1.2 Le traitement d'antennes

Un réseau d'antennes a été dé�ni comme un ensemble d'antennes agencées dans
l'espace et traitant les mêmes signaux pour exploiter les phénomènes d'interférences
constructives et destructives. Les avantages o�erts par les réseaux d'antennes com-
prennent une directivité accrue de l'antenne globale formée par l'ensemble des antennes
constitutives du réseau, et la possibilité de modi�er le diagramme de rayonnement asso-
cié. Pour pouvoir e�ectivement modi�er les propriétés de rayonnement d'un réseau, il faut
pondérer les signaux en amplitude et/ou en phase au niveau de chaque antenne. Dans
la section précédente, les pondérations en amplitude ont été notées ‖w∗‖ et les pondéra-
tions en phase 6 w∗. La section suivante présente d'abord la pondération en phase, puis
la pondération en amplitude. La première y est utilisée pour dépointer le maximum ou
un minimum local du diagramme de rayonnement du réseau, tandis que la pondération
en amplitude est utilisée pour modi�er le niveau des lobes secondaires.

1.2.1 Circuit de base du traitement d'antenne : le beamformer

Le concept et le modèle mathématique d'un circuit de formation de faisceau (ou
circuit beamformer) sont introduits ici. Dans ce but, on considère un réseau de N an-
tennes ponctuelles isotropes. On suppose ici un fonctionnement en réception, mais le
raisonnement est aussi valable pour l'émission de signaux. On appelle yn le signal reçu
sur l'antenne n et w∗n la pondération appliquée à ce signal. Chaque signal portant une
information en amplitude et en phase, les signaux yn et les pondérations w∗n sont des
nombres complexes. Les pondérations appliquées en phase sont utilisées pour compen-
ser les déphasages naturels entre les signaux de chaque antenne de par leur répartition
dans l'espace. Pour noter cette nature compensatoire, on représente par convention les
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pondérations w∗n par un complexe conjugué, noté à l'aide d'une *. C'est-à-dire que le
terme de phase 6 w∗n est �xé de façon à compenser les termes de phase ψ. Un circuit
de formation de faisceau consiste ainsi à sommer les signaux reçus pondérés pour tirer
pro�t du phénomène d'interférences, comme illustré par les �gures 1.16 et 1.7.

Figure 1.16 � Principe d'un circuit beamformer illustré pour un réseau de N antennes
ponctuelles isotropes

On rassemble les signaux yn dans un vecteur y et les pondérations w*i dans un
vecteur w*. Par convention on choisit des vecteurs colonnes :

y =


y1

y2

...
yN

 w∗ =


w∗1
w∗2
...
w∗N

 (1.33)

Le signal résultant yTBF du circuit de pondération, c'est-à-dire la somme des signaux
pondérés de chaque antenne, constitue le signal reçu ou émis par le réseau d'antennes. Il
s'écrit :

yTBF = w∗1y1 + . . .+ w∗NyN =
(
w∗1 . . . w∗N

) y1

...
yN

 = wH y (1.34)

wH dans l'équation 1.34 signi�e l'Hermitien du vecteur w, c'est-à-dire que le vecteur
wH est la transposée du vecteur w*. L'équation 1.34 illustre ainsi le fonctionnement
d'un circuit de formation de faisceau, et sera réutilisée dans la section 1.2.5 sur la radio-
goniométrie.

1.2.2 Formation de faisceaux : le Beamforming

La section précédente a présenté le principe d'un circuit de pondération d'antennes,
généralement appelé circuit de formation de faisceau ou beamformer dans la littérature.
On s'intéresse dans un premier temps uniquement à la pondération en phase (terme
6 w∗n). La pondération en amplitude est présentée dans la section 1.2.4. On suppose donc
dans cette section que ‖w∗n‖ = 1 pour chaque antenne n.
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Modi�er le déphasage entre les signaux reçus ou émis permet notamment de favoriser
les interférences constructives dans une direction privilégiée de l'espace, créant ainsi un
lobe observable dans le diagramme de rayonnement du réseau. C'est ce que l'on appelle
la formation de faisceau, ou �beamforming� dans la littérature. De plus, en modi�ant la
pondération en phase appliquée, il est possible de favoriser les interférences constructives
pour une autre direction de l'espace, c'est-à-dire de dépointer le lobe créé. La modi�cation
des pondérations en phase des signaux pour dépointer le lobe de rayonnement du réseau
est appelée l'orientation de faisceau, ou plus souvent "beam steering" dans la littérature.

Cette section montre comment déterminer les pondérations en phase à appliquer à
chaque élément a�n de créer e�cacement un faisceau dans une direction qui peut être
dé�nie par l'utilisateur, en fonction de la géométrie du réseau. On s'intéresse ici aux
géométries introduites dans la section 1.1.9, qui supposent des antennes régulièrement
espacées. On appelle dx, dy et dz l'espacement entre antennes adjacentes selon les axes
x, y et z respectivement et ψx, ψy et ψz les composantes correspondantes du déphasage
naturel ψ. De même, on appelle Nx, Ny et Nz le nombre d'antennes du réseau selon
chaque axe et a, b et c les indices correspondants de l'élément considéré. Comme ψ, on
dé�nit souvent dans la littérature le déphasage imposé entre deux éléments du réseau,
plutôt que par rapport à la référence de phase. Ce déphasage imposé par pondération
est alors renommé β et est décomposé comme suit :

β = βx + βy + βz (1.35)

Pour dépointer le lobe principal d'un réseau dans une direction de l'espace (θc,φc),
la pondération en phase imposée est calculée telle que (cf. équations 1.13 et 1.18) :

6 w∗n = (a− 1)βx + (b− 1)βy + (c− 1)βz

= −k (xn sin θc cosφc + yn sin θc sinφc + zn cos θc)

= −k [(a− 1)dx sin θc cosφc + (b− 1)dy sin θc sinφc + (c− 1)dz cos θc]

= −∆ϕgéométrie ant n︸ ︷︷ ︸
si (θc,φc) = (θ,φ)

(1.36)

Le calcul de β pour une géométrie donnée est appelé loi de phase. On peut noter
que l'équation 1.36 montre la nature compensatoire de la pondération en phase (cf.
section 1.2.1). Pour dépointer le maximum de rayonnement dans une direction (θc,φc)
choisie par l'utilisateur, β est calculé pour compenser le déphasage naturel ψ pour ces
valeurs particulières de θ et φ. L'indice �c� renvoie à �consigne� et permet de distinguer
la consigne de dépointage de l'utilisateur de la direction (θ,φ) du signal incident. Dans le
cas particulier où (θc,φc) = (θ,φ), les composantes selon x, y et z de β sont les opposées
des composantes correspondantes de ψ : un faisceau est créé dans la direction (θ,φ).
Les paragraphes suivants développent les expressions des composantes de β pour les
géométries linéaire, planaire et conique. On utilise les mêmes repères et notations que
dans la section 1.1.9.

Loi de phase d'un ULA

D'après les équations 1.24 et 1.36, on calcule la loi de phase d'un ULA selon l'équa-
tion :

βULA(θc) = − ψULA(θc) = − k d sin θc (1.37)
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Lois de phase d'un réseau planaire

On considère un réseau de M xN éléments répartis dans le plan dé�ni par les vecteurs
x et y, comme dans la �gure 1.13 de la section 1.1.9. On s'intéresse ici uniquement au
cas où l'on ne souhaite qu'un seul faisceau. D'après les équations 1.29 et 1.36, les lois de
phase du réseau planaire s'écrivent alors :

βx(θc,φc) = − k dx sin θc cosφc βy(θc,φc) = − k dy sin θc sinφc (1.38)

Lois de phase d'un réseau conique

Comme dans la section 1.1.9, on considère un réseau conique constitué deM anneaux
de N éléments chacun, séparés d'une distance d selon l'axe z. On garde les mêmes
notations que dans la section 1.1.9. D'après les équations 1.31 et 1.36, on dé�nit βn la
loi de phase selon l'élément n du sous-réseau circulaire considéré et βz la loi de phase
selon l'anneau du cône.

βn(θc,φc) = − k rm sin θc cos(φc − φn) βz(θc) = − k (m− 1) d cos θc (1.39)

En décomposant la loi de phase selon les trois composantes du repère cartésien, les
composantes de β deviennent :

βx(θc,φc) = − k rm sin θc cosφc cosφn

βy(θc,φc) = − k rm sin θc sinφc sinφn

βz(θc) = − k (m− 1) d cos θc

(1.40)

1.2.3 Formation et dépointage de nuls : le Nullsteering

La section précédente s'est concentrée sur la formation de faisceaux. Elle a montré
comment, par le biais des lois de phases, il est possible de concentrer l'énergie de rayon-
nement d'un réseau d'antennes dans une direction de l'espace qui peut être choisie et
modi�ée par l'utilisateur. De la même façon cependant, il peut être nécessaire de reje-
ter les signaux provenant d'une direction donnée lorsque ceux-ci ne sont pas d'intérêt,
voire interfèrent avec les signaux que l'on cherche à exploiter. Pour cela, il est possible
de favoriser les interférences destructives selon une direction (θ,φ) pour dépointer un
minimum local de rayonnement. Même si le signal émis ou reçu n'est pas complètement
annulé dans ces directions, ces minima locaux sont généralement appelés �null� dans la
littérature et on utilisera donc par la suite le terme de �nul� ou �nul de rayonnement�.
La formation de nuls (�nullsteering� en anglais) et ses applications d'anti-brouillage sont
ainsi utilisées pour la téléphonie mobile, mais aussi la réception GNSS [28, 29].

L'un des algorithmes de dépointage de nul les plus connus est l'algorithme d'inversion
de puissance (�power inversion� en anglais), basé sur la méthode des moindres carrés et
employé pour limiter l'in�uence de brouilleurs dans le cadre de la réception GNSS [30, 31].
Di�érentes méthodes de niveaux d'e�cacité et de complexité variables existent [32].

Ici, on s'intéresse à la méthode la plus simple possible pour la formation de nuls. On
considère que le signal incident, dans la direction (θ,φ), interfère et doit être rejeté. On
impose donc une consigne de dépointage (θNS,φNS) telle que :

(θNS ,φNS) = (θ,φ) (1.41)
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Pour rejeter ce signal, on part du raisonnement détaillé dans la section 1.2.2 pour la
formation de faisceau, à savoir l'application de lois de phase entre éléments adjacents du
réseau pour maximiser les interférences constructives dans la direction de l'espace visée.
Puisque la formation de faisceau cherche à compenser le déphasage naturel entre signaux,
la formation de nuls peut être réalisée en maximisant les interférences destructives entre
les signaux de chaque élément dans la direction (θ,φ) dans laquelle on souhaite créer le
nul. Si l'on suppose un signal constitué de fonctions sinusoïdales 2π-périodiques et un
réseau de N éléments, on peut maximiser les interférences destructives en imposant, après
avoir réaligné en phase les signaux de chaque antenne, un déphasage supplémentaire de
2π
N entre les signaux d'éléments adjacents.

On considère ici un réseau d'antennes ponctuelles régulièrement espacées avec un
circuit de pondération comme dans la �gure 1.16 et l'on cherche la loi de phase βNS à
imposer pour dépointer un nul dans la direction (θ,φ) du front d'onde incident. Puisque
l'objectif est de minimiser le signal résultant en sortie du circuit de pondération, l'ampli-
tude de chaque signal joue un rôle important. Ainsi dans cette section, on ne considère
pas des antennes isotropes. Chaque antenne du réseau introduit une variation d'ampli-
tude Aant n et un déphasage ∆ϕant n dépendants de (θ,φ). Ces variations peuvent être
caractérisées par la mesure et on suppose donc par la suite qu'elles sont connues. En plus
de ces e�ets et des pondérations appliquées, le signal au niveau de chaque élément subit
toujours un déphasage dû à la géométrie du réseau. La réponse de la nième antenne du
réseau s'écrit ainsi :

‖w∗n‖ .Aant n(θ,φ) .ej[(a−1)ψx(θ,φ)+(b−1)ψy(θ,φ)+(c−1)ψz(θ,φ)+∆ϕant n(θ,φ)+ 6 w∗
n NS

] (1.42)

Comme les déphasages ∆ϕant n introduits par les diagrammes de rayonnement indivi-
duels de chaque antenne sont connus, il est possible d'en tenir compte dans la pondération
en phase 6 w∗n NS appliquée au niveau de chaque élément, comme illustré par l'équation
1.43.

6 w∗n NS = (a− 1)βx(θ,φ) + (b− 1)βy(θ,φ) + (c− 1)βz(θ,φ) −∆ϕant n(θ,φ) (1.43)

D'après les raisonnements de cette section et de la section 1.2.2, les pondérations
en phase doivent compenser les composantes du déphasage naturel ψ et rajouter un
déphasage additionnel de 2π

N entre éléments adjacents du réseau. L'expression 1.43 de
6 w∗n NS devient alors :

6 w∗n NS = − [(a−1)ψx(θ,φ)+(b−1)ψy(θ,φ)+(c−1)ψz(θ,φ)]−∆ϕant n(θ,φ)+(n−1)
2π

N
(1.44)

En utilisant les équations 1.42 et 1.44, la réponse du réseau, c'est-à-dire la somme
pondérée des signaux de chaque antenne (cf. section 1.2.1), s'écrit donc :

N∑
n=1

‖w∗n‖ .Aant n(θ,φ) .ej[(a−1)ψx(θ,φ)+(b−1)ψy(θ,φ)+(c−1)ψz(θ,φ)+∆ϕant n(θ,φ)+ 6 w∗
n NS

]

=
N∑
n=1

‖w∗n‖ .Aant n(θ,φ) .ej(n−1) 2π
N︸ ︷︷ ︸

=0 si ‖w∗
n‖ .Aant n(θ,φ)=1 ∀n=1,...,N

(1.45)

D'après l'équation 1.45, on peut complètement annuler la contribution d'un signal
incident selon la direction de l'espace (θ,φ) en ajoutant un terme 2π

N aux lois de phases dé-
veloppées dans la section 1.2.2. Pour cela, on suppose que les diagrammes de rayonnement
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individuels des éléments du réseau sont parfaitement compensés par les pondérations en
amplitude et en phase imposées par l'utilisateur.

Les pondérations en amplitude des signaux reçus ou émis peuvent être contrôlées par
logiciel a�n d'assurer que la condition de l'équation 1.45 est remplie. En pratique, on
peut s'attendre à ce que de faibles di�érences d'amplitude et déphasages résiduels soient
présents entre les signaux de chaque voie. On peut alors dépointer un nul de rayonnement,
c'est-à-dire un minimum local, pour minimiser l'amplitude du signal incident sans réussir
à complètement l'annuler.

1.2.4 Pondération en amplitude

Les sections 1.2.2 et 1.2.3 ont présenté la pondération en phase au travers de la
formation de faisceau et de nul. La pondération en amplitude peut être séparée de la
pondération en phase. Elle n'intervient pas dans la direction du lobe principal de rayon-
nement, mais in�ue sur sa largeur et sur le niveau des lobes secondaires, que l'on souhaite
généralement le plus bas possible. En e�et, ces lobes secondaires signi�ent que le réseau
émet ou est sensible à la contribution de signaux dans des directions autres que celle
d'intérêt. Or un même signal provient généralement de plusieurs directions à cause du
multi-trajet, ce qui est à la base du phénomène d'évanouissement ("fading") [33]. Les
méthodes de pondération en amplitude présentées ici ont donc pour rôle de diminuer le
niveau des lobes secondaires pour minimiser leur impact sur la qualité d'une commu-
nication, tout en maintenant un lobe principal le plus �n possible, préservant ainsi la
directivité du réseau. L'opération de pondération en amplitude s'apparente à un fenê-
trage des signaux de chaque élément. On présente dans cette section trois algorithmes
d'optimisation connus dans la littérature pour minimiser les niveaux des lobes secon-
daires en pondérant les éléments du réseau en amplitude [34], c'est-à-dire en dé�nissant
les valeurs imposées à ‖w∗n‖. Les formules sont données pour un réseau de N éléments et
les résultats obtenus sont illustrés par un exemple dans le cas d'un ULA de huit éléments.

On peut noter dès le départ que, puisque la pondération en amplitude et la pondé-
ration en phase sont traitées indépendamment, les résultats des sections 1.2.2 et 1.2.3
restent valables. Il est ainsi possible de pondérer les amplitudes des signaux de chaque an-
tenne avec les algorithmes présentés dans cette section, tout en dépointant un extremum
du diagramme de rayonnement du réeau en déphasant ces mêmes signaux.

Le facteur de réseau de l'ULA sans pondération en amplitude est donné en pointillé
pour comparaison directe. Les poids calculés sont à appliquer à chaque élément de l'ULA.
Pour un réseau planaire, il est possible d'appliquer ces mêmes poids en considérant chaque
ligne ou colonne du réseau comme un ULA indépendant. De même, il est possible de les
appliquer dans le cas d'un réseau conique en considérant chaque anneau comme l'élément
d'un ULA.

Présentation des algorithmes

Trois algorithmes [34] ont été implémentés dans cette thèse : les algorithmes de
Blackman [35], de Hamming [36] et Kaïser-Bessel [35, 37]. D'autres algorithmes connus
de la littérature, tels que celui de Dolph-Chebyshev [38], ne sont pas présentés dans cette
thèse mais pourraient également être implémentés. La �gure 1.17 compare les facteurs de
réseau obtenus pour un ULA de huit éléments en fonction de la pondération en amplitude
appliquée.
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Figure 1.17 � Comparaison des facteurs de réseau obtenus pour un ULA de 8 éléments
selon la pondération en amplitude appliquée.

Les sous-sections suivantes décrivent le calcul des pondérations appliquées à chacune
des antennes de l'ULA, pour les trois algorithmes, et comparent leurs performances à
partir de la �gure 1.17.

Poids de Blackman

On dé�nit les poids de Blackman par :

‖w∗n‖ = 0, 42− 5 cos

(
2π(n− 1)

N − 1

)
+ 0, 8 cos

(
4π(n− 1)

N − 1

)
, n = 1, . . . , N (1.46)

Les poids de Blackman [35] o�rent la meilleure suppression des lobes secondaires
(maxima locaux en-dessous de -65 dB) au prix du lobe principal le plus large parmi les
fenêtres présentées, avec l'apparition des nuls à 59° de la direction de dépointage du lobe
principal contre seulement 14,5° sans pondération en amplitude.

Poids de Hamming

On dé�nit les poids de Hamming par :

‖w∗n‖ = 0, 54 − 0, 46 cos

(
2π(n− 1)

N − 1

)
, n = 1, . . . , N (1.47)

Les poids de Hamming o�rent un premier compromis par rapport aux poids de Bla-
ckman [36], avec une apparition des premiers nuls à 42° de la direction de dépointage,
un unique lobe secondaire à -33 dB de chaque côté du lobe principal, au lieu de lobes
secondaires à -13 dB sans pondération en amplitude.
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Poids de Kaïser-Bessel

Les poids de Kaïser-Bessel peuvent être calculés via la formule :

‖w∗n‖ =

I0

(
α

√
1−

(
(n−1)−N/2

N/2

)2
)

I0(α)
,

{
n = 1, . . . , N

α > 1
(1.48)

La valeur α = 1 correspond à une pondération uniforme en amplitude.
Les poids de Kaïser-Bessel o�rent le meilleur compromis parmi les méthodes pré-

sentées dans ce manuscrit [35, 37]. En e�et, les premiers nuls apparaissent à 23° du
maximum de rayonnement seulement, et demeurent inférieurs à -28 dB (exemple donné
pour α = 3).

1.2.5 Radiogoniométrie (DOA)

Les techniques de dépointage de faisceau ou de nul présentées dans les sections pré-
cédentes permettent de modi�er le diagramme de rayonnement du réseau a�n de fa-
voriser, ou au contraire de limiter l'in�uence d'un signal incident pour une direction
(θutilisateur,φutilisateur) que l'utilisateur peut choisir et modi�er, comme dans le cas de la
�gure 1.7 avec l'entrée θ. La direction (θ,φ) du signal incident n'est cependant pas forcé-
ment connue. De la même façon, cette direction peut varier dans le temps (le signal du
téléphone d'un piéton reçu par une station relais par exemple). Puisque les déphasages
entre les signaux de chaque antenne dépendent de la géométrie du réseau (connue par
l'utilisateur) et de la direction (θ,φ) du signal incident, la direction d'un signal reçu par
le réseau peut être estimée à partir des signaux reçus par chaque antenne constitutive du
réseau. C'est le rôle des algorithmes de radiogoniométrie, ou d'estimation de direction
d'arrivée (�Direction of Arrival� ou �DOA� en anglais).

La section suivante présente le principe fondateur et les algorithmes les plus connus
d'estimation de DOA pour des cas simples [39, 40, 41, 8]. Puisque le but des algorithmes
de DOA est d'estimer la direction depuis laquelle provient un signal reçu, on suppose un
fonctionnement en réception tout au long de la section.

Matrice de covariance spatiale

La section 1.2.1 a introduit le concept de circuit de formation de faisceau en mo-
délisant le signal résultant du circuit à un instant t donné à l'aide de l'équation 1.34.
Dans les faits cependant, les signaux sont échantillonnés dans le temps, et les algorithmes
de DOA utilisent un nombre donné d'échantillons pour produire une estimation de la
direction (θ,φ) du signal incident. On reprend donc le modèle utilisé dans la section
1.2.1, mais l'on suppose maintenant que chaque antenne dispose de T échantillons. De
même, les pondérations appliquées à chaque signal peuvent être modi�ées (si (θ,φ) varie
dans le temps par exemple) et l'on suppose donc T pondérations pour chaque antenne
constitutive du réseau.

y =

 y11 . . . y1T

...
. . .

...
yN1 . . . yNT

 w∗ =

w∗11 . . . w∗1T
...

. . .
...

w∗N1 . . . w∗NT

 (1.49)

Maintenant que plusieurs instants t sont introduits, la sortie yBF du circuit de for-
mation de faisceau n'est plus un nombre, mais un vecteur. Ce vecteur s'écrit comme
suit :
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yBF =

yBF (t = 1)
...

yBF (t = T )

 =

 w∗11y11 + . . .+ w∗N1yN1

...
w∗1T y1T + . . .+ w∗NT yNT

 (1.50)

L'expression wHy introduite par l'équation 1.34 de la section 1.2.1 devient alors :

wHy =

 (w∗11y11 + . . .+ w∗N1yN1) . . . (w∗11y1T + . . .+ w∗N1yNT )
...

. . .
...

(w∗1T y11 + . . .+ w∗NT yN1) . . . (w∗1T y1T + . . .+ w∗NT yNT )

 (1.51)

L'équation 1.51 montre que les termes du vecteur yBF correspondent à la diagonale
principale de la matrice wHy.

Pour pouvoir estimer la direction d'arrivée du signal reçu, l'idée est de calculer l'am-
plitude du signal résultant yBF pour un ensemble de pondérations donné : si les signaux
interfèrent constructivement en un signal résultant de forte amplitude, cela signi�e que
les pondérations appliquées compensent correctement le déphasage naturel entre les an-
tennes du réseau. Si le modèle pour la loi de phase du réseau est su�samment proche de
la réalité, on peut alors supposer que la direction (θpondérations,φpondérations) utilisée pour
le calcul des pondérations est une estimation correcte de l'angle d'arrivée du signal reçu
par les antennes du réseau. On calcule ainsi l'amplitude du vecteur yBF :

P(w) =
1

T
|yBF|2 =

1

T
yT
BF y∗BF (1.52)

Pour obtenir le résultat, on substitue yBF par wHy et l'on s'intéresse uniquement à
la diagonale principale du résultat :

P(w) =
1

T
yT
BF y∗BF =

1

T
(wHy)(yHw) =

1

T
wH(yyH)w = wHRyy w (1.53)

On appelle Ryy la matrice de covariance spatiale [42]. En conservant les termes de
la diagonale principale de la matrice obtenue avec l'équation 1.53, on peut connaître la
puissance de sortie du beamformer pour un ensemble donné de pondérations. L'équation
1.53 est ainsi à la base de tous les algorithmes d'estimation de DOA présentés ici. Ils
se distinguent par leur moyen de calculer les pondérations w à appliquer aux signaux
reçus par chaque antenne en fonction des performances recherchées (discrimination de
plusieurs sources de signal plus ou moins proches les unes des autres, minimisation de la
contribution des signaux reçus venant d'autres directions de l'espace que celle d'intérêt,
etc).

Beamformer conventionnel : Bartlett

L'algorithme de DOA le plus ancien et le plus naturel est souvent nommé Bartlett
[42, 43] et consiste à appliquer le concept du circuit de beamformer de la section 1.2.1
pour rechercher la direction d'arrivée d'un signal incident, en normalisant les pondéra-
tions appliquées en amplitude pour éviter les solutions triviales. On applique donc des
pondérations w* telles que :

w(θ,φ) =
a(θ,φ)√

aH(θ,φ) a(θ,φ)
(1.54)
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En insérant l'expression 1.54 dans l'équation 1.53, l'algorithme calcule la puissance
de sortie du beamformer de la façon suivante :

PBartlett(θ,φ) =
aH(θ,φ) Ryy a(θ,φ)

aH(θ,φ) a(θ,φ)
(1.55)

Puisque le vecteur de réponse du réseau a(θ,φ) (cf. section 1.1.9) est connu a priori,
l'algorithme de Bartlett génère toutes les valeurs de w correspondant à toutes les valeurs
de (θ,φ) que l'on souhaite tester, et teste la puissance en sortie du beamformer pour
chaque con�guration possible. L'ensemble de pondérations pour lequel la puissance de
sortie est maximale correspond alors aux valeurs de (θ,φ) qui corrigent le mieux les
déphasages entre les signaux et deviennent l'estimation de la direction d'arrivée du signal.

Cet algorithme est le plus simple à mettre en oeuvre en termes de temps de déve-
loppement et de ressources nécessaires pour les calculs à réaliser, mais "se contente" de
chercher les maxima locaux de la puissance de sortie du beamformer en appliquant les
lois de phase entrées par l'utilisateur pour le réseau. Pour ces raisons, ses performances
sont les plus limitées. Par exemple, il est impossible de discriminer deux sources plus
proches que la largeur du faisceau formé par le réseau [42, 43].

Algorithme de Capon

L'algorithme dit "de Capon" [44] a été mis au point pour surmonter les limitations de
l'algorithme de Bartlett. En e�et, l'algorithme cherche des pondérations w permettant
de limiter la contribution du bruit et des signaux provenant des directions autres que
celle d'intérêt. En posant le problème pour éviter les solutions triviales, on obtient :{

min
w

P(w)

wHa(θ,φ) = 1

En introduisant la solution pour les pondérations w dans l'équation 1.53, on obtient
la formule de calcul de la puissance de sortie du beamformer suivante :

PCapon(θ,φ) =
1

aH(θ,φ) R−1yy a(θ,φ)
(1.56)

Où R−1yy est l'inverse de la matrice de covariance spatiale. Bien que la capacité à dis-
criminer des sources proches demeure toujours dépendante des propriétés du réseau et du
rapport signal sur bruit, l'algorithme de Capon est intrinsèquement capable de résoudre
des sources plus rapprochées que l'algorithme de Bartlett. Il faut noter la présence de
l'inverse de la matrice de covariance spatiale, un calcul qui peut devenir plus coûteux
lorsque le nombre d'éléments du réseau augmente.

Algorithme MUSIC

L'algorithme MUSIC (pour "MUltiple SIgnal Classi�cation" en anglais) est l'un des
premiers à explicitement exploiter la modélisation des signaux reçus [45]. Les perfor-
mances de l'algorithme MUSIC sont particulièrement intéressantes lorsque plusieurs
sources sont présentes, et ses performances ont surclassé les algorithmes utilisés jus-
qu'alors.

Le problème est posé comme suit : un réseau de N antennes ponctuelles reçoit K
fronts d'onde (s1, ..., sK) non corrélés provenant de K directions ((θ1,φ1), ..., (θK,φK)),
avec K<N. Pour n=1,...,N, on appelle yn les signaux reçus par les antennes du réseau et
bn le bruit blanc gaussien observable pour chaque élément. Les vecteurs de réponse du
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réseau pour les directions ((θ1,φ1), ..., (θK,φK)) sont notés (a1, ..., aK). Le vecteur des
signaux reçus s'écrit ainsi : y1

...
yN

 =

a(θ1,φ1) . . . a(θK,φK)


 s1

...
sK

+

 b1
...
bN

 (1.57)

soit, en écriture matricielle :

Y = AS + B (1.58)

Par le biais de la matriceA, la réception des signaux par le réseau est ainsi vue comme
une transformation linéaire de K dans un espace à N dimensions. En considérant un bruit
blanc gaussien et en partant de l'équation 1.58, la matrice de covariance spatiale Ryy

s'écrit :

Ryy = ARSSA
H + σ2

bruitIN (1.59)

σ
2
bruit est la variance du bruit, IN est la matrice identité et RSS est la matrice de

corrélation du signal telle que : RSS = SSH.

Chaque colonne de A est un vecteur de réponse du réseau pour une direction de
l'espace di�érente des autres colonnes. Les colonnes de A sont donc linéairement indé-
pendantes et A est de rang K. De plus, les signaux reçus sont non corrélés, donc la
matrice RSS est inversible. L'expression ARSSA

H est donc une matrice de dimensions
N xN semi-dé�nie positive de rang K et possède N valeurs propres dont les N-K plus
petites sont nulles. D'après cette propriété et la relation 1.59 , on peut écrire les valeurs
propres de Ryy :

λK+1 = λK+2 = . . . = λN = λmin = σ2
bruit (1.60)

Par dé�nition des valeurs propres et vecteurs propres s'en suit l'égalité suivante. On
appelle vi les vecteurs propres de Ryy.

Ryyvi = σ2
bruitvi , i = K + 1, . . . , N (1.61)

Soit, d'après 1.59 :

ARSSA
Hvi = 0 , i = K + 1, . . . , N (1.62)

Puisque les colonnes de A sont linéairement indépendantes et que RSS est inversible,
on en déduit :

AHvi = 0 , i = K + 1, . . . , N (1.63)

En d'autres termes, l'équation 1.63 montre que les vecteurs colonnes de A, qui dé-
crivent le sous-espace du signal, sont orthogonaux aux N-K vecteurs propres de Ryy qui
correspondent au bruit. Les sous-espaces du signal et du bruit sont orthogonaux :

{a(θ1,φ1), . . . ,a(θK,φK)}⊥{vK+1, . . . ,vN} (1.64)

L'algorithme MUSIC consiste à chercher parmi les vecteurs du réseau a(θ,φ) lesquels
sont orthogonaux au sous-espace du bruit. D'après l'équation 1.64, lorsque la direction
(θ,φ) testée correspond à la direction d'arrivée d'un des K signaux incidents, alors seule-
ment a(θ,φ) est orthogonal au sous-espace du bruit. En termes géométriques, lorsque la

39



direction (θ,φ) testée correspond à la direction d'arrivée d'un signal, la distance eucli-
dienne d entre les vecteurs du réseau et le sous-espace du bruit est minimale. On évalue
donc la fonction à maximiser ainsi :

PMUSIC(θ,φ) =
1

d2
=

1

aH(θ,φ)vnvH
n a(θ,φ)

, vn = {vK+1, . . . ,vN} (1.65)

Comparaison des trois algorithmes

Trois algorithmes d'estimation de DOA ont été présentés. L'algorithme de Bartlett,
ou beamformer conventionnel, teste successivement les vecteurs de réponse du réseau
pour toutes les directions d'arrivée possibles. Cette technique est la plus directe mais
o�re les performances les plus limitées (voir �gure 1.18 ci-après). L'algorithme de Capon
cherche à limiter l'in�uence des signaux provenant de directions autres que celle d'intérêt
pour améliorer la robustesse de l'estimation aux interférences. En�n, l'algorithme MUSIC
exploite le modèle mathématique des signaux reçus. Il réalise la décomposition en valeurs
propres de la matrice de covariance spatiale pour extraire les estimations de DOA. Les
trois algorithmes présentés sont donc de complexité et de coût en ressources de calcul
croissants. Cette complexité croissante permet cependant d'améliorer la robustesse de
l'estimation réalisée. La �gure 1.18 compare les fonctions de puissance de sortie pour
les algorithmes de Bartlett, Capon et MUSIC. Dans les trois cas, la valeur maximale
de la fonction puissance correspond à l'estimation de DOA que fournit l'algorithme. Les
fonctions a�chées sont obtenues en simulant un signal incident aléatoire avec un rapport
signal sur bruit de 20 dB. La robustesse des algorithmes de Capon et MUSIC permet
de mieux rejeter les interférences. Les fonctions de puissance associées présentent donc
un pic uniquement lorsque l'angle testé correspond à la direction d'arrivée du signal
incident. Au contraire, l'algorithme de Bartlett présente des lobes secondaires lorsque les
valeurs d'angles testées apportent des interférences constructives entre les signaux reçus
sur les di�érentes antennes du réseau, rendant l'algorithme moins robuste aux erreurs.

Figure 1.18 � Comparaison des performances atteintes par les trois algorithmes pour
un rapport signal sur bruit de 20 dB.
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On peut noter ici la mise à disposition, peu de temps après le début de cette thèse,
d'un module de GNU Radio (cf sections 1.5.4 et 1.5.6) nommé gr-doa [46, 47], implé-
mentant l'algorithme MUSIC pour la carte �lle alors nouvellement sortie par Ettus, la
twinRX [48]. Ce module était alors néanmoins prévu pour fonctionner uniquement avec
cette carte �lle, plus onéreuse et permettant uniquement la réception de signaux (cf sec-
tion 1.5.6). Malgré la synchronisation permise entre les voies de la twinRX, une étape
de calibration demeurait nécessaire avant l'utilisation de ce module. Pour ces raisons,
le travail présenté s'appuie sur notre implémentation en C++ des algorithmes présentés
dans GNU Radio, à l'aide de l'outil gr_modtool (cf section 1.5.6).

1.3 Les réseaux intelligents et le traitement d'antennes

Les sections précédentes ont introduit d'importantes notions sur les antennes, pré-
senté le concept de réseau d'antennes et certaines possibilités o�ertes par ces derniers
en pondérant les signaux de chaque élément du réseau en amplitude et/ou en phase. Il
est possible d'utiliser des circuits électroniques capables d'imposer un ensemble �ni de
pondérations, comme les matrices de Butler [49], pour imposer autant de con�gurations
di�érentes au réseau piloté, si les di�érents scénarios auxquels le réseau doit s'adapter
sont connus. La direction du signal incident n'est cependant pas toujours connue et cer-
taines applications nécessitent une adaptation du réseau à des situations qui ne peuvent
être anticipées (le déplacement d'utilisateurs d'un réseau mobile par exemple). La sec-
tion précédente sur la DOA a montré comment la direction (θ,φ) d'un signal incident
peut être estimée si elle n'est pas connue. Si la consigne de dépointage (θc,φc) peut être
modi�ée de manière automatisée, en imposant l'estimation d'un algorithme de DOA par
exemple, il est alors envisageable d'utiliser une électronique de contrôle pour modi�er en
temps réel les pondérations appliquées aux signaux des éléments du réseau en fonction
de l'estimation de (θ,φ). En fonction du traitement d'antennes réalisé, le diagramme de
rayonnement du réseau peut ainsi être adapté à des scénarios évolutifs, simulant une
intelligence contrôlant le réseau. La section suivante introduit ainsi le concept de �réseau
intelligent�.

1.3.1 Dé�nition des réseaux d'antennes intelligents

Les premières études des réseaux d'antennes, et la possibilité de recon�gurer leur
diagramme de rayonnement en pondérant la phase et l'amplitude des signaux de leurs
antennes constitutives, remontent à la seconde guerre mondiale. Pourtant, l'intérêt pour
les réseaux d'antennes s'est surtout popularisé avec les progrès fulgurants de ces dernières
décennies dans les technologies de l'électronique et des télécommunications. La disponi-
bilité de puissances de calcul inimaginables encore 50 ans plus tôt et les performances
accrues des composants électroniques ont en e�et rendu envisageable une utilisation in-
telligente des réseaux pour correctement exploiter la �exibilité de leurs diagrammes de
rayonnement. Ainsi, on entend par �réseau intelligent� un système constitué d'un réseau
d'antennes et d'une architecture électronique de contrôle capable d'adapter le diagramme
de rayonnement du réseau à une situation évolutive. Par exemple, une station relais de
téléphonie mobile capable de recevoir et émettre dans la direction d'un téléphone précis,
possiblement en mouvement, tout en limitant les interférences produites par un autre
téléphone, comme illustré dans la �gure 1.19.
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Figure 1.19 � Réseau intelligent capable de maximiser son rayonnement dans la direction
d'un utilisateur mobile tout en limitant les interférences produites par un autre [17].

Béné�ces des réseaux intelligents

De par la possibilité de modi�er leur diagramme de rayonnement, les réseaux intelli-
gents o�rent une grande �exibilité. Il est possible de concevoir un réseau d'antennes en
fonction des critères d'un cahier des charges et des di�érents scénarios dans lesquels le
système doit fonctionner. Les réseaux intelligents répondent ainsi aux besoins d'un grand
nombre d'applications pour lesquelles une unique antenne directive ne convient pas.

Puisque leurs diagrammes de rayonnement sont directifs et peuvent être modi�és en
pondérant les signaux des antennes élémentaires, il est possible de favoriser les commu-
nications avec un interlocuteur précis tout en rejetant les signaux d'autres appareils,
comme illustré dans la �gure 1.19. On appelle cette capacité à discriminer les signaux
venant de directions particulières de l'espace le �ltrage spatial. L'exemple fourni par la
�gure 1.19 illustre le cas d'une station de relais pour les réseaux de téléphonie mobile.
Le �ltrage spatial représente un enjeu de plus en plus important pour les télécommu-
nications dans un contexte où le nombre d'appareils présents sur les réseaux continue
d'augmenter et les bandes de fréquences sont encombrées. De plus, il est possible, tout
en rejetant les signaux qui ne sont pas d'intérêt, de compenser les e�ets du multi-trajet
(par exemple en milieu urbain) pour tirer contribution non seulement du signal reçu ou
émis en trajet direct, mais également de ses ré�exions. Les réseaux intelligents o�rent
ainsi un rapport signal sur bruit accru et sont moins sensibles aux interférences.

Inconvénients

Les réseaux d'antennes reposent sur le principe d'interférences constructives et des-
tructives entre plusieurs antennes traitant les mêmes signaux. Puisqu'il est nécessaire
d'utiliser plusieurs antennes, d'assurer une chaîne de réception/émission di�érente pour
chaque antenne, de se soucier de la synchronisation entre les di�érents signaux et de
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développer une électronique de contrôle, les réseaux intelligents sont complexes et coû-
teux à mettre en oeuvre par rapport à une antenne classique. Ces inconvénients sont
d'autant plus vrais que le nombre d'antennes nécessaires pour que le réseau remplisse
le cahier des charges est élevé, et dépend également du coût des antennes individuelles.
Il faut cependant noter que ces coûts supplémentaires sont visibles à court-terme. Le
gain plus important des réseaux par rapport à une unique antenne permet l'utilisation
d'ampli�cateurs moins puissants. Sur le long terme et à gain égal, les réseaux peuvent
donc également être économiquement avantageux.

1.3.2 Etat de l'art des réseaux d'antennes

L'histoire du développement des réseaux d'antennes est fortement liée non seulement
à l'histoire des technologies de l'électronique, mais aussi à celle de la guerre froide et de
la conquête spatiale. En e�et, les premiers lancements russes et la menace grandissante
d'une attaque balistique à très longue portée ont entraîné aux Etats-Unis un besoin
crucial de RADARs à longue portée pour la surveillance, la détection et la défense contre
des missiles. L'amélioration des performances des RADARs militaires constituait alors un
axe de recherche prioritaire [10] étroitement lié aux réseaux d'antennes. Dans la course à
l'armement, des sommes colossales ont été dépensées par les états américain et russe dans
la construction de structures de plusieurs milliers, voire dizaines de milliers d'antennes,
aux consommations de plusieurs centaines de kilowatts, comme illustré sur la �gure 1.20.
Cette �gure montre le �Missile Site Radar� (ou MSR). Construit en 1975 pour l'armée
américaine, chacune de ses quatre faces utilise un réseau de plus de 5000 éléments, pour
une consommation de plus de 200 kW. La structure a été construite dans un contexte de
guerre froide, pour surveiller les éventuels lancements de missile ennemis et alliés, mais
n'a jamais o�ciellement servi en situation de con�it réel.

Figure 1.20 � Le Missile Site Radar (MSR) a été construit dans un contexte de peur
d'une guerre nucléaire. Il contient plus de 5000 éléments et rayonne plus de 200 kW.

Ces systèmes pionniers étaient d'abord �xes avant d'être adaptés aux besoins et res-
sources disponibles pour être embarqués d'abord sur des navires, puis des camions, des
avions de chasse, etc. Aujourd'hui encore, des RADARs dédiés à très hautes perfor-
mances sont �nancés par l'armée américaine, pour la surveillance spatiale par exemple
[50]. Les RADARs constituent de nos jours une technologie que l'on retrouve sur une
multitude de plateformes et dans plusieurs bandes de fréquences suivant les applications
visées. Par exemple, le RADAR Cobra, embarqué sur un camion, est utilisé par l'armée
française pour les avantages tactiques qu'il o�re sur le théâtre opérationnel : détection et
localisation des moyens d'artillerie adverse, contrôle des e�ets des tirs d'artillerie alliés,
information sur la position, la direction et la bande de fréquence de fonctionnement de
brouilleurs, etc [51, 52].
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L'explosion des télécommunications dans les années 90 avec les réseaux de téléphonie
mobile a contribué à la démocratisation des réseaux d'antennes dans les applications
civiles. Face au nombre grandissant d'utilisateurs et d'appareils présents sur les réseaux,
les �ltrages fréquentiel et temporel ne sont plus su�sants et le �ltrage spatial permis
par les réseaux d'antennes est devenu la piste privilégiée pour permettre un service
toujours plus performant [53]. Les antennes-relais de téléphonie mobile, dont le but est
de permettre la meilleure couverture possible du territoire, utilisent ainsi des réseaux
d'antennes pour assurer une couverture à 360° et limiter les interférences entre utilisateurs
[54], comme illustré dans la �gure 1.21.

Figure 1.21 � Station relais de téléphonie mobile constituée de réseaux d'antennes
linéaires d'une dizaine d'éléments.

Les réseaux d'antennes sont donc aujourd'hui largement utilisés dans la commu-
nauté des télécommunications. En plus des applications militaires et des réseaux sans
�l, où ils jouent un rôle majeur, on peut citer par exemple l'utilisation de diagrammes
de rayonnement directifs, voire intelligents, pour augmenter la zone d'e�et des puces à
"Radio-Frequency IDenti�cation" (RFID) [55], ou la conception de RADARs pour étu-
dier et prévoir les phénomènes météorologiques [56]. Parmi toutes ces applications, les
radiocommunications avec des projectiles en vol et le suivi de projectiles sont au coeur
des recherches du groupe "Sensors, Telemetry and Communications" (STC) de l'ISL et
font l'objet d'un développement plus détaillé dans la section suivante.

1.4 Télécommunications avec des projectiles

Les missions de l'ISL peuvent se regrouper sous les domaines de la défense et la
sécurité du territoire. Les travaux menés peuvent également concerner la sécurité et
la lutte contre le terrorisme. Dans le cadre de ces missions, le groupe STC travaille à
l'instrumentation de projectiles tirés au canon pour la collecte de données de vol et la
mise en place de radiocommunications bidirectionnelles optimisées et sécurisées entre
le projectile et des stations alliées, au sol ou aériennes [27, 57, 58]. Ces travaux visent
entre autres au développement de munitions "intelligentes" dans le futur, permettant
de réduire les dégâts collatéraux en situation de combat, de s'a�ranchir des systèmes
de brouillage et d'écoute adverses, etc. Les projectiles tirés au canon sont soumis à des
accélérations pouvant aller jusqu'à 20000 G pour une vitesse de pointe en vol entre
Mach 1 et Mach 6, suivant les projectiles, et une rotation pouvant dépasser les 1000 Hz
suivant les calibres. Ces contraintes très particulières séparent ce domaine d'application
des applications plus connues de la communauté des télécommunications, et l'ISL possède
un savoir-faire historique dans ce domaine. Les parties suivantes présentent des exemples
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de solutions mises en place à l'ISL pour le suivi et les communications bidirectionnelles
avec un projectile.

1.4.1 Les antennes à diagramme �xe

Historiquement, la première solution consiste à placer une unique antenne directive
alignée avec l'axe de tir, une antenne dont le diagramme de rayonnement est directif et
�xe. La directivité de l'antenne de la station alliée permet alors de capter les signaux
provenant du projectile ou d'émettre vers le projectile. Cette solution présente évidem-
ment de nombreux désavantages : aucune adaptabilité n'est possible en fonction de la
situation réelle, et les conditions de bonne réception sont tributaires de la trajectoire
du projectile, de la position et de l'orientation de l'antenne embarquée par rapport à la
station au sol (�gure 1.22).

Figure 1.22 � Antenne directive �xe utilisée pour les télécommunications avec un pro-
jectile en vol.

Rapidement, de telles antennes ont été placées sur des structures mécaniques mobiles
(�gure 1.23). Une estimation de la trajectoire du projectile permet alors d'orienter mé-
caniquement l'antenne en direction du projectile. Il devient ainsi possible de suivre un
projectile malgré la trajectoire balistique de celui-ci, mais la réactivité du système est
dépendante de la structure mécanique et si la trajectoire estimée n'est pas correcte, il
est possible que les conditions de la liaison RF ne soient pas satisfaisantes.

Figure 1.23 � Antenne parabolique à diagramme �xe. Un moteur monté sur le trépied
permet le suivi mécanique du projectile.

1.4.2 Les solutions à base de réseaux intelligents

Les réseaux intelligents permettent de s'a�ranchir des limitations précédentes. Le
suivi électronique permis par les techniques de formation de faisceaux est bien plus
rapide qu'un suivi mécanique et, en le combinant avec des algorithmes de DOA, o�re
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une bien meilleure �exibilité dans les cas où la trajectoire di�ère des prédictions. Si les
composants sont capables de résister aux accélérations subies au coup de canon, des
réseaux intelligents peuvent être embarqués sur le projectile en vol et déployés au niveau
de la station au sol pour assurer une directivité bidirectionnelle pendant tout le vol
du projectile. A notre connaissance, peu de travaux de suivi à l'aide de réseaux phasés
concernent des applications aux contraintes aussi spéci�ques que le suivi de projectile,
et dans ce cas les architectures développées (RADARs actifs [59], stations passives de
télémesures [60]) sont, qu'elles soient analogiques [61] ou numériques [62, 63], développées
spéci�quement pour l'application visée.

1.4.3 Etat de l'art des travaux menés à l'ISL

Le groupe de recherche STC de l'ISL travaille avec des RADARs Doppler actifs (la
trajectoire du projectile est calculée en post-traitement en intégrant la courbe de sa vi-
tesse) et des stations de réception de données passives situés derrière le canon, alignés
avec l'axe de tir, basés sur des antennes directives au diagramme généralement �xe. Ces
stations de réception utilisent des radios logicielles pour enregistrer les données reçues
par une unique antenne lors des tirs instrumentés. Des recherches sont également menées
sur des antennes [64] et réseaux d'antennes [65] destinés à la conception de stations au
sol ainsi qu'au projectile lui-même. Ces études portent sur des liaisons unidirectionnelles
et bidirectionnelles en bandes S et C, et sur la réception de signaux GNSS. Un système
de contrôle de réseaux d'antennes intégrés à une pointe de projectile, basé sur une archi-
tecture analogique et des déphaseurs numériques 4 bits (�gure 1.24a) a ainsi été l'objet
d'étude dans le cadre de la thèse de Vincent Jaeck [9].

(a) Pointe de projectile et sous-réseaux confor-
més à la surface conique.

(b) Circuit d'alimentation à base de déphaseurs
4 bits développé pour piloter les réseaux pendant
le vol.

Figure 1.24 � Système de contrôle d'antennes embarqué dans une pointe de projectile
développé par Vincent Jaeck dans le cadre de sa thèse [9].

Le système fonctionne à une fréquence de 5,2 GHz, permet 16 con�gurations pré-
calculées pour le diagramme de rayonnement de 4 sous-réseaux linéaires de 3 éléments,
activés tour à tour pour rayonner constamment dans la direction de la station alliée mal-
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gré le roulis du projectile, et a fait l'objet d'essais en conditions réelles [65]. Ces travaux
ont permis de valider le fonctionnement du système, qui limite les émissions de données
du projectile en vol à la seule direction de la station alliée. Néanmoins, le système a été
conçu spéci�quement pour l'application visée à 5,2 GHz et le nombre limité de con�gu-
rations permis par les déphaseurs crée des directions de l'espace dans lesquelles il n'est
pas possible de diriger le lobe principal du sous-réseau activé. Ces limitations constituent
une partie des motivations des travaux présentés ici.

1.5 Les radios logicielles

Les sections précédentes sur les antennes et réseaux ont introduit les principes les
plus importants utilisés dans la suite de cette thèse. Ces principes sont bien connus
de la communauté des télécommunications, mais le pilotage de ces derniers est le plus
souvent mis en oeuvre à l'aide de circuits électroniques analogiques ou numériques dédiés
[13, 66, 67]. Ces solutions dédiées peuvent être performantes et rapides, mais nécessitent
un temps de développement et des coûts élevés. Elles sont conçues spéci�quement pour la
bande de fréquence de fonctionnement de l'application visée. La technologie des radios
logicielles, en revanche, o�re une solution commerciale à bas coût, recon�gurable et
fonctionnelle pour une large gamme de fréquence, et est donc étudiée ici dans le cadre
des applications à alignement de phase. La section suivante a ainsi pour but de présenter
les notions les plus importantes des radios logicielles et de donner un aperçu de l'état de
l'art de cette technologie.

1.5.1 Dé�nition de radio logicielle

Une radio logicielle est dé�nie comme un appareil de radiocommunication dans le-
quel certaines ou l'ensemble des fonctionnalités généralement assurées par des couches
électroniques physiques ont été implémentées. En d'autres termes, ces opérations ha-
bituellement appliquées aux signaux analogiques sont remplacées par des opérations de
traitement du signal numérique sous forme d'instructions programmables à l'aide d'un or-
dinateur ou d'une unité de traitement embarquée. Le remplacement de matériel dédié par
des algorithmes de traitement de signal numérique présente plusieurs avantages, parmi
lesquels la possibilité de modi�er le traitement appliqué au signal par reprogrammation
pour une �exibilité d'applications accrue sans modi�cation matérielle, ou l'absence de
vieillissement desdits algorithmes.

Ce à quoi aspire la radio logicielle

Idéalement, une radio logicielle permettrait d'échantillonner directement le signal
reçu par l'antenne pour le traiter dans le domaine numérique. De même, un ensemble
d'échantillons créé en bande de base numérique pourrait être converti en un signal ana-
logique et transmis par l'antenne en fonctionnement émission. Ainsi, la �exibilité dans
les applications rendues possibles par cette architecture seraient maximales et les limites
de fonctionnement du système seraient dé�nies par la puissance de calcul disponible et
les propriétés de l'antenne utilisée [68]. La �gure 1.25 résume cette architecture idéale.
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Figure 1.25 � Architecture idéale d'une radio purement logicielle.

Limitations technologiques et fonctionnement réel

L'architecture présentée précédemment o�re les meilleurs avantages en termes de
�exibilité : si l'ensemble des composants de la radio sont dé�nis par logiciel, alors l'in-
tégralité de ses fonctions peuvent être modi�ées sans toucher au matériel. Cependant,
elle implique d'échantillonner directement le signal radio tel que reçu ou émis par l'an-
tenne, c'est-à-dire à des fréquences pouvant aller de quelques kilohertzs à plusieurs di-
zaines de gigahertzs, ainsi que d'implémenter tous les composants de la radio et d'assurer
leur fonctionnement en temps réel. S'il existe de nos jours des convertisseurs capables
d'échantillonner des signaux à plusieurs giga échantillons par seconde (GSPS) [69], des
limitations technologiques et économiques rendent encore inenvisageable une telle archi-
tecture [70]. Pour échantillonner les signaux analogiques et les traiter dans le domaine
numérique, il est préférable de les ramener dans des bandes de fréquences plus basses
à l'aide de composants analogiques tels que des �ltres, des mélangeurs ou des ampli�-
cateurs [71]. La �gure 1.26 illustre l'architecture d'une radio logicielle réelle (selon les
caractéristiques de la radio logicielle, des variations peuvent être visibles dans l'architec-
ture, comme visible dans [72] par exemple). On note la présence de plusieurs étages pour
d'abord transposer les signaux dans une bande de fréquence intermédiaire, en fonction
des caractéristiques des composants utilisés. Les rôles des di�érents composants et étages
sont présentés dans la section suivante sur la partie matérielle.

Figure 1.26 � Schéma de l'architecture d'une radio logicielle réelle [72].
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1.5.2 Partie matérielle

La section suivante présente les principaux composants d'une radio logicielle.

Mélangeur

En fonctionnement réception, les radios logicielles nécessitent d'échantillonner les si-
gnaux analogiques captés par l'antenne. De la même manière, il est nécessaire en émission
qu'elles génèrent des signaux analogiques à une fréquence porteuse adaptée à l'antenne.
Mais les signaux utilisés dans le domaine des télécommunications peuvent atteindre des
fréquences élevées (plusieurs dizaines de GHz) pour être directement échantillonnés sans
perte d'information. On préfère donc ramener le signal analogique dans des bandes de
fréquences plus basses en premier lieu. On utilise généralement un mélangeur de fré-
quences pour cela. Il s'agit d'un circuit électronique non linéaire pouvant transposer des
signaux électriques d'une fréquence vers une autre, en fonction de la fréquence à laquelle
le circuit est alimenté (généralement à l'aide d'un oscillateur local). Dans un récepteur
radio, le mélangeur permet généralement de ramener le signal reçu vers une bande de
fréquence plus basse pour un traitement plus facile. Dans un émetteur au contraire, les
traitements sont d'abord réalisés sur des signaux basse fréquence avant d'être transpo-
sés vers des fréquences plus élevées, adaptées à l'antenne utilisée pour l'émission. Un
mélangeur est en principe un multiplicateur de tension, et permet ainsi de créer des si-
gnaux de sortie à des fréquences correspondant à des sommes pondérées des fréquences
d'entrée. On s'attarde ici sur le cas d'un mélangeur supposé idéal. On suppose que les
deux signaux en entrée sont des sinusoïdes pures de pulsations respectives ω1 et ω2. Le
premier signal d'entrée est arbitrairement choisi comme référence de phase. Le second
signal est supposé déphasé de φ par rapport à la référence de phase. Puisque le circuit
est un multiplieur de tensions, le signal de sortie sout s'écrit alors :

sout = cos(ω1t) cos(ω2t+ ϕ) =
cos([ω1 + ω2]t+ ϕ)

2
+

cos([ω1 − ω2]t− ϕ)

2
(1.66)

La �gure 1.27 montre un mélangeur supposé idéal. Un signal de pulsation ω1 (cor-
respondant à une fréquence f1) est appliqué en entrée et le mélangeur est alimenté avec
un oscillateur local oscillant à la pulsation ω2. Le signal de sortie présente alors, d'après
l'équation 1.66, les pulsations ω1 + ω2 et |ω1 − ω2| :

Figure 1.27 � Principe d'un circuit mélangeur idéal, pour un signal de pulsation ω1 en
entrée et alimenté par un oscillateur à la pulsation ω2.

L'équation 1.66 montre qu'un mélangeur idéal alimenté par le signal que l'on souhaite
décaler en fréquence et le signal d'un oscillateur local permet de transposer le signal d'in-
térêt dans une autre bande de fréquence tout en préservant la phase du signal d'origine.
Les radios logicielles peuvent donc être utilisées pour imposer les déphasages voulus aux
échantillons reçus ou émis en bande de base numérique. Les signaux analogiques asso-
ciés préservent ces déphasages aux imperfections des mélangeurs près, permettant un
fonctionnement en alignement de phase.
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Hétérodynage

En pratique, les antennes captent une multitude de signaux dans les bandes de fré-
quences autour de la fréquence porteuse. Ces signaux sont bruités et de faible puissance
à cause de la distance entre l'émetteur et le récepteur. En réception, il est donc nécessaire
d'ampli�er et de �ltrer les signaux analogiques reçus. Le LNA (�Low-Noise Ampli�er� en
anglais) est chargé de l'ampli�cation des signaux en limitant le bruit ajouté. Les �ltres
passe-bande permettent, eux, de sélectionner le canal d'intérêt autour de la fréquence
porteuse pour éliminer les signaux reçus dans les bandes de fréquences avoisinantes.

Cependant, la conception de �ltres sélectifs à fréquence variable est plus di�cile
à hautes fréquences qu'à des fréquences plus basses. La solution généralement admise
consiste à d'abord transposer les signaux reçus dans une bande de fréquence intermé-
diaire, pour laquelle les �ltres sont plus faciles à réaliser et o�rent un meilleur gain (ce
qui limite le besoin de rajouter des ampli�cateurs supplémentaires). C'est le principe
d'hétérodynage. Selon les besoins et architectures, plusieurs étages peuvent aussi être
mis en cascade pour assurer la qualité des signaux reçus transposés en bande de base.
Dans un émetteur, des transpositions de fréquence sont également utilisées pour assurer
l'ampli�cation et limiter les harmoniques des signaux émis.

Convertisseurs

L'idée de base de la radio logicielle est d'implémenter un maximum de ses compo-
sants en logiciel, mais pour cela seuls des signaux numériques, c'est-à-dire des valeurs
quanti�ées et discrétisées du signal codées sur un nombre n dé�ni de bits, peuvent être
traités. Les ondes électromagnétiques utilisées dans les télécommunications captées par
l'antenne sont converties en tensions analogiques. Les convertisseurs sont chargés de
convertir les signaux analogiques reçus (une fois ces signaux analogiques ramenés dans
des bandes de fréquences adaptées aux composants numériques) en signaux numériques
et, inversement, de générer à partir des signaux numériques des tensions analogiques
permettant, après reconversion en bande de fréquence RF, de transmettre correctement
l'information. En réception, on parle de convertisseur analogique-numérique ou "ADC"
pour "Analog to Digital Converter" en anglais. En émission au contraire, on parle de
convertisseur numérique-analogique, ou "DAC" pour "Digital to Analog Converter".

Figure 1.28 � Principe d'un convertisseur, analogique-numérique ou numérique-
analogique [73].
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La �gure 1.28 montre le principe de fonctionnement d'un convertisseur de fréquence
d'échantillonnage fe = 1/Te = 400 échantillons/s, capable de quanti�er les signaux ana-
logiques sur n = 4 bits, donc de coder 2n = 16 valeurs di�érentes pour ladite tension.
Si le convertisseur est analogique-numérique, la tension analogique est le signal d'entrée.
La valeur de cette tension est mesurée à des instants précis Te, par exemple à l'aide
d'un système échantillonneur-bloqueur, et discrétisée en la valeur la plus proche per-
mise par le nombre de valeurs qui peuvent être codées par le convertisseur sur n bits.
Le résultat est la tension en rouge sur la �gure 1.28. Pour chaque valeur discrète de
cette tension, le convertisseur associe alors une valeur codée sur n bits qui peut être
utilisée pour traitement numérique du signal par logiciel. Le principe est le même pour
un convertisseur numérique-analogique, sauf que les données d'entrée sont les valeurs
codées sur n bits. La sortie du convertisseur est alors la tension marquée noire sur la
�gure 1.28, une tension analogique puisque les temps de montée réels du convertisseur
ne sont jamais nuls. Evidemment, dans un sens comme dans l'autre, plus le nombre de
bits sur lequel les valeurs binaires peuvent être codées est grand et plus la fréquence
d'échantillonnage fe est élevée, plus la tension analogique originelle (en noir sur la �gure
1.28) peut être approximée �nement, mais plus la quantité de données à traiter dans
un temps donné est importante. Les convertisseurs d'aujourd'hui peuvent atteindre des
fréquences d'échantillonnages de l'ordre du gigasample/s pour une résolution faible (6 à
8 bits) ou des fréquences de centaines de mégasamples/s pour des résolutions plus élevées
(entre 12 et 18 bits) [74, 75].

Oscillateur contrôlé en tension (VCO)

Un oscillateur contrôlé en tension, souvent appelé VCO pour �Voltage-Controlled
Oscillator�, est un circuit électronique capable de générer un signal périodique dont la
fréquence dépend de la tension appliquée à son entrée. En faisant varier cette tension
d'entrée, il est ainsi possible de contrôler la fréquence à laquelle oscille le signal de sor-
tie. Cette propriété explique leur utilisation dans de nombreuses applications, parmi
lesquelles les boucles à verrouillage de phase présentées ci-après. On peut citer comme
applications les circuits générateurs d'horloge [76], les générateurs de fréquence (produc-
tion de musique avec de l'électronique par exemple), ou même le pilotage de réseaux
phasés à l'aide de réseaux de VCO couplés [77, 78].

Boucle à verrouillage de phase

Une boucle à verrouillage de phase, ou "PLL" pour "Phase-Locked Loop" en anglais,
est un circuit électronique dont la phase du signal de sortie (et par extension, sa fré-
quence) est asservie sur la phase (ou la fréquence, respectivement) du signal d'entrée. La
�gure 1.29 présente un montage de boucle à verrouillage de phase.

Figure 1.29 � Principe d'une boucle à verrouillage de phase.
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Un circuit comparateur de phase permet de générer une tension VP proportionnelle
au déphasage entre la tension variable d'entrée Vi et la tension vosc utilisée comme
référence de phase. Après �ltrage, la tension Vs est à la fois une tension de sortie du
circuit et la tension d'entrée d'un VCO pour régulation. Le �ltre de boucle est choisi selon
l'application visée (ici un passe-bas permet d'éliminer les variations de phase hautes-
fréquences). Cette régulation est réalisée par le biais du VCO et assure qu'en régime
permanent, les tensions Vs et Vosc demeurent constantes. En e�et, comme la tension
de sortie Vs est proportionnelle au déphasage entre les deux tensions Vi et Vosc, une
augmentation de ce déphasage (signe que la fréquence de Vi est supérieure à celle de Vosc)
entraîne une augmentation de Vs. Puisque la tension Vs en entrée du VCO augmente,
la fréquence du signal de sortie, Vosc, augmente à son tour, réduisant ainsi le déphasage
avec la tension Vi et entraînant une régulation dans le sens opposé. Cette boucle ne peut
converger que si les fréquences de Vi et Vo sont égales et maintiennent un déphasage
constant entre les deux signaux (la sortie d'intérêt dans cette application est Vosc).
Comme les VCO, les boucles à verrouillage de phase sont utilisées pour de nombreuses
applications. Dans notre cas, les signaux d'horloge nécessaires au fonctionnement des
radios logicielles sont synchronisés à l'aide de boucles à verrouillage de phase, ce qui
introduit la nécessité de calibrer les di�érentes voies de l'émetteur-récepteur, comme
développé plus tard dans ce manuscrit.

FPGA

"FPGA" vient de l'anglais "Field-Programmable Gate Array". Il s'agit d'un circuit
électronique intégré constitué d'un grand nombre de portes logiques et qui peut être
programmé par l'utilisateur à l'aide d'un langage de description matériel, le VHDL (de
"VHSIC-HDL" pour "Very High Speed Integrated Circuit Hardware Description Lan-
guage"). Selon les caractéristiques du circuit FPGA utilisé et le programme implémenté,
il est possible de modi�er les fonctions logiques réalisées par le circuit, et ainsi de décrire
par des algorithmes le comportement de di�érents matériels. Dans le cadre des travaux
présentés ici cependant, on utilise les fonctions logiques implémentées dans le FPGA des
radios commerciales utilisées, sans intervenir directement sur ce FPGA pour modi�er la
partie du matériel émulée.

Processeur et Digital Signal Processor (DSP)

Un processeur est un circuit électronique capable d'exécuter des instructions machine,
base de tout programme informatique. Ces instructions peuvent être des opérations arith-
métiques plus ou moins compliquées selon les cas, des opérations logiques ou de contrôle,
ou des opérations de lecture ou d'écriture sur di�érentes entrées/sorties. Le processeur
rassemble la majeure partie des capacités de calcul d'un système embarqué. Il est capable
de réaliser un nombre limité d'instructions élémentaires, et a pour but de permettre de
réaliser la plus grande diversité d'applications logicielles possible, par opposition aux
unités de calcul spécialisées et optimisées pour un type de calcul précis, comme les pro-
cesseurs graphiques ("GPU" pour "Graphics Processing Unit") ou les processeurs de
signal numérique (plus souvent appelés "DSP" pour "Digital Signal Processor").

Une radio logicielle ayant pour principe de réaliser les opérations de traitement de
signal dans le domaine numérique, elle repose sur l'utilisation d'une unité de calcul. La
présence d'un DSP, optimisé pour les calculs de traitement numérique du signal, est un
atout pour une radio logicielle en termes de performance, mais l'utilisation d'un proces-
seur peut être justi�ée par des contraintes d'embarquement et de coût : la radio logicielle
s'occupe alors de numériser les signaux à grande vitesse et de les transmettre à un or-
dinateur qui réalise la majeure partie des opérations de traitement de signal numérique
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[79]. Les radios logicielles commerciales utilisées dans ces travaux, les �Universal Software
Radio Peripherals� (USRPs) [80], utilisent cette dernière architecture.

1.5.3 Débit de données

Les données échantillonnées par les radios logicielles sont traitées en bande de base
numérique. Une partie de ce traitement peut être réalisée dans un FPGA, mais une unité
de calcul (un DSP ou un processeur par exemple) est nécessaire. Selon son architecture,
la radio logicielle peut intégrer une unité de calcul ou utiliser celle d'un ordinateur. Dans
tous les cas, puisque les convertisseurs échantillonnent des données à une fréquence élevée
sur une ou plusieurs voies, se pose la question du débit de données maximal entre les
convertisseurs et l'unité de calcul. Les paramètres à prendre en compte pour estimer ce
débit incluent :

� le nombre de voies sur lesquelles des données sont échantillonnées.

� la résolution des convertisseurs (le nombre de bits sur lesquels les données sont
codées). On considère dans ce manuscrit des échantillons I/Q. Il faut donc trans-
férer les parties réelle et imaginaire de nombres complexes, chacune codée sur le
nombre de bits permis par la résolution des convertisseurs.

� la fréquence d'échantillonnage des convertisseurs, en nombre d'échantillons par
seconde (SPS pour �Sample Per Second� en anglais) et par voie.

Le tableau 1.30 résume quelques exemples chi�rés d'applications de réception de
données et les débits associés.

nombre résolution des fréquence débit
application de voies convertisseurs d'échantillonnage (Gbits/s) interface

(x2 échantillons I/Q) (MSPS)
station de câble

réception pour 1 16 bits 25 0,78 1 Gbit
tir instrumenté Ethernet

station de Thunderbolt 3
suivi sur 4 16 bits 8,33 1,04 vers double
4 voies 1 Gbit Ethernet

réception à carte 10 Gbit
haut débit 2 16 bits 100 6,25 Ethernet ou
sur 2 voies PCIexpress
station de Double
suivi avec le 16 16 bits 25 12,5 10 Gbit

réseau planaire Ethernet ?

Figure 1.30 � Exemples d'applications de réception de données et débits estimés asso-
ciés.

Le tableau 1.30 montre que, selon les paramètres de l'application, les débits de trans-
fert des données échantillonnées vers l'unité de calcul peuvent rapidement atteindre
des valeurs élevées. Certaines technologies permettent d'assurer des débits aussi élevés,
comme les cartes PCIe (�PCI-Express�) [81] qui assurent une connexion câblée entre la
radio logicielle et le bus PCI-Express de l'ordinateur. Dans le cas des systèmes multi-
voies comme les réseaux d'antennes, un nombre de voies élevé entraîne également une
multiplication des débits nécessaires. Toujours selon le nombre de voies du système, le
nombre de modules de radio logicielle utilisés doit également être adapté. Chacun de ces
modules devant transmettre ses données à l'unité de calcul de façon synchronisée avec les
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autres, un nombre important de radios logicielles entraîne donc une nécessité d'adapter
les interfaces (est-il envisageable, selon les contraintes de l'application, de connecter 8 ou
16 radios logicielles sur une interface capable de supporter un débit de 12,5 Gbits/s ?).

Il faut également noter qu'au-delà de la capacité d'assurer le débit de données entre
les convertisseurs et l'unité de calcul, un �ux de données de plusieurs Gbits/s pose
également la question des capacités de cette unité de calcul (de l'ordinateur pilotant
la radio logicielle par exemple) à enregistrer et/ou traiter ces données en temps réel.
En fonction du débit et du traitement de signal requis par l'application, il est possible
que l'unité de calcul ne soit pas assez rapide. De la même façon, l'enregistrement de
données en temps réel est limité par la vitesse d'écriture maximale dans la mémoire du
système. Si l'on souhaite s'a�ranchir des limitations technologiques pour un nombre de
voies trop important, un traitement décentralisé des données peut être adopté [54], mais
amène d'autres dé�s techniques au niveau de la synchronisation entre les modules, la
parallélisation et hiérarchisation des tâches, la modularité du système, etc.

1.5.4 Partie logicielle

L'intérêt des radios logicielles consiste à réaliser un maximum d'opérations dans le
domaine numérique, c'est-à-dire en traitant des signaux numérisés à l'aide d'instructions
informatiques. La partie suivante présente donc deux des outils les plus communément
utilisés pour le pilotage de radios logicielles, Matlab et son outil de programmation
graphique associé, Simulink, et le logiciel libre GNU Radio.

Matlab et Simulink

Simulink est un outil de programmation graphique intégré à Matlab et intégrant
les programmes nécessaires pour piloter de nombreuses radios logicielles du commerce.
Il pro�te de la grande bibliothèque de fonctions de Matlab et o�re un environnement
de travail confortable, avec à disposition des fonctions de haut niveau pour épargner
à l'utilisateur des réglages trop complexes, des outils de contrôle et de test ou encore
des tutoriels en ligne ou en vidéo. Simulink étant un outil de programmation graphique
utilisant des fonctions Matlab, il est possible de piloter les mêmes radios logicielles di-
rectement à l'aide de fonctions Matlab si besoin est. Matlab et Simulink permettent de
piloter, entre autres, les cartes USRP vendues par National Instruments [82], les SDR
Zynq comme la Picozed �System-On-Module� (SOM) [83], ou encore le dongle USB RTL-
SDR [84]. Cependant, Matlab et Simulink sont des logiciels propriétaires et l'achat d'une
licence est donc obligatoire pour utiliser ces outils.

GNU Radio

GNU Radio est un outil de développement logiciel pour le traitement numérique
de signal et le pilotage de radios logicielles [85]. Cet outil peut être installé sur une
distribution Linux, Windows ou MacOS, mais est principalement conçu et optimisé pour
fonctionner sous Linux. GNU Radio forme un outil puissant et complet qui présente par
rapport à Matlab l'avantage d'être libre de droit. C'est l'outil utilisé dans cette thèse ; il
est donc présenté plus en détail ici.

GNU Radio traite les données numériques sous la forme de �ux d'échantillons tran-
sitant entre des fonctions de traitement du signal numérique. Les échantillons transitent
par tampons (on utilisera le terme anglais plus courant de "bu�er" par la suite), c'est-à-
dire qu'à l'appel d'une fonction, celle-ci traite un bu�er entier d'échantillons et produit
en sortie un bu�er d'échantillons traités. Ce nouveau bu�er peut alors être traité par la
fonction suivante lors de son prochain appel et ainsi de suite. Chaque �ux traite donc
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des échantillons générés en continu (directement par logiciel ou échantillonnés avec un
convertisseur) par des fonctions appelées "sources" jusqu'à ce qu'ils soient consommés
par une ou plusieurs fonctions sans bu�er de sortie appelées "sink" (comme une fonc-
tion d'a�chage graphique ou d'écriture dans un �chier). L'ensemble constitué par une
fonction, ses bu�ers d'entrée et de sortie, ses paramètres, etc, est appelé un bloc et doit,
selon la philosophie des concepteurs de GNU Radio, réaliser une opération la plus élé-
mentaire possible. Un programme écrit à l'aide de GNU Radio est essentiellement un
programme Python rassemblant l'ensemble des �ux d'échantillons à traiter. Chaque bloc
peut être codé en Python ou en C++ selon les besoins en termes de performances de
la fonction. GNU Radio possède également une interface graphique, appelée GNU Ra-
dio Companion, qui permet de générer le code Python d'un programme GNU Radio en
liant graphiquement les di�érents blocs entre eux, comme sur Simulink. Cette interface
de programmation graphique montre explicitement les blocs et les �ux de données. Un
exemple est présenté dans la �gure 1.31. Dans cet exemple, deux �ux sont créés par les
blocs "Random Source" et "Noise source" respectivement, et sont utilisés par les blocs
Sink d'a�chage graphique "WX GUI Scope Sink" et "WX GUI Number Sink". Lorsque
les données sont échantillonnées grâce à une radio logicielle, le traitement est alors réalisé
dans GNU Radio en temps réel.

Figure 1.31 � Exemple de graphique dans GNU Radio Companion (GRC) utilisé pour
générer le programme Python correspondant.

1.5.5 Etat de l'art des radios logicielles

Matlab et GNU Radio sont des outils logiciels permettant de piloter la majorité des
radios logicielles commercialisées aujourd'hui. Celles-ci sont présentées dans la partie
suivante. Quelques étapes importantes de l'évolution des produits conçus au cours de ces
dernières décennies sont également discutées.

Quelques étapes importantes dans l'histoire de la radio logicielle

L'histoire de la technologie de la radio logicielle est intimement liée à celle des unités
de calcul [86], le développement de microprocesseurs, FPGAs, etc permettant la réali-
sation de plateformes de radio logicielle plus évoluées. La �gure 1.32 présente certaines
étapes importantes de la courte histoire de la radio logicielle.

Les premières études rendues publiques sur le développement de la radio logicielle en
tant que technologie se situent dans les années 90 avec les projets militaires américains
SpeakEasy [87]. La première génération du projet SpeakEasy avait pour but de permettre
la communication avec une dizaine d'appareils de télécommunications spécalisés de l'ar-
mée américaine à l'aide d'une unique plateforme, et devait permettre d'amorcer le virage
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Figure 1.32 � Quelques étapes de l'histoire de la radio logicielle, située par rapport au
développement des processeurs [86].

entre deux époques : la première durant laquelle la technologie progressait "lentement"
et où un appareil ultra spécialisé avait une durée de vie de plusieurs dizaines d'années, et
la seconde où les progrès réalisés amenaient (et amènent encore aujourd'hui) à renouveler
le même équipement tous les deux ans a�n de rester à la pointe des performances, que
ce soit dans le domaine des applications civiles ou militaires. La deuxième plateforme
SpeakEasy était quant à elle capable de communiquer avec un nombre encore plus grand
d'appareil et était la première plateforme de développement pour radio logicielle à inté-
grer un FPGA. Ces avancées majeures furent suivies par le développement de la "Digital
Modulator Radio" (DMR) par la navy américaine. Les radios logicielles les plus connues
par la suite furent développées dans les années 2000, après l'arrivée sur le marché de
processeurs et de FPGAs plus puissants. Cette période marqua également l'arrivée de
la radio logicielle dans les secteurs civils, où la téléphonie mobile et l'enseignement sont
considérés comme les applications majeures [88, 89]. Le début des années 2000 marqua
ainsi par exemple l'arrivée des "Universal Software Radio Peripherals" (USRPs) d'Et-
tus Research [90], développées pour o�rir aux chercheurs, aux universités ou encore aux
radioamateurs un système compétitif à bas coût. Là où la première série d'USRP assu-
rait la connexion avec l'ordinateur externe par USB, la deuxième série (USRPs N200 et
N210) utilisait une interface gigabit Ethernet. La série plus récente des "USRPs X" est
présentée dans la partie suivante.

Les radios logicielles aujourd'hui

Bien qu'encore aujourd'hui en plein milieu de son développement, la technologie de
la radio logicielle est aujourd'hui bien plus démocratisée qu'à ses débuts. Il existe de
nombreuses plateformes grand public disponibles dans des gammes de prix allant de
quelques dollars à plus de dix-mille dollars [91]. En ce qui concerne les plateformes les
plus abordables, on peut penser aux produits suivants :
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� le dongle RTL2832U DVB-T [84], vendu pour quelques dollars sur internet et
capable de fonctionner entre 30 et 1700 MHz.

� la HackRF One de Great Scott Gadgets [92], pouvant émettre ou recevoir en semi-
duplex entre 1 MHz et 6 GHz à raison de 20 mégasamples par seconde (Msps)
codés sur 8 bits au prix de trois cents dollars environ.

� la plutoSDR de AnalogDevices [93], fonctionnelle en duplex entre 70 MHz et 6
GHz [94] à raison de 20 MHz de bande passante pour des convertisseurs sur 12
bits pour moins de deux-cents dollars.

Parmi les radios logicielles tirant parti du processeur d'un ordinateur, on peut citer :
� la plateforme Sora [95] développée par Microsoft avant d'être rendue libre d'accès.
� la plateforme KUAR [96] mise au point par l'université du Kansas.
� le projet WARP (�Wireless Open-Access Research Platform�) développé par la

Rice University de Houston [97].
� le projet RHINO (�Recon�gurable Hardware Interface for Computing and Ra-

dio�) créé par l'université de Cape Town en Afrique du Sud pour la recherche et
l'enseignement, utilisant un FPGA Xilinx et un processeur ARM Cortex A8 [98].

� les USRPs conçues par Ettus Research, vendues par National Instruments [90].

La plateforme Atomix [99], quant à elle, tire parti d'un DSP plutôt qu'un processeur.
Certaines plateformes exploitent au maximum un FPGA embarqué ; c'est le cas du projet
Airblue [100] et des plateformes Xilinx utilisant les circuits Zynq, telles que la Zedboard
[101].

1.5.6 Radios logicielles utilisées pendant cette thèse

Le but de cette thèse est de réaliser des études sur l'utilisation de la technologie
radio logicielle dans les applications à cohérence et alignement de phase, et plus par-
ticulièrement pour les télémesures et le suivi de projectile. L'idée est de réaliser une
démonstration de concept et de permettre une comparaison des architectures spéciali-
sées largement utilisées aujourd'hui avec les radios logicielles commerciales. Dans cette
optique, le choix s'est arrêté à une plateforme adaptée à la démonstration de concept. La
partie suivante présente plus en détail la plateforme USRP X310 de National Instruments
utilisée tout au long de cette thèse. L'ensemble des informations sur la partie matérielle
comme la partie logicielle de ces plateformes sont libres d'accès. La partie matérielle
est intégralement consultable via [102] tandis que la partie logicielle est disponible sur
GitHub [103].

National Instruments USRP X310

Parmi les plus performantes du marché au sein de la famille des SDR qui exploitent le
processeur d'un ordinateur, les USRPs X310 de National Instruments peuvent embarquer
deux cartes �lles amovibles (à acheter séparément) constituant les frontaux analogiques.
La carte mère d'une USRP X310 est, quant à elle, équipée de quatre convertisseurs. Deux
ADC et deux DAC permettent ainsi d'échantillonner jusqu'à 200 Msps sur 14 et 16 bits
respectivement. Elle embarque un FPGA Kintex-7 de chez Xilinx. Ce FPGA implémente
à l'achat les fonctionnalités permettant des conversions entre bandes de fréquences, déci-
mation, interpolation, et autres fonctions de traitement du signal numérique. De l'espace
mémoire est également disponible pour que l'utilisateur implémente des fonctions de trai-
tement additionnelles et obtienne une meilleure répartition des tâches entre processeur
et FPGA, donc de meilleures performances. L'interface entre la radio logicielle et l'ordi-
nateur est assurée par des connexions Ethernet 1 et 10 gigabit/seconde (gigE), et peut
être améliorée en utilisant une carte PCIEe Express (on peut alors atteindre les 200
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Msps en duplex autorisée par les convertisseurs). L'USRP X310 est vendue à 5500 e
pièce environ. La �gure 1.33 montre une USRP X310 ouverte, utilisant deux cartes �lles
pour fonctionner en duplex sur deux voies et pilotée via un câble Ethernet. Des USRPs
X310 sont également utilisées au sein du groupe de recherche STC pour la réception de
télémesures avec une unique antenne.

Figure 1.33 � USRP X310 pilotée par Matlab via un câble Ethernet, utilisant deux
voies sur deux cartes �lles.

Cartes �lles UBX-160

Deux USRPs X310 sont utilisées pour permettre un fonctionnement sur quatre voies
en réception comme en émission, en duplex. Chaque USRP est équipée de deux cartes
�lles UBX-160 [104] permettant à l'USRP de fonctionner jusqu'à 6 GHz avec une bande
passante de 160 MHz, su�sante pour les applications de cette thèse dans laquelle les
fréquences d'utilisation se situent entre 1 et 3 GHz. L'utilisation de cartes �lles UBX-160
permet en outre d'assurer une cohérence de phase entre les voies des USRPs synchronisées
sur les mêmes sources, prérequis fondamental pour les applications visées. Une carte �lle
UBX-160 est vendue pour 1200 e pièce environ. La �gure 1.34 montre une carte �lle
UBX-160.

Figure 1.34 � Vue d'une carte �lle UBX-160.

On peut noter ici la sortie, après le début de cette thèse, de la carte �lle twinRX [48]
intégrant deux voies en réception à elle seule. Il est donc possible d'embarquer quatre
voies en une seule USRP et de s'a�ranchir de la nécessité de synchroniser plusieurs
plateformes. De plus, cette carte �lle assure non seulement une cohérence de phase, mais
également un alignement des phases de chaque voie, encore une fois nécessaire pour
les applications visées. Les cartes �lles twinRX sont vendues 2800 e pièce environ, les
rendant à peine plus chères que deux cartes UBX-160. Cependant, elles sont limitées à
un fonctionnement réception, là où les applications visées peuvent être bidirectionnelles.
De plus, un système de plus de quatre voies nécessite dans les deux cas de synchroniser
plusieurs USRPs. Pour ces raisons et pour assurer l'applicabilité des concepts étudiés
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quelle que soit la taille du réseau d'antennes, les travaux présentés ici utilisent deux
USRPs synchronisées embarquant chacune deux cartes �lles UBX-160.

Débit de données entre USRPs et ordinateur

Les problématiques liées aux débits de données élevés requis par les applications
multi-voies basées sur la radio logicielle ont été présentées dans la section 1.5.3. Chaque
USRP est équipée de deux ports Ethernet 1 Gbit / 10Gbits et d'un port PCI-express
pour interfaçage selon les besoins de l'application et l'ordinateur utilisé. Le système
commercial étudié pendant les mesures est présenté dans la section 2.1.1 du chapitre
2. La question du débit de données et de l'interface entre USRPs et ordinateur y est
abordée pour les mesures en environnement anéchoïque. Le changement d'interface lié
aux besoins spéci�ques de l'application �nale est développé dans la section 2.9 du chapitre
2, qui présente les résultats expérimentaux obtenus.

Octoclock-G

Puisque cette étude nécessite l'utilisation de plusieurs USRPs dans le cadre d'appli-
cations à alignement de phase, il apparaît nécessaire de synchroniser les oscillateurs et
convertisseurs de ces USRPs à une référence commune. Le fabricant vend un appareil des-
tiné à partager une signal commun de référence en fréquence à 10 MHz et une référence
de temps en un signal de 1 Pulse Par Seconde (PPS), distribuable jusqu'à un maximum
de huit USRPs de di�érents modèles : l'Octoclock [105]. L'appareil peut également em-
barquer un oscillateur discipliné par signal GPS (puce "GPSDO" pour "GPS Disciplined
Oscillator") a�n de s'a�ranchir du besoin de référence pour l'Octoclock lui-même. Cette
thèse utilise un Octoclock-G, c'est-à-dire équipé d'une puce GPSDO, comme illustré
dans la �gure 1.35. Le fabricant annonce une précision de 50 ns sur le signal PPS une
fois l'Octoclock synchronisé sur une constellation GPS [106].

Figure 1.35 � Photo d'un Octoclock-G, modèle d'Octoclock équipé d'un GPSDO

Pilotage par GNU Radio

Les USRPs peuvent être pilotées par ordinateur à l'aide de GNU Radio. En e�et,
des fonctions présentes dans l'arborescence de base de GNU Radio permettent de pi-
loter simplement une USRP pour numériser des signaux reçus ou générer des signaux
analogiques correspondant aux �ux de données en entrée du bloc. La �gure 1.36 montre
les blocs GNU Radio correspondant au pilotage d'USRPs, tels qu'ils sont visibles dans
l'interface graphique GNU Radio Companion.

Les mots-clés "Source" et "Sink" sont à comprendre du point de vue de GNU Radio
et de son fonctionnement en �ux de données. "USRP Source" est donc un bloc géné-
rateur d'échantillons I/Q, ce qui implique un fonctionnement en réception, à l'inverse
de "USRP Sink" qui implique un fonctionnement en émission. Les ordinateurs utilisés
fonctionnent tous sous Linux mais peuvent utiliser des distributions di�érentes, notam-
ment Mint et Ubuntu. La version de GNU Radio utilisée est la version 3.7.13.4. Puisque
GNU Radio n'implémente pas de base de fonctions destinées au traitement des réseaux
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Figure 1.36 � Blocs pour piloter des USRPs, accessibles dans GNU Radio et GNU
Radio Companion. Ils peuvent être utilisés simultanément pour du full-duplex à deux
fréquences porteuses di�érentes.

d'antennes et aux applications à alignement de phase, il est également nécessaire d'im-
plémenter les algorithmes correspondant aux di�érents points développés dans la partie
sur le traitement des réseaux. Pour ce faire, GNU Radio propose un outil permettant
de créer de nouveaux blocs codés par l'utilisateur, référés sous le nom de modules "Out-
Of-Tree", pour les ajouter à la bibliothèque de fonctions disponibles. Cet outil s'appelle
"gr_modtool' et est présenté dans la partie suivante.

Outil de développement gr modtool

Ajouter de nouveaux blocs à ceux déjà existants peut s'avérer complexe pour l'utilisa-
teur non expérimenté. Un outil permet donc de générer les �chiers nécessaires pour créer
de nouveaux blocs et assurer leur intégration à GNU Radio. Cet outil, "gr_modtool",
ne fait cependant "que" générer les �chiers nécessaires. Programmer les fonctions né-
cessaires, gérer les entrées-sorties du bloc et leur taux d'interpolation ou décimation,
compiler et débugger le bloc demeurent le travail de l'utilisateur. Pour cette raison, un
tutoriel sur l'utilisation de gr_modtool pour la création de blocs dans GNU Radio est
joint en annexe. Plusieurs tutoriels sont également disponibles en anglais sur internet
[85]. Ces derniers ne permettant pas de réaliser des blocs plus compliqués, regarder le
code source d'un bloc dont la structure se rapproche du bloc que l'on souhaiterait faire
(di�érents types de données en entrée par exemple) reste un excellent moyen de s'infor-
mer pour coder son propre bloc. La communauté est également disponible pour aider les
membres qui ont e�ectué des recherches et ont malgré tout besoin de conseils [107].

1.6 Problématique : concevoir un système de contrôle d'an-

tennes avec des radios logicielles du commerce

Au travers des sections précédentes, nous avons exposé notre vision de l'état de l'art
des réseaux d'antennes et des radios logicielles. Comme détaillé dans la section 1.3.2,
les réseaux intelligents ont connu un développement très important avec l'augmentation
des besoins des applications en termes de gain, de résistance aux interférences entre
utilisateurs, etc. Aujourd'hui, ils sont utilisés dans de nombreux domaines d'application
des télécommunications.

La section 1.5.5, d'un autre côté, explique que la technologie plus jeune des radios lo-
gicielles a certes connu de forts développements avec la démocratisation et l'amélioration
des processeurs, de l'informatique et des algorithmes de traitement du signal numérique,
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mais est encore aujourd'hui considérée par les membres de la communauté comme à
ses débuts. Dans les faits, les réseaux d'antennes et la radio logicielle demeurent encore
séparés dans la grande majorité des applications. Nous pensons pourtant que la radio
logicielle est aujourd'hui su�samment mature pour tirer parti de ses avantages dans
les applications de pilotage de réseaux phasés. Certains travaux témoignent d'ailleurs
de l'intérêt grandissant de la communauté des télécommunications pour la radio logi-
cielle. Par exemple, les travaux [108, 109] présentent l'implémentation de l'algorithme
MUSIC à l'aide de modules SDR assemblés spéci�quement et les tests réalisés avec des
sous-réseaux linéaires pilotés à l'aide de commutateurs. Ces travaux sont généralement
conduits dans des contextes plus "classiques" des télécommunications, tels que l'adapta-
tion à des scenarii de multitrajets dans des environnements intérieurs [16], la localisation
d'émetteurs dans des environnements urbains [110], le suivi d'utilisateurs à pied ou en
voiture [111], etc.

Le groupe STC travaille à l'instrumentation de projectiles, un domaine d'application
aux contraintes très particulières au sein de la communauté des télécommunications du
fait des énormes accélérations subies par l'électronique embarquée, des problématiques
d'embarquement, ou encore du contexte où des appareils de télécommunications déli-
bérément hostiles peuvent être présents. Le groupe et l'ISL possèdent un savoir-faire
historique dans ce domaine, mais aujourd'hui les architectures déployées, qu'elles soient
analogiques ou numériques, sont conçues spéci�quement pour les applications visées. Au
vu de ce qui a été détaillé jusqu'ici, la �exibilité o�erte par les radios logicielles et leur
démocratisation justi�ent l'étude de leur application. La possibilité d'utiliser une archi-
tecture générique disponible dans le commerce à bas coût pour répondre aux di�érents
besoins des applications réalisées par STC représente un intérêt majeur, notamment en
termes de coût et de temps de développement. Ce travail est le fruit d'une collaboration
de l'ISL avec le laboratoire XLIM, qui apporte son expertise dans les domaines de la radio
logicielle, de l'électronique des radio-fréquences et du traitement des signaux analogiques
et numériques. L'exploration des performances atteignables à l'aide d'un système repo-
sant entièrement sur des radios logicielles commerciales n'est à notre connaissance pas
disponible dans l'état de l'art.

De plus, il est envisageable dans une vision à long-terme d'utiliser les démonstrations
de concept développées ici pour embarquer des architectures basées uniquement sur des
composants de radio logicielle sur étagère, ou de concevoir des architectures hybrides
tirant le meilleur des performances obtenues avec la radio logicielle et des architectures
analogiques. Il est en e�et possible que, dans le futur, les prix des plateformes exis-
tantes diminuent et que des plateformes plus performantes arrivent sur le marché et/ou
proposent des encombrements moindres. Il sera envisageable d'utiliser de tels systèmes
au niveau de stations au sol, ou de les embarquer dans des projectiles pour permettre
des communications sur plusieurs bandes de fréquences, augmenter la �abilité et la dis-
crétion de ces communications et améliorer leur robustesse face aux interférences. Ces
atouts sont par exemple intéressants dans le cadre des applications de réception GNSS,
pour lesquelles l'anti-brouillage rendu possible par le pilotage de réseaux d'antennes est
un facteur clé pour l'acquisition de données non corrompues.

Le travail présenté dans cette thèse doit ainsi servir à développer un système de
contrôle de réseaux d'antennes basé sur des radios logicielles commerciales, en gar-
dant le système développé le plus générique possible. Le système doit pouvoir fonction-
ner pour les di�érentes applications du groupe STC (télémesures, communications bi-
directionnelles et navigation GNSS en présence de brouilleurs) tout en gardant l'avantage
économique o�ert par des composants disponibles sur étagère à bas coût. Ce développe-
ment englobe l'identi�cation de solutions pour que le système réponde aux contraintes
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liées au contexte des applications à alignement de phase, l'implémentation des algo-
rithmes nécessaires, la mise en place de protocoles expérimentaux et la démonstration
de concept en conditions réelles avec un prototype. Le but est de démontrer l'ensemble
des possibilités et des limitations du système étudié. La connaissance des avantages et in-
convénients de cette solution par rapport à celles connues dans l'état de l'art doivent être
mises en évidence, et contribuer aux premiers pas de la technologie de la radio logicielle
dans le domaine du suivi et des télécommunications avec un projectile en vol.

Durant cette thèse, il s'agit de mettre en place des protocoles expérimentaux capables
de démontrer la fonctionnalité des concepts présentés à l'aide de radios logicielles. Les
contraintes liées à ces expérimentations incluent la mesure de performances obtenues avec
des réseaux d'antennes développés à l'ISL, de géométries diverses, lorsque pilotés par le
système étudié. Des tests en conditions réelles sont également réalisés en respectant les
protocoles de sécurité et les contraintes d'organisation liés au tir de projectiles à l'aide
de pièces d'artillerie.

1.7 Conclusion

Les concepts importants relatifs aux réseaux d'antennes et à la technologie de la
radio logicielle ont été présentés. Les réseaux d'antennes permettent, grâce au principe
d'interférences, de modi�er dynamiquement le diagramme de rayonnement de l'antenne
globale résultante. Ils sont généralement pilotés à l'aide de circuits dédiés développés spé-
cialement pour l'application visée. D'autre part, la radio logicielle permet de remplacer
certains composants analogiques par des algorithmes de traitement numérique, o�rant
une plus grande �exibilité dans les traitements réalisables avec le même matériel. Des
radios logicielles commerciales sont ainsi aujourd'hui disponibles sur étagère à bas coût
et sont fonctionnelles sur de larges gammes de fréquence. Les télécommunications avec
des projectiles tirés au canon, et l'état de l'art des travaux menés à l'ISL ont également
été abordés. Dans le cadre de ces travaux, un système de contrôle d'antennes basé sur
une architecture analogique dédiée et des déphaseurs quatre bits a été développé. Le
système s'est révélé fonctionnel, mais sou�re des limitations intrinsèques à l'utilisation
des déphaseurs embarqués et d'une architecture analogique dédiée. Cette étude est le
point de départ des travaux présentés dans la suite de ce manuscrit. En e�et, puisque
les domaines du pilotage de réseaux d'antennes et de la radio logicielle demeurent au-
jourd'hui essentiellement séparés, il est proposé d'étudier la faisabilité, les performances
et les limitations d'un système de contrôle d'antennes générique basé sur des radios logi-
cielles commerciales à bas coût. Un tel système o�re alors l'avantage d'être fonctionnel
sur une large bande de fréquence pour di�érentes géométries de réseaux et di�érentes
applications sans modi�cation du matériel. La �exibilité du système doit permettre un
fonctionnement pour un maximum d'applications visées par l'ISL en réduisant le temps
de développement nécessaire et les coûts de production, ainsi qu'une meilleure compré-
hension des avantages et inconvénients d'une solution entièrement numérique par rapport
à des solutions dédiées présentes dans l'état de l'art.
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Chapitre 2

RÉCEPTION DE DONNÉES
POUR APPLICATIONS À
ALIGNEMENT DE PHASE AVEC
DES RADIOS LOGICIELLES
COMMERCIALES

Ce chapitre présente le système étudié pour l'ensemble des travaux expérimentaux,
basé sur les radios logicielles commerciales USRPs X310 et les réseaux d'antennes dis-
ponibles. La capacité du système à recevoir des données en cohérence et alignement de
phase sur plusieurs voies et à piloter des réseaux phasés à di�érentes fréquences, et pour
di�érentes géométries, est évaluée. Le modèle mathématique utilisé pour dé�nir les pro-
blématiques à résoudre et les fonctionnalités implémentées est détaillé. L'ensemble des
expérimentations réalisées, ainsi que les traitements numériques des signaux associés,
sont également exposés. Pour implémenter les fonctionnalités présentées sous GNU Ra-
dio, l'outil gr_modtool est utilisé a�n de générer les di�érents �chiers nécessaires. Un
tutoriel sur l'utilisation de gr_modtool est joint en annexe.

2.1 Présentation de l'équipement utilisé

2.1.1 Station de réception à base de radios logicielles

Système étudié

Pour étudier la faisabilité d'un système de contrôle de réseaux d'antennes à base
d'USRPs X310, on propose de réaliser les di�érentes preuves de concept à l'aide de
deux USRPs synchronisées avec un Octoclock (cf. section 1.5.6 du chapitre 1). Les ex-
périmentations réalisées se limitent à deux ou trois USRPs (dans le cas des mesures
avec pondération d'amplitude), mais la synchronisation peut être étendue à jusqu'à huit
USRPs X310 pour des applications �nales. Plus d'USRPs peuvent être synchronisées en
utilisant des appareils Octoclock supplémentaires. Chaque USRP X310 peut émettre et
recevoir simultanément sur deux voies. Avec deux USRPs X310, l'on dispose ainsi de
quatre voies d'acquisition en réception et autant de voies pour l'émission de données. A
l'aide du système étudié, on propose donc de réaliser les tests sur des réseaux de quatre
antennes.
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Débit de données

Pour les mesures en environnement anéchoïque, les signaux sont échantillonnés à une
fréquence de 1 MSPS sur chaque voie. Pour des échantillons I/Q de 32 bits (voir les
sections 1.5.3 et 1.5.6 du chapitre 1), le débit total entre les USRPs et l'ordinateur est
de 128 Mbits/s environ, et peut donc être assuré à l'aide d'un commutateur Ethernet et
d'un câble 1 Gbit Ethernet.

Synchronisation entre USRPs

L'utilisation de l'Octoclock (cf. section 1.5.6 du chapitre 1) assure la synchronisation
dans les domaines fréquentiel et temporel entre USRPs de di�érents modèles. Le système
présenté ici utilise un modèle Octoclock-G, intégrant une puce GPSDO pour que la
référence commune distribuée aux USRPs soit synchronisée par signal GPS. Chacune des
deux USRPs est équipée avec deux cartes �lles UBX-160 (cf. section 1.5.6 du chapitre 1)
permettant un fonctionnement en duplex jusqu'à 6 GHz avec une bande passante de 160
MHz. Le constructeur garantit également la compatibilité de cette con�guration pour les
applications à cohérence de phase [112]. La �gure 2.1 présente le système ainsi constitué.

(a) Photo du système proposé.

(b) Schéma du système proposé.

Figure 2.1 � Emetteur/récepteur constitué de 2 USRPs X310 équipées de 2 cartes �lles
UBX-160 chacune et d'un Octoclock pour synchronisation. L'Octoclock est alimenté par
un signal GPS.

2.1.2 Réseaux d'antennes

La partie suivante introduit les réseaux d'antennes utilisés pour les tests d'applica-
tions à alignement de phase, en réception et en émission de données. Ces réseaux ont
été conçus pour des applications di�érentes. Ils sont donc de géométries di�érentes et
conçus pour des fréquences de travail di�érentes.

ULA de 4 éléments à polarisation linéaire à 2,3 GHz

Le premier réseau est linéaire uniforme (ULA), est constitué de quatre antennes
patches à polarisation linéaire et est conçu pour fonctionner dans la bande S [2,2 ; 2,4]
GHz [113], qui est réservée pour les applications de télémesure par le standard IRIG
106 [114]. Les réseaux d'antennes conçus pour fonctionner dans la bande S sont donc
réalisés pour que leur fréquence de résonance se situe à 2,3 GHz, la fréquence utilisée
pour les télémesures. Les patches constitutifs du réseau sont espacés d'une demi-longueur
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d'onde. La �gure 2.2 montre une photo de l'ULA placé sur un mât de mesure en chambre
anéchoïque.

Figure 2.2 � ULA de 4 patches à polarisation linéaire placé sur le mât d'une chambre
anéchoïque pour mesure.

ULA de 4 éléments à polarisation circulaire à 2,3 GHz

Le second réseau à géométrie linéaire disponible est constitué de quatre patches à po-
larisation circulaire droite (�RHCP� pour �Right Hand Circular Polarization� en anglais).
Il est conçu pour fonctionner à 2,38 GHz et les éléments sont espacés d'une demi-longueur
d'onde. La �gure 2.3 montre l'ULA sur son support pour mesure en environnement ané-
choïque.

Figure 2.3 � ULA de 4 patches à RHCP sur son support pour mesure en chambre
anéchoïque.

Réseau planaire de 4x4 éléments à 3,1 GHz

Un réseau planaire de quatre par quatre éléments est disponible pour les tests d'ap-
plications en deux dimensions. Chaque élément est un patch à polarisation linéaire et
l'espacement entre éléments adjacents est d'une demi-longueur d'onde selon les axes x
et y. Le réseau est optimisé pour une fréquence porteuse de 3,1 GHz. A l'aide d'un
seul Octoclock, il est possible de synchroniser huit USRPs X310 et de piloter les seize
éléments du réseau planaire, si le débit entre les USRPs et l'ordinateur est su�sant et
que le traitement sur seize voies peut être réalisé en temps réel. Dans les mesures pré-
sentées cependant, on se limite à l'alimentation de quatre éléments du réseau planaire
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par le système de réception selon di�érentes con�gurations. Des terminaisons 50 Ω sont
connectées aux éléments restants. Les seize éléments du réseau peuvent également être
alimentés par deux USRPs en ajoutant des diviseurs de puissance quatre voies a�n de
former des sous-réseaux de quatre éléments. Dans le cas où seulement quatre éléments
sont alimentés, on considère trois con�gurations consistant à alimenter :

� les quatre éléments d'une même ligne (rectangle bleu sur la �gure 2.4b).

� les quatre éléments d'une même colonne (rectangle vert sur la �gure 2.4b).

� les quatre éléments formant le carré central (pointillés rouges sur la �gure 2.4b).
Ces trois con�gurations permettent de former respectivement deux ULAs (à polari-

sations linéaires verticale et horizontale) et un réseau planaire de quatre éléments. La
�gure 2.4 montre une photo et une représentation des con�gurations de quatre éléments
considérées pour le réseau planaire.

(a) Photo du réseau planaire de
4x4 éléments.

(b) Schéma de di�érentes con�gurations propo-
sées pour alimenter 4 éléments du réseau pla-
naire.

Figure 2.4 � Réseau planaire de 4x4 éléments patches, conçu pour rayonner à 3,1 GHz.

Réseau conique de 4x3 éléments à 5,2 GHz

En�n, le réseau conique de 4x3 éléments patches à polarisation linéaire (présenté
dans la section 1.4.3 du chapitre 1) est utilisé pour tester les performances du système
de réception à une fréquence porteuse de 5,2 GHz. Les éléments sont répartis en quatre
sous-réseaux linéaires de trois éléments et peuvent tous être alimentés à l'aide de câbles
SMA de même longueur, comme illustré par la �gure 2.5a.

Dans le cadre des expérimentations présentées, trois éléments d'un sous-réseau sont
alimentés pour former un ULA à polarisation linéaire à 5,2 GHz. La problématique liée à
cette con�guration est de permettre une rotation du réseau considéré selon l'angle θ (le
procédé de mesure est développé dans la section 2.2). A�n de positionner l'ULA réalisé à
partir du réseau conique, un support dédié est conçu, comme montré par la �gure 2.5b.
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(a) Photo du réseau conique de
4x3 patches à polarisation
linéaire, à 5,2 GHz.

(b) Photo du support conçu pour permettre des
mesures pour des réseaux coniques pilotés par
radio logicielle.

Figure 2.5 � Photos du réseau conique à 5,2 GHZ et son support pour mesures.

Puisque les antennes alimentées forment un ULA, un nouveau repère lié à ce sous-
réseau linéaire est dé�ni (cf. section 1.1.9 du chapitre 1) et est a�ché sur la �gure 2.6.
Dans ce repère et pour les mesures d'un ULA, on considère uniquement le plan φ=90°
et les variations de l'angle θ.

Figure 2.6 � Photo de la pointe sur son support, avec le repère dé�ni lié à l'ULA
alimenté.
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Pour pouvoir comparer les résultats avec les autres mesures en géométrie linéaire
cependant, il est nécessaire d'aligner le centre géométrique de l'ULA considéré avec le
centre de rotation du mât. D'après les schémas en vue du dessus de la �gure 2.7, le centre
de rotation du mât est par défaut aligné avec le centre géométrique du réseau conique.
Pour les mesures présentées, il est nécessaire de permettre une translation de la pointe
selon un plan pour assurer l'alignement entre le centre géométrique de l'ULA considéré
et le centre de rotation du mât, comme montré par la �gure 2.7b. De plus, le support de
la pointe doit être tourné d'un angle α (la génératrice du cône) avant mesure.

(a) Réseau conique sur son support. L'ULA
considéré est désaxé par
rapport au centre de rotation du mât.

(b) Réseau conique sur son support,
après ajustement.

Figure 2.7 � Illustration de la problématique de conception du support mécanique pour
le réseau conique.

La �gure 2.8 montre plus en détail le support réalisé pour permettre ces translations.
Les degrés de liberté nécessaires pour positionner la pointe comme dans la �gure 2.7b
sont assurés par la rainure dans la plaque en plexiglass d'une part, et par la rainure dans
le support cylindrique en plastique d'autre part.

Figure 2.8 � Photo du support conçu pour le réseau conique, avec détail des plaques et
leurs rainures.
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2.2 Contextes de mesure

La partie suivante introduit les di�érents appareils et contextes de mesure utilisés
pour tester la station de réception étudiée. Deux appareils de mesure et deux montages
expérimentaux sont présentés.

2.2.1 Caractérisation à l'aide d'un analyseur de réseau vectoriel (VNA)

Les applications à alignement de phase nécessitant un contrôle précis de la phase
relative entre les di�érentes voies d'acquisition, la caractérisation de di�érents câbles et
composants RF est nécessaire. A cette �n, un analyseur de réseau vectoriel (�VNA� pour
�Vector Network Analyzer� en anglais) Rohde & Schwarz ZVA40 [115] permet de calculer
les paramètres S de l'élément mesuré. La �gure 2.9 montre une photo de l'appareil. Un
PNA E8363C 10 MHz-40GHz de Agilent Technologies [116] est également disponible.

Figure 2.9 � VNA ZVA40 de la marque Rohde & Schwarz pour caractérisation de
paramètres S.

2.2.2 Oscilloscope numérique

Un oscilloscope numérique RTP084 de Rohde & Schwarz [117] est disponible pour
observer simultanément jusqu'à quatre signaux analogiques à la fréquence de travail.
Pour ce faire, il permet d'échantillonner jusqu'à 20 Gsamples/s sur les quatre voies
disponibles, avec une résolution jusqu'à 16 bits, des signaux jusqu'à 8 GHz.

2.2.3 Chambre anéchoïque

Champ lointain en environnement anéchoïque

Pour chaque expérimentation et réseau d'antennes, le diagramme de rayonnement
(terme en amplitude et en phase) de chaque antenne et du réseau est d'abord mesuré
en environnement anéchoïque. Dans le cadre des mesures présentées, il est nécessaire
d'assurer une distance su�sante entre émetteur et récepteur pour que l'approximation
en champ lointain de la section 1.1.8 du chapitre 1 soit légitime. La distance minimale
requise entre deux antennes pour assurer un cas de champ lointain est généralement
appelée la distance de Fraunhofer [17]. Son expression dF est donnée par l'équation 2.1.
On appelle D la dimension maximale de l'antenne, que l'on estime généralement en
considérant le diamètre d'une sphère dans laquelle le réseau est inscrit, et λ la longueur
d'onde.

dF =
2D2

λ
(2.1)
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Selon le réseau d'antennes testé, la dimension maximale de l'antenne D va de 32 à
40 cm. Les applications visées pouvant présenter des fréquences d'utilisation allant de
1,5 GHz à plus de 5 GHz, il est nécessaire de maintenir une distance de plus de 3 mètres
entre le réseau et l'antenne de référence.

Placement des antennes

La chambre anéchoïque utilisée mesure une dizaine de mètres en longueur. Elle est
donc su�samment grande pour assurer un cas de �gure en champ lointain pour l'ensemble
des mesures. Une antenne cornet est ainsi placée comme référence (émetteur lorsque le
réseau reçoit des données et récepteur pour les mesures d'émission de données). Le réseau
mesuré est placé sur un mât lié à un moteur commandable en position et aligné avec le
cornet de référence à l'aide d'un pointeur laser. Le mât pilotable permet de réaliser des
rotations selon un unique axe, assimilé à l'angle θ dans les repères considérés. Pour les
ULAs, les mesures sont donc réalisées dans le plan φ=90° (cf. section 1.1.9 du chapitre 1).
De même, le support conçu pour la pointe conique à 5,2 GHz (cf. section 2.1.2) permet
de positionner le sous-réseau linéaire alimenté dans le même repère que les ULAs. Le
réseau planaire à 3,1 GHz pouvant être tourné de 90°, les mesures sont réalisées dans
les plans φ=90° et φ=0°. Les plans correspondant à des valeurs intermédiaires de φ ne
peuvent pas être mesurés. La rotation du mât permet de faire varier l'angle θ de -90° à
+90°. La �gure 2.10 illustre le montage résultant, vu du dessus.

Figure 2.10 � Placement du cornet de référence et du réseau mesuré, vu du dessus.

2.2.4 Champ de tir à Baldersheim

A�n de valider les concepts expérimentés en environnement anéchoïque, l'ISL dis-
pose d'un terrain d'expérimentation à Baldersheim où deux lignes de tir permettent de
tester les projectiles, l'électronique embarquée et les systèmes de télécommunications en
conditions réelles. Une application de suivi passif de projectile a été développée dans ces
travaux et validée expérimentalement à Baldersheim. Dans le cadre de cette application,
les tirs sont réalisés selon le montage indiqué sur la �gure 2.11. Les caméras rapides
placées aux points 1 et 2 sont commandables depuis le bunker et permettent de �lmer
la trajectoire du projectile pendant le vol. Des câbles coaxiaux assurent la liaison entre
le bunker et les caméras, ainsi que leur déclenchement synchronisé sur le coup de canon.
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Figure 2.11 � Montage mis en place pour validation en conditions de tir réelles.

Le personnel se rassemble dans le bunker au moment des tirs. Les projectiles sont
tirés au canon jusqu'à Mach 3 sur l'une des deux lignes à disposition et terminent leur
trajectoire dans la butte. Des connexions Ethernet et �bres optiques enterrées permettent
de contrôler depuis le bunker une station de réception pilotée par une USRP X310. Une
voie d'acquisition de cette USRP est connectée à une antenne à diagramme �xe (photo
d'une antenne cornet sur la �gure 2.11 placée dans l'axe de tir, derrière le canon. Cette
station de réception permet ainsi d'enregistrer le signal de l'émetteur embarqué dans le
projectile et de décoder les données de vol transmises.

La station de réception développée dans cette thèse est, elle, placée au niveau des
caméras rapides (point 1 sur la �gure 2.11). Elle est utilisée pour suivre électroniquement
le projectile en vol et optimiser la réception des données de vol. Des obstacles sont
présents entre la ligne de tir et la station de réception, réduisant la valeur de l'angle
à partir duquel le projectile est visible par le réseau pour la première fois. Pendant les
mesures en conditions réelles, le projectile est ainsi visible par le réseau sur une plage
angulaire de [-20° ;+50°]. L'application de suivi de projectile développée est présentée
plus en détail dans la section 2.9.

2.3 Automatisation des mesures

La section 2.2.3 a introduit le montage expérimental mis en place en chambre ané-
choïque. Les équipements de cette chambre qui sont dédiés à la mesure d'antennes né-
cessitent cependant d'alimenter directement le réseau mesuré et ne permettent donc pas
la mesure de diagrammes lorsque le réseau est piloté par des USRPs. Le moteur (sur
lequel reposent le mât et le réseau à mesurer) placé dans la chambre est contrôlé par un
logiciel propriétaire sous Windows, mais permet néanmoins l'utilisation de commandes
à distance. A�n de permettre des mesures automatisées lorsque les réseaux d'antennes
sont pilotés à l'aide d'USRPs, un moyen de commander le moteur par le biais de GNU
Radio est nécessaire. Dans ce but, une architecture client serveur est développée entre
l'ordinateur sous Linux, pilotant le réseau à l'aide de GNU Radio, et l'ordinateur sur
lequel le logiciel propriétaire de contrôle du moteur est installé. La liaison est assurée par
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un câble Ethernet et un programme C est utilisé sur l'ordinateur serveur (sous Windows,
pilotant le moteur) pour attendre les commandes envoyées par le client et contrôler le
moteur. Un bloc GNU Radio est développé et implémente le client. Les commandes sont
échangées entre client et serveur par le biais d'un protocole TCP/IP [118]. L'architecture
résultante est illustrée par la �gure 2.12.

Figure 2.12 � Architecture client-serveur développée entre GNU Radio et le logiciel
propriétaire pilotant le moteur.

Pour éviter l'utilisation de boucles �while�, incompatibles avec le fonctionnement de
GNU Radio, le fonctionnement du bloc est géré par une machine à états présentée par la
�gure 2.13. Le premier état se contente d'attendre que l'utilisateur déclenche une mesure,
correspondant à une rotation depuis un angle appelé θ0 jusqu'à un angle θ�n. Une fois
le signal de déclenchement d'une mesure reçu, une commande est envoyée au serveur
pour ordonner la rotation du moteur jusqu'à la position angulaire θ0. Le serveur renvoie
alors la position angulaire du moteur pour former une boucle de régulation. Lorsque la
position θ0 est atteinte, le premier point de mesure peut être enregistré. Le programme
véri�e alors, en fonction des angles θ0 et θ�n et de la résolution angulaire, s'il reste des
points de mesure. Si c'est le cas, la commande pour rotation vers la position du prochain
point de mesure est envoyée au serveur et le retour aux états précédents assure la suite de
la mesure. Quand le dernier point de mesure est enregistré, les variables nécessaires sont
réinitialisées et la machine retourne au premier état, prête pour une nouvelle mesure.

Figure 2.13 � Machine à états régissant l'automatisation de la mesure en chambre à
l'aide de GNU Radio.
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A l'aide de cette implémentation, il est possible d'automatiser une mesure en préci-
sant la plage de rotation et la résolution angulaire, en centralisant le contrôle de la mesure
sous GNU Radio. La �gure 2.14 montre sur GNU Radio Companion le graphique d'un
programme utilisant le bloc �Triggered measurement�, développé pour enregistrer l'am-
plitude du signal reçu sur une USRP en fonction de l'angle du moteur. Le programme
commande alors une rotation du moteur de -30° à 30° par rotations successives de 1°.
Les échantillons et leurs points de mesure correspondants sont enregistrés dans le �chier
spéci�é par l'utilisateur au format csv.

Figure 2.14 � Programme simple de mesure automatisée pilotée par GNU Radio pour
mesure en chambre anéchoïque.

La �gure 2.15 présente un schéma du montage expérimental résultant. L'antenne
cornet de référence et le réseau à mesurer sont alignés, comme illustré par la �gure 2.10.
Pour les mesures de réception de données en alignement de phase, le cornet émet le signal
de référence de fréquence et d'amplitude complexe constantes (�CW� pour �Continuous
Wave�). Les ordinateurs pilotant le réseau (client sous GNU Radio) et le mât (serveur)
sont placés hors de la chambre.

Figure 2.15 � Schéma du montage expérimental développé pour la chambre anéchoïque
en champ lointain.
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2.4 Problématique de réception de données en alignement

de phase

La section précédente a présenté l'ensemble des moyens disponibles ou développés
a�n de valider expérimentalement le fonctionnement de la station de réception formée
par deux USRPs X310, synchronisées à l'aide d'un Octoclock. La section suivante intro-
duit la problématique posée par l'utilisation de cette station de réception dans le cadre
d'applications à cohérence et alignement de phase, ainsi que les solutions mises en place.

2.4.1 Modélisation des signaux reçus par un réseau piloté par USRPs

On propose ici de décrire les déformations subies par un signal analogique réel en
bande de base sig(t) lorsqu'il est modulé à une fréquence de travail f0, émis par un
cornet de référence et reçu par un réseau de N antennes piloté à l'aide d'USRPs depuis
une direction (θ,φ) de l'espace. Les déformations subies dépendent de la voie n entre 1
et N considérée et consistent en des variations d'amplitude, notées A, et des déphasages,
notés ∆ϕ. L'ensemble des signaux et des déformations considérés portant une information
en amplitude et en phase, elles sont représentées par des expressions complexes. On
considère donc d'abord l'équivalent complexe en bande de base s̃ig(t) (ou enveloppe
complexe) du signal sig(t) :

s̃ig(t) = sig(t) + j . ŝig(t) , où ŝig(t) est la transformée de Hilbert de sig(t) (2.2)

Le signal est ensuite transposé à la fréquence de travail f0. Le signal réel à la fréquence
porteuse f0, noté sigRF (t), peut alors être retrouvé par la relation :

sigRF (t) = Re{s̃ig(t) ej 2π f0 t} (2.3)

Lorsqu'il est reçu par les USRPs, le signal est ramené en bande de base et échan-
tillonné avec une période d'échantillonnage Te. On associe à l'enveloppe complexe s̃ig(t)
le signal en bande de base numérique sigBB[nech] (complexe, sous forme d'échantillons
I/Q). Pour éviter les confusions entre l'indice nech de l'échantillon complexe et l'indice n
de la voie considérée dans les autres grandeurs, ce signal est simplement noté sigBB par
la suite.

sigBB = sigBB[nech] = s̃ig(nechTe) = sig(nech .Te) + j . ŝig(nech .Te) (2.4)

La �gure 2.16 illustre la réception d'un signal analogique sig(t), supposé de norme
unitaire, par un réseau de N antennes piloté à l'aide d'USRPs. Un réseau linéaire de 4 an-
tennes est représenté sur la �gure, mais le raisonnement est indépendant de la géométrie
du réseau et de N.
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Figure 2.16 � Problématique de la réception de données en alignement de phase à l'aide
d'USRPs.

Dans le cas représenté par la �gure 2.16, on tient ainsi compte :
� des déformations dues au diagramme de rayonnement en champ du cornet émet-

teur :
ATX e

j∆ϕTX (2.5)

� des déformations dues à l'atténuation du signal qui se propage en espace libre
(section 1.1.5 du chapitre 1). Puisque l'on considère un cas de �gure en champ
lointain (cf. section 2.2.3) et un unique trajet (environnement anéchoïque), on
suppose une atténuation AFriis identique pour chaque voie n telle que :

A2
Friis =

(
λ

4πR

)2

(2.6)

L'équation 2.6 montre le facteur d'atténuation en espace libre présenté dans
l'équation des télécommunications (équation 1.9, section 1.1.5 du chapitre 1).
Le terme AFriis conserve donc bien l'homogénéité des équations présentées (ho-
mogènes à des champs).

� des déformations dues aux rayonnements en champ individuels des antennes du
réseau. Chaque déformation dépend de l'antenne n considérée et de (θ,φ). On
note ces déformations :

Aant n(θ,φ)ej∆ϕ ant n(θ,φ) (2.7)

Les termes Aant n et ∆ϕcâble n correspondent respectivement à l'amplitude et à la
phase du gain complexe de chaque antenne n.

� des déformations introduites par les câbles de chaque voie n. Elles sont notées :

Acâble n e
j∆ϕ câble n (2.8)

� des déformations dues à la conversion dans le domaine numérique des signaux ana-
logiques reçus par les USRPs (les translations de fréquence imposées aux signaux
avant échantillonnage sont susceptibles d'introduire des déformations. L'échan-
tillonnage lui-même peut introduire un bruit de quanti�cation, etc). Les déforma-
tions ainsi créées dépendent de la chaîne de conversion (réception ou émission) et
de la voie n associée et sont notées :

AUSRP RX n e
j∆ϕUSRP RX n (2.9)
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� des déphasages naturels ψ(θ,φ) dus à la géométrie du réseau et de la pondération
en amplitude et en phase imposée à chaque élément. Ces termes sont notés comme
suit (cf. sections 1.1.9 et 1.2.2 du chapitre 1) :

‖w∗n‖ ej[(a−1) (ψx(θ,φ)+βx)+(b−1)(ψy(θ,φ)+βy)+(c−1) (ψz(θ)+βz)] (2.10)

Pour la suite du manuscrit, on appelle sigBB le signal numérisé en bande de base cor-
respondant au signal analogique s̃ig(t), sans déformation. L'ensemble des déformations
subies par le signal lors de sa conversion par les USRPs sont incluses dans les termes de
l'équation 2.9. En raison de ces diverses sources de perturbation, le signal en bande de
base numérique disponible sous GNU Radio pour chaque voie n est alors noté (cf. �gure
2.16) :

sigreçu USRP n(θ,φ) = sigBB . ATX e
j∆ϕTX .

AFriis . Aant n(θ,φ) ej∆ϕant n(θ,φ) .

Acâble n e
j∆ϕcâble n . AUSRP RX n e

j∆ϕUSRP RX n .

‖w∗n‖ ej[(a−1) (ψx(θ,φ)+βx)+(b−1)(ψy(θ,φ)+βy)+(c−1) (ψz(θ)+βz)]

(2.11)

L'équation 2.11 montre que les signaux en bande de base numérique visualisables
sous GNU Radio sigreçu USRP n présentent des déformations dépendantes de la voie n. Il
est donc nécessaire de traiter ces signaux avant de pouvoir utiliser les USRPs pour des
applications à alignement de phase.

2.4.2 Normalisation des amplitudes

L'équation 2.11 montre que n sortie des convertisseurs analogiques-numériques, le
signal observable sigreçu USRP n et le signal numérisé sigBB qui correspond au signal
analogique original s̃ig(t) ne sont pas égaux. Le signal observable a notamment subi des
variations d'amplitude dépendantes de la voie n considérée. Or ces di�érences d'ampli-
tude entre les signaux de chaque voie peuvent a�ecter les performances du système, par
exemple dans le cas d'applications de dépointage de nul (voir section 1.2.3 du chapitre
1).

Un bloc de normalisation des amplitudes est donc implémenté sous GNU Radio. On
considère que lors de sa conversion en bande de base numérique via la voie d'acquisition
n, le signal a subi un ensemble de déformations sous forme de variations d'amplitudes,
rassemblées dans un terme appelé An, et de déphasages, rassemblés dans un terme noté
∆ϕn. Ces signaux numérisés d'amplitudes An étant des �ux d'échantillons I/Q, il est
possible de calculer leurs normes complexes à partir de leurs parties réelles et imaginaires,
et de les compenser. La �gure 2.17 illustre le traitement appliqué aux signaux numérisés.
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Figure 2.17 � Bloc implémenté sous GNU Radio pour compenser les di�érences d'am-
plitude entre signaux numérisés.

Après normalisation des amplitudes, l'équation 2.11 devient ainsi :

signormalisé USRP n(θ,φ) = sigBB .e
j∆ϕTX .ej∆ϕ ant n(θ,φ) .ej∆ϕ câble n .ej∆ϕUSRP RX n .

‖w∗n‖ .ej[(a−1) (ψx(θ,φ)+βx)+(b−1)(ψy(θ,φ)+βy)+(c−1) (ψz(θ)+βz)]

(2.12)

L'équation 2.12 indique que le terme de pondération en amplitude ‖w∗n‖ est toujours
présent après normalisation des amplitudes des signaux. En e�et, cette pondération est
appliquée par logiciel. La normalisation des amplitudes a pour but de compenser les
variations d'amplitudes subies par les signaux reçus s'opposant au pilotage du réseau ;
il est donc possible de pondérer en amplitude les signaux reçus après normalisation,
indépendamment de cette dernière.

2.4.3 Initialisation des phases

L'équation 2.12 indique que les variations d'amplitude entre les signaux de chaque
voie n ont été compensées. Cependant pour permettre un fonctionnement en cohérence
et alignement de phase, il est nécessaire de compenser les déphasages parasitaires intro-
duits entre les signaux reçus par les USRPs. De plus, les déphasages ψ dus à la géométrie
du réseau (cf. section 1.1.9 du chapitre 1) ne doivent, eux, pas être compensés pour les
applications de pilotage de réseaux phasés. En d'autres termes, il s'agit ici de compen-
ser uniquement les déphasages extérieurs au réseau et indépendants de la direction de
l'espace (θ,φ).

Nature aléatoire des déphasages

Si les déphasages ∆ϕTX , ∆ϕant n(θ,φ) et ∆ϕcâble n dus respectivement au diagramme
du cornet, aux rayonnements individuels des éléments du réseau et aux câbles peuvent
a priori être caractérisés, il n'est pas possible de mesurer à l'avance les déphasages
∆ϕUSRP RX n subis par les signaux reçus via chaque voie n des USRPs. Le montage étudié
est annoncé compatible pour les applications à cohérence de phase par le constructeur,
c'est-à-dire que ce dernier assure que le déphasage ∆ϕUSRP RX n demeure constant tout
au long de l'exécution d'un programme. Cependant la valeur de ∆ϕUSRP RX n est aléa-
toire et peut varier d'une mise sous tension à une autre. Pour les applications nécessitant
un alignement des phases, telles que le pilotage de réseaux phasés ou la radiogoniométrie,
une calibration doit être assurée par l'utilisateur [112]. Pour illustrer cette problématique,
une mesure préliminaire est réalisée. Pour cette mesure, les USRPs reçoivent un signal
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partagé parmi les quatre voies à l'aide d'un diviseur de puissance équilibré en phase (au-
cun réseau d'antennes n'est connecté), comme illustré par la �gure 2.18, et sont éteintes
entre chaque point de mesure.

Figure 2.18 � Schéma du montage expérimental utilisé pour démontrer la nature aléa-
toire des déphasages entre les voies d'acquisition des USRPs.

Les déphasages totaux ∆ϕvoie n - voie 1 entre chaque voie n en réception et la première
voie (choisie arbitrairement comme référence de phase) sont dé�nis par l'équation 2.13
et mesurés avec GNU Radio après mises sous tension successives. La �gure 2.19 présente
les résultats obtenus pour une fréquence porteuse de 2,3 GHz.

∆ϕvoie n - voie 1 = ∆ϕcâble n −∆ϕcâble 1 + ∆ϕUSRP RX n −∆ϕUSRP RX 1 (2.13)

Figure 2.19 � Mesure des déphasages entre chaque voie n de réception et la voie 1,
après mises sous tension successives. Fréquence porteuse 2,3 GHz.
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La �gure 2.19 montre qu'un déphasage est e�ectivement présent entre toutes les
voies d'acquisition, même entre les voies d'une même USRP. De plus, ce déphasage n'est
pas constant entre deux mises sous tension. Puisqu'il n'est pas possible de connaître
ce déphasage à l'avance, il est nécessaire de développer une solution automatisée pour
calibrer les di�érentes voies en réception rapidement avant toute mesure.

Solution proposée

La �gure 2.19 met en évidence le besoin de procéder à une calibration des phases pour
chacune des voies d'acquisition en réception du système. Le montage expérimental devant
permettre de contrôler des réseaux d'antennes pour l'ensemble des applications visées, la
procédure de calibration doit être automatisée et rapide. Elle doit également pouvoir être
exécutée périodiquement pendant une même exécution du programme a�n de permettre
une recalibration dans le cas de mesures de longue durée et d'assurer à l'utilisateur la
plus grande �exibillité possible. En�n, le but de ces travaux étant d'adapter le matériel
commercial utilisé aux applications visées, les solutions logicielles sont préférables aux
solutions matérielles. Il est donc proposé ici d'implémenter un bloc sous GNU Radio pour
calculer les déphasages entre les signaux placés en entrée, sauvegarder ces déphasages
et les compenser. La �gure 2.20 montre le bloc implémenté et le traitement réalisé. On
considère en entrée du bloc les signaux d'amplitude normalisée de l'équation 2.12.

Figure 2.20 � Bloc implémenté sous GNU Radio pour calculer, garder en mémoire et
compenser les déphasages entre signaux numérisés.

Le premier �ux d'entrée (en vert) est un �ux d'entier permettant à l'utilisateur de
déclencher le calcul des déphasages, ce qui autorise une initialisation périodique des
phases au cours d'une même exécution du programme. Le nombre de signaux complexes
(en bleu) à aligner, c'est-à-dire le nombre d'antennes du réseau, est dé�ni par l'utilisateur.
Les �ux réalignés en phase sont disponibles en sortie du bloc. A�n de ne pas compenser les
déphasages ψ dus à la géométrie du réseau (cf. section 1.1.9 du chapitre 1), l'initialisation
des phases doit être réalisée lorsque la direction (θ,φ) d'arrivée du front d'onde incident
n'induit pas de déphasage entre les signaux de chaque élément. Pour les mesures réalisées
en environnement anéchoïque, cela correspond à la direction (θ=0°,φ=90°).

ψ(θ = 0°,φ = 90°) = 0 (2.14)

Les déphasages parasitaires sont alors pris en compte et compensés, tandis que les
déphasages naturels ψ sont conservés tout au long de la mesure. Les déphasages ∆ϕant n
induits par les rayonnements individuels des antennes du réseau sont cependant dépen-
dants de (θ,φ) et apparaissent dans l'expression des signaux de sortie. L'équation 2.15
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décrit ainsi les signaux numérisés disponibles sous GNU Radio après normalisation des
amplitudes (équation 2.12) et initialisation des phases.

sigphase initialisée USRP n(θ,φ) =sigBB .e
j[∆ϕant n(θ,φ)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .

‖w∗n‖ ej[(a−1) (ψx(θ,φ)+βx)+(b−1)(ψy(θ,φ)+βy)+(c−1) (ψz(θ)+βz)]

(2.15)

Performances de la solution d'initialisation des phases

Cette solution logicielle de compensation des déphasages entre les voies d'acquisition
des USRPs a été présentée dans l'article de conférence [119]. Pour évaluer ses perfor-
mances, un signal analogique est réparti sur quatre voies en réception des USRPs à l'aide
d'un diviseur de puissance équilibré en phase et de câbles de même longueur. Cette con�-
guration permet de retirer certaines déformations parmi celles prises en compte dans la
section 2.4.1. On considère donc ici la présence (cf. �gure 2.18) :

� de déformations introduites par les câbles de chaque voie n, même s'ils sont de
même longueur (cf. équation 2.8).

� de déformations dues à la conversion dans le domaine numérique des signaux
analogiques reçus par les USRPs (cf. équation 2.9).

� de déformations supplémentaires dues aux imperfections du diviseur de puissance
(même s'il est équilibré).

Avant initialisation, des déphasages doivent ainsi être observables entre les signaux
numérisés de chaque voie. Durant la mesure, les signaux numérisés sont enregistrés avant
et après initialisation logicielle des phases. Les déphasages résiduels entre les voies (voie
1 en référence de phase) sont calculés et comparés à ceux observés avant compensation,
comme l'illustre la �gure 2.21.

Figure 2.21 � Déphasages mesurés entre les voies en réception avant et après calibration
automatisée par logiciel, pour di�érentes fréquences de travail.
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Les valeurs moyennes et les écarts-types des déphasages entre voies avant et après
initialisation logicielle des phases sont résumés dans le tableau 2.22. Les valeurs sont
calculées à partir des données brutes enregistrées sous forme de �ottants et arrondies au
dixième de degré. Ces valeurs sont également présentées séparément pour des fréquences
inférieures et supérieures à 3,8 GHz dans le tableau 2.23.

avant après

ch2
moyenne -36,6° - 0,1°
écart-type 38,1° 0,9°

ch3
moyenne 82,2° -0,1°
écart-type 43,9° 0,8°

ch4
moyenne 53,6° 0,1°
écart-type 49,4° 1,1°

Figure 2.22 � Moyennes et écarts-types des déphasages mesurés entre voies avant et
après calibration logicielle, pour des fréquences de fonctionnement de 700 MHz à 6 GHz.

Les données du tableau 2.23 montrent que les déphasages inter-voies sont correc-
tement compensés à 0,5° près pour des fréquences porteuses en-dessous de 3,8 GHz.
Pour des fréquences au-delà de 3,8 GHz, les déphasages résiduels après calibration aug-
mentent, avec un écart-type supérieur à 1° pour les trois voies, traduisant une baisse des
performances pour les fréquences les plus élevées. Néanmoins, la procédure d'initialisa-
tion logicielle des phases permet même à hautes fréquences de diminuer signi�cativement
les déphasages inter-voies. Si l'on considère des déphasages résiduels jusqu'à ±1° accep-
tables, un fonctionnement en alignement de phase peut alors être envisagé sur l'ensemble
de la plage de fréquence des UBX-160.

avant après

ch2
moyenne -27,4° 0,1°
écart-type 43,9° 0,5°

ch3
moyenne 61,4° 0,1°
écart-type 41,5° 0,4°

ch4
moyenne 39,0° 0,2°
écart-type 56,0° 0,4°

(a) En-dessous de 3,8 GHz.

avant après

ch2
moyenne -52,2° -0,4°
écart-type 17,0° 1,2°

ch3
moyenne 117,5° -0,5°
écart-type 17,7° 1,1°

ch4
moyenne 78,5° -0,3°
écart-type 18,2° 1,7°

(b) Au-delà de 3,8 GHz.

Figure 2.23 � Moyennes et écarts-types des déphasages mesurés entre voies avant et
après calibration automatisée, en-dessous et au-delà de 4 GHz.

Cette solution o�re l'avantage d'une implémentation simple, facilement adaptable à
un nombre de voies plus élevé sans charge de calculs importante et indépendante de la
fréquence d'échantillonnage imposée aux convertisseurs. En contrepartie, elle nécessite
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l'utilisation d'une �direction de référence� (ou �direction 0°� dans les mesures, puisqu'elle
correspond à un déphasage de 0° entre les voies) dans laquelle un émetteur doit être
placé avant le début de la mesure. L'équation 2.15 suppose un déphasage naturel nul
entre les signaux reçus par les éléments du réseau (cf. 2.14). Toute erreur sur l'angle
θ = 0° induit donc la compensation logicielle d'une valeur de ψ non nulle et diminue
donc les performances du système en alignement de phase.

Discussion sur la solution proposée

La solution proposée pour calibrer en phase les di�érentes voies des USRPs ne né-
cessite pas de matériel supplémentaire par rapport aux mesures à réaliser et permet de
calibrer les di�érentes voies d'acquisition de façon rapide, automatisée et périodique si
une mesure de longue durée sou�re de dérives des composants. Cependant, cette approche
implique la mise en place d'un émetteur dans une direction précise, appelée ici �direc-
tion de référence�, avant le début de la mesure. Cette étape préliminaire a été respectée
dans l'ensemble des mesures réalisées dans ces travaux. Néanmoins, cette contrainte peut
s'avérer très forte dans certains cas d'applications où il n'est pas possible de placer un
émetteur dans la direction nécessaire avant le début de la mesure, ou de réitérer cette
procédure en cas de dérive importante des phases sur chaque voie (un jour de mesure
extérieure par forte chaleur par exemple).

Pour des cas d'applications où il n'est pas possible de réaliser une calibration précise
des phases en plaçant un émetteur dans la bonne direction avant le début de la mesure,
l'utilisation de matériel dédié au processus de calibration automatisée doit être envisagée.
Dans [108, 109] par exemple, le pilotage d'un ULA de quatre éléments est réalisé à
l'aide de cartes de radios logicielles. Mais pour calibrer ces modules de radio logicielle et
permettre leur utilisation dans le cadre d'applications à alignement de phase, une source
RF de calibration est intégrée au système de réception. Un système de commutateurs
pilotés par électronique permet de déconnecter les modules calibrés de la source RF et
de la connecter aux antennes de l'ULA une fois la calibration terminée.

2.4.4 Quanti�cation des performances du système de réception

D'après l'équation 2.15, il est possible, après normalisation des amplitudes et initia-
lisation logicielle des phases, de visualiser sous GNU Radio des versions déphasées du
signal en bande de base numérique sigBB, selon la direction (θ,φ) du signal incident.
Ces déphasages correspondent, aux déphasages ∆ϕant n près, aux déphasages ψ dus à la
géométrie du réseau et à la loi de phase β imposée par l'utilisateur. Ils correspondent aux
termes de l'expression du facteur de réseau (section 1.1.9 du chapitre 1), dont l'expression
est rappelée par l'équation 2.16.

AF (θ,φ) =

N∑
n=1

‖w∗n‖ ej[(a−1) (ψx(θ,φ)+βx)+(b−1)(ψy(θ,φ)+βy)+(c−1) (ψz(θ)+βz)]

=

N∑
n=1

‖w∗n‖ej[k(xn sinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗
n]

(2.16)

Dans la littérature, le diagramme de rayonnement d'un réseau d'antennes est dé�ni
par son facteur de réseau et par le rayonnement individuel de ses antennes constitutives
(cf. équation 2.7) [17]. Le diagramme de rayonnement du réseau, ici noté RPnorm et
normalisé par rapport à sa valeur maximale (max(RPnorm) = 0 dB), correspond alors à
l'équation 2.17.
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RPnorm(θ,φ) =

20 log10

(∥∥∥∥∥
N∑
n=1

‖w∗n‖Aant n(θ,φ) ej∆ϕ ant n(θ,φ) .ej[k(xnsinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗
n]

∥∥∥∥∥
)

(2.17)

Dans le cadre des mesures de réseaux d'antennes pilotés par des USRPs, où des dif-
férences en amplitude et des déphasages supplémentaires doivent être compensés, les
termes d'amplitude Aant n sont absents de l'équation 2.15. Les mesures devant notam-
ment permettre d'évaluer la capacité du système à contrôler les phases des signaux d'un
réseau phasé, un critère de performance est introduit. Ce critère est nommé �gain calculé
en réception� par la suite, noté GRX et est dé�ni par les équations 2.18 et 2.19. Puisque
GRX est utilisé pour quanti�er les performances de la pondération en phase, on suppose
une pondération en amplitude uniforme ‖w∗n‖ = 1.

GRX linéaire(θ,φ) =

∥∥∥∥∥
N∑
n=1

sigphase initialisée USRP n

∥∥∥∥∥
2

=

∥∥∥∥∥
N∑
n=1

sigBB .e
j[∆ϕant n(θ,φ)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .ej[k(xnsinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗

n]

∥∥∥∥∥
2

= ‖sigBB‖2︸ ︷︷ ︸
=1

∥∥∥∥∥
N∑
n=1

ej[∆ϕant n(θ,φ)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .ej[k(xnsinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗
n]

∥∥∥∥∥
2

(2.18)

L'équation 2.18 permet, puisque le signal sigBB est d'amplitude complexe unitaire,
de retirer son expression de l'équation obtenue et de conserver une grandeur uniquement
dépendante de (θ,φ). GRX linéaire est ensuite converti en échelle logarithmique comme
dans l'équation 2.19.

GRX(θ,φ) =

20 log10

(∥∥∥∥∥
N∑
n=1

ej[∆ϕant n(θ,φ)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .ej[k(xnsinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗
n]

∥∥∥∥∥
)

(2.19)

L'expression de l'équation 2.19 est égale, aux déphasages ∆ϕant n près, à l'expression
2.17 du diagramme de rayonnement du réseau. Si l'on considère des antennes isotropes
(∆ϕant n(θ,φ) = ∆ϕant n(θ = 0°,φ = 90°) = 0°), elle équivaut en plus à la norme du
facteur de réseau, en échelle logarithmique.

AFdB(θ,φ) = 20 log10 (‖AF (θ,φ)‖) = 10 log10

(
‖AF (θ,φ)‖2

)
(2.20)

La di�érence entre les expressions GRX et AFdB est donc uniquement la composante
en phase du diagramme de rayonnement de chaque antenne n. La composante en am-
plitude a été supprimée par l'opération de normalisation des amplitudes. La �gure 2.24
compare ainsi les mesures de GRX obtenues pour l'ULA à 2,3 GHz et le réseau planaire
à 3,1 GHz, utilisé comme ULA en n'alimentant qu'une ligne, avec le facteur de réseau
(AF) théorique d'un ULA de quatre éléments isotropes. De même, la �gure 2.25 compare

83



la mesure obtenue pour le sous-réseau linéaire de la pointe conique à 5,2 GHz avec le fac-
teur de réseau d'un ULA de trois éléments. Les mesures sont réalisées en environnement
anéchoïque, pour une rotation selon θ (cf. section 2.2.3).

Figure 2.24 � Comparaison entre les courbes de gain calculé en réception GRX obtenues
à l'aide du montage expérimental et le facteur de réseau AF d'un ULA.

Figure 2.25 � Comparaison entre la courbe de gain calculé en réception GRX pour le
sous-réseau linéaire de la pointe conique à 5,2 GHz et le facteur de réseau AF d'un ULA.

Les �gures 2.24 et 2.25 montrent que les variations du gain mesuré en réception per-
mettent une bonne estimation du facteur de réseau d'un ULA piloté par USRPs, pour
trois fréquences de fonctionnement di�érentes, notamment pour des valeurs de θ proches
de 0°. Le critère introduit peut donc être utilisé pour quanti�er les performances du
système de réception lors de mesures en milieu anéchoïque. La �gure montre également
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que l'initialisation logicielle des phases permet un fonctionnement des USRPs en aligne-
ment de phase pour la réception de données, les rendant aptes au pilotage de réseaux
d'antennes. Les di�érences observables entre les courbes mesurées et le facteur de réseau
théorique peuvent être attribuées aux di�érences entre signaux réels mesurés et le facteur
de réseau, qui ne tient pas compte du diagramme de rayonnement individuel simulé ou
mesuré des antennes (antennes directives, e�ets de bord et couplage entre les antennes
du réseau).

Pour l'ensemble des mesures présentées dans la suite de ce chapitre, les diagrammes
présentés sont tracés à partir des valeurs mesurées du gain calculé en réception, pour des
valeurs de θ de -90° à +90° avec un pas de 1°. Les courbes ainsi obtenues sont utilisées
pour quanti�er la capacité du système à piloter le réseau mesuré selon l'algorithme utilisé
et la consigne entrée par l'utilisateur.

2.4.5 Traitement réalisé pour les mesures en chambre anéchoïque

A�n d'automatiser les mesures de pilotage de réseaux phasés à l'aide de radios lo-
gicielles commerciales, une architecture client-serveur a été implémentée. Cette dernière
permet la communication entre GNU Radio, qui pilote les USRPs, réalise le traitement
des données, les enregistre et gère la mesure, et le logiciel propriétaire sous Windows
qui pilote le mât en rotation. Par ailleurs, la section 2.4 a présenté les problèmes posés
par la réception de données en alignement de phase à l'aide d'USRPs, ainsi que les so-
lutions proposées pour les résoudre. L'ensemble des solutions développées jusqu'ici sont
logicielles. Elles permettent de réaliser des mesures de pilotage de réseaux phasés en
réception sans ajout de composants RF supplémentaires, et sont toutes accessibles via
GNU Radio. La �gure 2.26 présente le graphique correspondant au programme GNU
Radio ainsi utilisé pour réaliser l'ensemble des mesures.

Figure 2.26 � Graphique du programme utilisé sous GNU Radio pour réaliser les me-
sures de pilotage de réseaux phasés en réception.
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Les signaux numérisés en bande de base sont accessibles à l'aide du bloc �USRP
Source� à gauche. Les traitements réalisés dans les programmes sont, dans l'ordre de
gauche à droite :

� l'initialisation des phases (rectangle bleu) présentée dans la section 2.4.3
� la normalisation des amplitudes (rectangle vert) présentée dans la section 2.4.2
� l'algorithme de traitement de réseau d'antennes (rectangle rouge), dépendant de

la mesure réalisée
� le calcul du gain en réception (encadré violet), la grandeur choisie comme critère

de performance présentée dans la section 2.4.4
� l'enregistrement des données synchrone avec la rotation du moteur (rectangle

jaune), pour automatiser la mesure (voir section 2.3).

Les sections suivantes présentent l'ensemble des mesures réalisées en réception de
données en fonction de l'algorithme de traitement d'antennes utilisé et du réseau piloté.

2.5 Dépointage de faisceau : Beam steering

Les premières mesures réalisées testent la capacité du système de réception à dé-
pointer le lobe principal du réseau mesuré dans la direction �xée par l'utilisateur, pour
plusieurs géométries et fréquences de fonctionnement. Les mesures présentées utilisent
l'ULA de quatre éléments optimisé pour fonctionner à 2,3 GHz, le réseau planaire de
seize éléments et le réseau conique de douze éléments (voir section 2.1.2). La fréquence
porteuse est �xée à 3,1 GHz pour les mesures avec le réseau planaire et à 5,2 GHz avec
le réseau conique. Les con�gurations utilisées pour le réseau planaire et le réseau conique
sont présentées dans les sections 2.1.2 et 2.1.2 respectivement. La �gure 2.27 montre ainsi
les deux con�gurations di�érentes utilisées pour le réseau planaire.

Figure 2.27 � Photo du réseau planaire et des con�gurations utilisées.

Les diagrammes de rayonnement des réseaux sont tracés à partir des valeurs du gain
calculé en réception. Pour l'ensemble des mesures, le lobe principal est dépointé tous
les 5° entre -50° et +50°. Pour plus de lisibilité, les diagrammes de rayonnement sont
montrés pour des valeurs de dépointage allant de -30° à +30°. L'erreur entre la consigne
spéci�ée par l'utilisateur et le maximum de rayonnement mesuré est calculée pour toutes
les con�gurations, de -50° à +50°.
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2.5.1 Mesures en géométrie linéaire

Le bloc GNU Radio de la �gure 2.28 implémente la loi de phase d'un ULA (section
1.2.2 du chapitre 1).

Figure 2.28 � Bloc GNU Radio pour dépointer le lobe principal d'un ULA d'un angle
θ.

Courbes de gain mesurées à 2,3 GHz

Pour plus de lisibilité, les diagrammes mesurés sont donnés uniquement pour l'ULA
de quatre éléments à polarisation linéaire, à 2,3 GHz. Les diagrammes obtenus pour les
autres ULAs sont joints en annexe. La �gure 2.29 montre que le lobe principal de l'ULA
de quatre éléments est e�ectivement dépointé pour des consignes allant de -30° à +30°.
Les �gures en annexe permettent de montrer que ce dépointage peut être réalisé à des
fréquences de fonctionnement di�érentes.

Figure 2.29 � Diagrammes mesurés pour l'ULA à polarisation linéaire à 2,3 GHz, pour
des valeurs de dépointage de -30° à 30°.
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Erreurs entre consignes et mesures à 2,3 GHz, 3,1 GHz et 5,2 GHz

La �gure 2.30 rassemble les valeurs de l'erreur entre la consigne spéci�ée par l'utilisa-
teur et le maximum de rayonnement mesuré, pour les trois ULAs testés (ULA à 2,3 GHz,
réseau planaire utilisé comme ULA à 3,1 GHz et réseau conique utilisé comme ULA à
5,2 GHz).

Figure 2.30 � Erreurs entre consigne de l'utilisateur et maximum mesuré, pour des
valeurs de dépointage de -50° à +50°.

Les erreurs mesurées restent inférieures à ±3° dans l'ensemble de la plage angulaire
[-50° ;+50°] pour les trois ULAs et fréquences de travail. On observe que l'erreur tend à
augmenter avec la fréquence de fonctionnement et la complexité du cas d'utilisation (des
éléments non alimentés sont présents autour de l'ULA à 3,1 GHz. Le �letage métallique et
les câbles sont sur le côté de l'ULA à 5,2 GHz). En e�et, l'erreur mesurée reste inférieure
à ±2° dans le cas de l'ULA à 3,1 GHz et inférieure à ±1° dans le cas de l'ULA à 2,3
GHz.

Synthèse des mesures en géométrie linéaire

La �gure 2.30 montre que l'erreur entre consigne et maximum de rayonnement mesuré
demeure inférieure à ±3° dans l'ensemble de la plage angulaire [-50° ;+50°] pour les trois
mesures présentées. Les trois ULAs présentant des ouvertures de faisceaux à mi-puissance
de 26° et plus, une erreur de ±3° est acceptable. Il est ainsi envisageable de les utiliser
pour la réception de données en dépointant le lobe principal dans une plage angulaire de
[-50° ;+50°], soit sur une plage angulaire de 100°. Ces résultats sont mis en application
lors du suivi électronique de projectile en tir tendu à Baldersheim, qui sera présenté dans
la section 2.9.
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2.5.2 Mesures en géométrie carrée 2x2

Le bloc GNU Radio de la �gure 2.31 implémente les lois de phase d'un réseau planaire
(section 1.2.2 du chapitre 1).

Figure 2.31 � Bloc GNU Radio pour dépointer le lobe principal d'un réseau planaire
selon les angles θ φ.

Courbes de gain mesurées dans les plans φ=0° et φ=90°

La con�guration du réseau planaire est celle indiquée en rouge dans la �gure 2.27.
A�n d'évaluer la capacité du système à dépointer le lobe principal du réseau dans deux
directions de l'espace indépendantes, les mesures sont réalisées selon les deux plans φ=0°
et φ=90° (cf. section 2.2.3). Les �gures 2.32 et 2.33 rassemblent les diagrammes mesurés
dans ces deux plans respectivement.

Figure 2.32 � Diagrammes mesurés pour le réseau planaire à 3,1 GHz, pour des valeurs
de dépointage de -30° à 30° selon le plan φ=0°.
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Figure 2.33 � Diagrammes mesurés pour le réseau planaire à 3,1 GHz, pour des valeurs
de dépointage de -30° à 30° selon le plan φ=90°.

Erreurs entre consignes et mesures

La �gure 2.34 présente l'erreur mesurée entre la consigne entrée par l'utilisateur et le
maximum de rayonnement mesuré pour les deux plans φ=0° et φ=90°, pour des valeurs
de dépointage allant de -50° à +50°.

Figure 2.34 � Erreurs entre consigne de l'utilisateur et maximum mesuré, pour des
valeurs de dépointage de -50° à +50° selon les plans φ=0° et φ=90°.

Les erreurs a�chées en �gure 2.34 demeurent inférieures ou égales à ±6° dans la plage
angulaire [-50° ;+50°], selon les deux plans. Le lobe principal étant plus large (il n'y a que
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deux antennes disponibles pour chaque axe), une erreur de ±6° est acceptable. De plus,
si l'on se restreint à la plage angulaire [-40° ;+40°], l'erreur mesurée demeure inférieure ou
égale à ±2° dans les deux plans. On peut alors considérer que le lobe principal du réseau
peut être dépointé dans une direction de l'espace, selon deux angles θ et φ indépendants,
dans une plage angulaire de 80°, voire 100°. Avec une telle plage angulaire, il est ainsi
envisageable de placer le réseau derrière le canon pour recevoir les données de vol d'un
projectile suivant une trajectoire balistique tout en le suivant électroniquement.

Conclusion sur les mesures de dépointage de faisceau

En conclusion, les premières mesures présentées ont démontré la capacité du système
à dépointer le lobe principal d'un réseau d'antennes dans la direction �xée par l'utilisa-
teur. Les résultats sont présentés pour des fréquences de fonctionnement allant de 2,3
GHz à 5,2 GHz, et pour des géométries linéaire et planaire.

2.6 Dépointage de nul : Null steering

La capacité du système à dépointer le lobe principal du réseau piloté dans la direction
�xée par l'utilisateur a été démontrée dans la section précédente. Les résultats obtenus
permettent d'envisager des mesures en conditions réelles pour le suivi de projectiles
en réception de données. Dans l'application visée, cependant, le dépointage de nul de
rayonnement peut également être utilisé, par exemple pour permettre la réception de
données de vol en présence d'un brouilleur ennemi dont on cherche à minimiser l'action.
La capacité du système à dépointer un nul dans la direction voulue est donc évaluée
dans cette section. On se limite ici au cas d'un ULA. En plus des ULAs utilisés dans la
section précédente, l'ULA à polarisation circulaire optimisé pour une fréquence de 2,388
GHz (cf. section 2.1.2) est mesuré.

Le bloc GNU Radio de la �gure 2.35 implémente la loi de phase présentée dans la
section 1.2.3 du chapitre 1 pour dépointer le nul de rayonnement d'un ULA.

Figure 2.35 � Bloc GNU Radio pour dépointer un nul de rayonnement d'un ULA dans
la direction �xée par l'utilisateur.

2.6.1 Courbes de gain mesurées à 2,3 GHz

La �gure 2.36 présente les diagrammes mesurés pour l'ULA à 2,3 GHz, pour des
valeurs de dépointage allant de -30° à +30°. Ces diagrammes montrent qu'un nul de
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rayonnement est formé dans la direction imposée par l'utilisateur. Ce nul est également
dépointé lorsque l'utilisateur modi�e cette consigne. Les mesures pour les autres ULAs
sont disponibles en annexe.

Figure 2.36 � Diagrammes mesurés pour l'ULA à polarisation linéaire à 2,3 GHz, pour
des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

2.6.2 Erreurs entre consignes et mesures

Les �gures 2.37 et 2.38 présentent quant à elles les erreurs mesurées entre consigne
de l'utilisateur et nul de rayonnement.

Figure 2.37 � Erreurs entre consigne de l'utilisateur et maximum mesuré, pour des
valeurs de dépointage de -50° à +50°, pour les ULAs à 2,3 et 2,388 GHz.
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Figure 2.38 � Erreurs entre consigne de l'utilisateur et maximum mesuré, pour des
valeurs de dépointage de -50° à +50°, pour les ULAs à 3,1 et 5,2 GHz.

Dans le cas de l'ULA à polarisation linéaire, l'erreur demeure inférieure ou égale à ±2°

dans la plage angulaire [-70° ;+70°]. En revanche pour l'ULA à polarisation circulaire,
l'erreur augmente rapidement pour des valeurs de θ se rapprochant de ±90°. Elle est ainsi
inférieure ou égale à ±5° dans la plage angulaire [-60° ;+45°]. Pour les réseaux planaire
et conique utilisés en ULAs, l'erreur est inférieure ou égale à ±2° dans la plage angulaire
[-30° ;+30°]. Pour des valeurs de θ plus proches de ±90°, l'erreur entre consigne et nul
mesuré augmente fortement et le réseau n'est pas utilisable.

2.6.3 Conclusion sur le dépointage de nul

Les �gures 2.37 et 2.38 montrent que l'erreur entre consigne et minimum local de
rayonnement mesuré est faible pour des valeurs de θ proches de 0°, c'est-à-dire de la
position d'initialisation des phases, mais tend à augmenter lorsque la valeur de θ se
rapproche de ±90°. D'après les valeurs d'erreurs mesurées, il est ainsi possible d'utiliser
l'ensemble des réseaux présentés pour dépointer un nul de rayonnement sur une plage
angulaire de 60°. Pour les ULAs à 2,3 GHz, cette plage angulaire peut être étendue
jusqu'à 100°, voire 140°, en fonction de la polarisation de l'ULA.

2.7 Pondération en amplitude

Les sections précédentes se sont concentrées sur le dépointage du lobe principal ou
d'un nul du réseau piloté. Pour réaliser ces mesures, seules des pondérations en phase
ont été appliquées. Comme présenté dans la section 1.2 du chapitre 1 cependant, des
pondérations en amplitude peuvent être utilisées indépendamment avec la pondération
de phase pour réduire le niveau des lobes secondaires, au prix d'un lobe principal plus
large. Cette section présente ainsi les mesures réalisées pour évaluer l'implémentation
des algorithmes de pondération en amplitude présentés dans la section 1.2.4 du chapitre
1.
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Pour rappel, les poids de Blackman, Hamming et Kaïser-Bessel [34] ont été implé-
mentés. Ces trois algorithmes o�rent di�érents compromis entre la réduction du niveau
des lobes secondaires et la largeur du lobe principal. L'algorithme de Blackman permet
la plus forte réduction des lobes secondaires au prix du lobe principal le plus large [35],
tandis que l'algorithme de Kaïser-Bessel o�re le meilleur compromis [35, 37].

2.7.1 In�uence de N sur les performances

Les performances de ces trois algorithmes dépendent cependant également du nombre
d'antennes N du réseau. Puisque les mesures réalisées se limitent toujours à un nombre
N de voies, les facteurs de réseau d'un ULA de N antennes sont dans un premier temps
simulés avec application des poids de Kaïser-Bessel, pour di�érentes valeurs de N, a�n
d'évaluer l'in�uence de N sur la largeur du lobe principal. La �gure 2.39 rassemble les
courbes obtenues pour des valeurs de N de 4, 6 et 8. Pour chaque valeur de N, le facteur
de réseau obtenu sans pondération en amplitude est montré pour comparaison.

Figure 2.39 � Simulation du facteur de réseau d'un ULA en fonction de son nombre
d'antennes N, avec ou sans pondération en amplitude.

La �gure 2.39 montre que le facteur de réseau d'un ULA de huit éléments présente
le comportement attendu lors de l'application des poids de Kaïser-Bessel : le niveau
des lobes secondaires est réduit de 15 à 20 dB environ. En contrepartie, l'ouverture
du faisceau à mi-puissance passe d'environ 13° à 17°. En revanche, le facteur de réseau
d'un ULA de quatre antennes ne présente plus de lobe secondaire avec les poids de
Kaïser-Bessel. Le lobe principal occupe toute la plage angulaire [-90° ;90°]. Les poids de
Kaïser-Bessel étant l'algorithme augmentant le moins la largeur du lobe principal parmi
les trois implémentés, ces algorithmes ne présentent pas d'intérêt pour un ULA de quatre
antennes.
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2.7.2 Utilisation d'un ULA de 6 antennes

Aucun ULA de plus de quatre antennes n'est disponible à l'ISL. Puisque les N an-
tennes considérées par les algorithmes de pondération en amplitude doivent être alignées,
le réseau planaire de 4x4 antennes ne permet pas de résoudre ce problème. La �gure 2.39
indique qu'une réduction du niveau des lobes secondaires par rapport à une pondéra-
tio uniforme est observable pour le facteur d'un réseau d'un ULA de six antennes. On
propose donc ici de rajouter à la station de réception étudiée une troisième USRP a�n
de piloter six voies de réception. L'ajout de deux voies d'acquisition en réception fait
passer le débit de données entre USRPs et ordinateur de 128 Mbits/s à 192 Mbits/s à
une fréquence d'échantillonnage de 1 MSamples/s, et peut donc toujours être assuré à
l'aide d'un commutateur Ethernet. Un réseau de six antennes Wi-Fi identiques [120] est
réalisé en espaçant régulièrement des antennes, comme montré par la �gure 2.40.

Figure 2.40 � ULA réalisé à partir de 6 antennes Wi-Fi espacées de λ/2 pour mesures
de pondération en amplitude.

2.7.3 Mesures en chambre anéchoïque

Le diagramme du réseau ainsi obtenu est mesuré dans les mêmes conditions que
les mesures précédentes, avec et sans application des algorithmes de pondération en
amplitude implémentés. La �gure 2.41 montre les diagrammes tracés à l'aide des valeurs
du gain calculé en réception.

Les diagrammes mesurés présentent des di�érences avec le facteur de réseau d'un
ULA, même sans pondération en amplitude. Ces di�érences peuvent être attribuées aux
di�érences entre le facteur de réseau d'un ULA et le gain calculé en réception, ainsi qu'à
la réalisation sous-optimale du réseau de six antennes. La �gure 2.41 permet néanmoins
de con�rmer le comportement attendu pour un ULA de six antennes. Le lobe principal
mesuré est élargi par la pondération en amplitude et le niveau des lobes secondaires
est diminué dans les plages angulaires [-70° ;-40°] et [40° ;90°]. L'algorithme de Blackman
présente le lobe principal le plus large, mais annule les lobes secondaires, tandis que
l'algorithme de Kaïser-Bessel fournit un diagramme plus proche du diagramme sans
pondération en amplitude. L'algorithme de Hamming o�re un compromis entre les deux
autres algorithmes.
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Figure 2.41 � Diagrammes mesurés pour l'ULA de 6 antennes Wi-Fi en fonctionnement
réception, avec et sans algorithme de pondération en amplitude.

2.7.4 Conclusion sur les mesures de pondération en amplitude

Les mesures réalisées permettent de valider expérimentalement l'implémentation des
trois algorithmes de pondération en amplitude. Les mesures présentées dans le reste de ce
manuscrit se limitent à l'utilisation de quatre antennes et ne peuvent donc pas tirer pro�t
de ces algorithmes. Ceux-ci sont néanmoins disponibles pour de futures applications si
des réseaux de plus de quatre antennes sont réalisés. De plus, les mesures permettent
de mettre en évidence la �exibilité du système. Une troisième USRP a été ajoutée au
système de réception étudié en la synchronisant à l'Octoclock de référence, permettant
de piloter un système de six voies au lieu de quatre en modi�ant la valeur du paramètre
associé par logiciel. Ces mesures ont aussi démontré expérimentalement la possibilité
d'utiliser les USRPs pour piloter un nombre d'antennes supérieur à quatre.

Les sections précédentes ont mis en évidence la capacité du système à déphaser les
signaux numérisés en bande de base a�n de dépointer le lobe principal ou un nul de
rayonnement du réseau par logiciel. Les mesures de cette section ont de plus montré la
capacité du système à in�uer sur la norme de ces signaux numérisés pour diminuer le
niveau des lobes secondaires. Ces résultats peuvent être exploités dans des applications
de suivi de projectile a�n d'optimiser le bilan de liaison entre l'émetteur embarqué dans
le projectile et la station de réception. En e�et, en complément des pondérations en phase
générées à partir d'une trajectoire précalculée pour dépointer le lobe principal du réseau
dans la direction du projectile, une pondération en amplitude peut être appliquée pour
limiter le niveau des lobes secondaires (et ainsi l'in�uence de brouilleurs par exemple).
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2.8 DOA : estimation de la direction d'arrivée

Les résultats obtenus dans les sections précédentes peuvent permettre la conception
d'une station de réception de données de vol d'un projectile. La station peut utiliser
des consignes de dépointage précalculées a�n de suivre électroniquement le projectile
tout au long de sa trajectoire. Cependant, comme exposé dans les sections 1.4.1 et
1.4.2 du chapitre 1, cette solution ne permet aucune adaptation si la trajectoire du
projectile di�ère des valeurs précalculées. Les algorithmes de radiogoniométrie (DOA)
présentés dans la section 1.2.5 du chapitre 1 permettent de s'a�ranchir de ces limitations
en utilisant la direction estimée comme consigne de dépointage calculée en temps réel.
Cette section présente ainsi les mesures réalisées pour évaluer la capacité du système à
estimer la direction d'arrivée du signal incident.

2.8.1 Contexte de mesure

Le montage expérimental reste le même que celui de la �gure 2.15. Contrairement
aux précédentes mesures, la quanti�cation des performances du système ne s'appuie
cependant par sur le gain calculé en réception GRX , mais sur la correspondance entre la
direction d'arrivée (θDOA,φDOA) estimée par l'algorithme de DOA et l'angle θ réel entre
le réseau et l'émetteur de référence (seul l'angle θ varie pendant la mesure. L'angle φ
est �xé et son estimation doit rester constante). Le graphique GNU Radio utilisé pour
générer le programme enregistrant ces données est montré en �gure 2.42.

Figure 2.42 � Graphique du programme utilisé sous GNU Radio pour réaliser les me-
sures d'estimation de direction d'arrivée du signal incident.

Les blocs GNU Radio implémentant les algorithmes de DOA Bartlett [42, 43], Capon
[44] et MUSIC [45] pour des réseaux de géométrie linéaire et planaire sont montrés en
�gure 2.43.
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Figure 2.43 � Bloc GNU Radio d'estimation de DOA pour des réseaux d'antennes de
géométries linéaire et planaire.

Dans le cas de l'estimation de DOA pour une géométrie planaire, les deux angles
θDOA et φDOA sont accessibles via deux �ux de données distincts. Pour les mesures
automatisées, une variante du bloc d'automatisation des mesures (cf. �gure 2.14 et section
2.3) est implémentée pour enregistrer les valeurs des deux angles simultanément. Le
réseau peut être tourné de 90° a�n de permettre une mesure selon les deux plans φ = 0°

et φ = 90°. Les mesures présentées utilisent les ULAs à polarisation linéaire et circulaire,
à 2,3 GHz et 2,388 GHz respectivement, le réseau planaire à 3,1 GHz et le réseau conique
à 5,2 GHz.

2.8.2 Mesures pour des géométries linéaires

Estimation pour l'ULA à 2,3 GHz

Les mesures d'estimation de DOA en géométrie linéaire sont réalisées avec un pas
angulaire de 0,1° entre chaque point de mesure. La �gure 2.44 montre les valeurs de
DOA estimées par les algorithmes implémentés dans le cas de l'ULA de quatre éléments
à polarisation linéaire, mesuré à 2,3 GHz. Les mesures réalisées pour les autres ULAs
sont disponibles sont jointes en annexe.

Figure 2.44 � Valeurs estimées de DOA pour l'ULA de 4 éléments à polarisation linéaire,
à 2,3 GHz.

La �gure 2.44 montre que l'estimation de DOA demeure proche de l'angle θ réel tant
que ce dernier reste entre -75° et +75°. Pour des valeurs de θ plus proches de -90° (ou
+90° respectivement), les déphasages interéléments approchent 180°. Les ources d'erreurs
(rayonnement individuels des patchs, positionnement du réseau, etc), une ambiguïté
apparaît et l'erreur faite par l'algorithme augmente fortement. Ces observations sont
valables pour les trois algorithmes implémentés.
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Erreurs entre consignes et mesures

La �gure2.45 montre l'erreur entre les estimations de DOA de la �gure 2.44 et l'angle
mécanique θ réel entre le réseau et l'émetteur de référence.

Figure 2.45 � Erreur entre la DOA estimée et l'angle θ réel pour l'ULA de 4 éléments
à polarisation linéaire, à 2,3 GHz.

Pour les trois algorithmes, la DOA est estimée correctement, à ±5° près, sur une
plage plus large que [-70° ;+70°], soit plus de 140°. La �gure 2.45 con�rme également que
les performances des trois algorithmes sont comparables dans le cas de l'ULA à 2,3 GHz.

Synthèse des mesures pour les géométries linéaires

La �gure 2.45 et les �gures en annexe a�chant les erreurs entre DOA estimée et θ
montrent des résultats similaires pour les trois algorithmes implémentés. Ces derniers se
distinguent principalement par leur robustesse et l'on peut en déduire que pour un cas
simple (une seule source en ligne de vision directe) tel que des mesures en environnement
anéchoïque ou le suivi d'un projectile en vue, l'algorithme Bartlett, le moins robuste, est
su�sant. L'algorithme Bartlett peut ainsi être utilisé dans les mesures présentées par la
suite a�n de limiter au maximum les ressources nécessaires à l'estimation de DOA.

Le tableau 2.46 résume les résultats des mesures pour les di�érents ULAs disponibles.
Pour chaque ULA, l'erreur maximale mesurée dans la plage angulaire [-50° ;+50°] est
fournie. A�n de quanti�er les performances du système pour chaque ULA et fréquence
porteuse, les plages angulaires dans lesquelles l'erreur entre l'estimation de DOA et
l'angle réel θ sont inférieures ou égales à 3°, 4° et 5° sont précisées.

Le tableau 2.46 montre que l'ULA à polarisation circulaire présente des dissymétries
plus fortes que l'ULA à polarisation linéaire, pour des fréquences porteuses comparables.
Pour les ULAs à polarisation linéaire, les performances du système diminuent lorsque
la fréquence porteuse augmente et quand le cas d'utilisation est plus complexe (réseau
planaire et conique utilisés comme ULAs). Pour le réseau conique utilisé comme ULA
à 5,2 GHz, le cas le plus di�cile, l'erreur mesurée demeure inférieure à 3° en valeur
absolue dans une plage angulaire de 60°. Pour l'ULA à 2,3 GHz, cette plage dépasse 140°.
L'ensemble des estimations de DOA pour des ULAs montre ainsi des résultats cohérents
avec ceux obtenus dans la section 2.5.1 pour le dépointage du lobe principal. Il est donc
envisageable de combiner un algorithme d'estimation de DOA avec un dépointage du lobe
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erreur plage angulaire plage angulaire plage angulaire
ULA mesuré maximale dans dans laquelle dans laquelle dans laquelle

[-50° ;+50°] ‖∆DOA−θ‖ < 3° ‖∆DOA−θ‖ < 4° ‖∆DOA−θ‖ < 5°

ULA à 2,3 GHz
(polarisation 2,2° [-75,9° ; +71,7°] [-76,4° ; +72,9°] [-76,8° ; +74°]
linéaire)

ULA à 2,388 GHz
(polarisation 9° [-54,2° ; +34,4°] [-56° ; +38,6°] [-57,6° ; +42°]
circulaire)

réseau planaire
comme ULA 5,4° [-50,8° ; +68,4°] [-48° ; +66,8°] [-44,5° ; +64,4°]
à 3,1 GHz

réseau conique
comme ULA -5° [-36° ; +28°] [-41° ; +31°] [-74° ; +35°]
à 5,2 GHz

Figure 2.46 � Performances de l'estimation de DOA pour les réseaux à géométrie li-
néaire.

principal ou d'un nul de rayonnement a�n de permettre le suivi électronique adaptatif
d'un projectile en tir tendu.

2.8.3 Mesures pour la géométrie en carré 2x2

Les mesures d'estimation de DOA en géométrie carrée 2x2 sont réalisées dans les
mêmes conditions que les mesures de dépointage avec la même géométrie.

Résolution angulaire et performances en géométrie planaire

Les trois algorithmes implémentés testent toutes les valeurs possibles pour l'angle ou
les deux angles estimé(s) avant de sélectionner la valeur retenue comme la plus probable
[42]. Dans le cas des géométries linéaires, un seul angle θ est estimé par l'algorithme.
Avec une résolution angulaire de 0,1°, 1801 valeurs sont alors testées de -90° à +90°.

Dans le cas d'une géométrie planaire, deux angles θ et φ doivent être estimés. Les me-
sures réalisées dé�nissent θ et φ entre -90° et +90°. Les algorithmes implémentés testent
toutes les combinaisons possibles pour ces deux angles. Avec une résolution angulaire de
1°, 181x181, soit 32761 combinaisons d'angles sont testées à chaque estimation de DOA.
Pour les trois algorithmes implémentés, une estimation de DOA avec une résolution an-
gulaire de 1° en géométrie planaire nécessite donc presque vingt fois plus de calculs que
l'estimation en géométrie linéaire à une résolution de 0,1°. Une résolution de 0,1° en
géométrie planaire nécessite ainsi le test de plus de trois millions de combinaisons, ce qui
n'est pas réalisable en temps réel.

Il est envisageable dans le futur d'implémenter d'autres algorithmes plus adaptés, ou
d'optimiser les algorithmes présentés pour limiter le nombre de combinaisons testées à
chaque estimation et s'a�ranchir des limitations présentes. Par exemple dans [121], une
première recherche est réalisée sur l'ensemble du domaine de dé�nition des angles avec
une résolution angulaire faible. Cette première estimation est ensuite utilisée pour réduire
l'espace de recherche. Plusieurs itérations se succèdent pour permettre une estimation
précise sur un domaine de recherche réduit. L'algorithme présenté dans [121] propose ainsi
une implémentation de l'algorithme MUSIC pour l'estimation d'un nombreM d'angles en
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divisant le temps de calcul par treize par rapport à une recherche exhaustive. Néanmoins
dans le cadre de ce manuscrit, les mesures d'estimation de DOA en géométrie carrée 2x2
se limitent à une résolution angulaire de 1°.

Résultats de mesures dans le plan φ=0°

Les �gures 2.47 et 2.49 présentent les estimations des angles θ et φ pour des rotations
du réseau dans le plan φ = 0°. Les tableaux 2.48 et 2.50 comparent les performances de
chaque algorithme pour l'estimation de θ et φ respectivement, pour les mêmes mesures.

Figure 2.47 � Evolution de l'estimation de l'angle θ pour la géométrie carrée 2x2, dans
le plan φ=0°.

erreur plage angulaire plage angulaire plage angulaire
algorithme maximale dans dans laquelle dans laquelle dans laquelle

[-50° ;+50°] ‖∆DOA−θ‖ ≤ 3° ‖∆DOA−θ‖ ≤ 4° ‖∆DOA−θ‖ ≤ 5°

[-32° ;-24°] [-39° ;-12°]
Bartlett 6° + + [-44° ;+27°]

[-3° ;+19°] [-8° ;+23°]
[-80° ;-52°] +

Capon 4° [-46° ;-14°] + [-80° ;+77°] [-80° ;+88°]
[-11° ;+27°] +
[+40° ;+71°]

MUSIC 3° [-82° ;+83°] [-82° ;+83°] [-82° ;+83°]

Figure 2.48 � Performances de l'estimation de θ en géométrie carrée 2x2 dans le plan
φ = 0°, pour les trois algorithmes.
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Figure 2.49 � Evolution de l'estimation de l'angle φ pour la géométrie carrée 2x2, dans
le plan φ=0°.

erreur plage angulaire plage angulaire plage angulaire
algorithme maximale dans dans laquelle dans laquelle dans laquelle

[-50° ;+50°] ‖∆DOA−φ‖ ≤ 3° ‖∆DOA−φ‖ ≤ 4° ‖∆DOA−φ‖ ≤ 5°

Bartlett 7° [-38° ;+75°] [-42° ;+78°] [-46° ;+82°]

Capon 7° [-39° ;+72°] [-43° ;+74°] [-46° ;+76°]

MUSIC 7° [-39° ;+70°] [-43° ;+72°] [-46° ;+73°]

Figure 2.50 � Performances de l'estimation de φ en géométrie carrée 2x2 dans le plan
φ = 0°, pour les trois algorithmes.

Contrairement aux mesures réalisées pour des géométries linéaires, des di�érences de
performances sont observables selon l'algorithme utilisé. En e�et, l'algorithme MUSIC
présente la déviation la moins importante pour l'estimation de θ avec des erreurs in-
férieures à ±3° dans une plage angulaire plus large que [-80° ;+80°]. L'erreur faite par
l'algorithme Capon dans la même plage angulaire est de ±5° tandis que l'algorithme
Bartlett permet d'estimer θ à ±5° près uniquement dans la plage angulaire [-44° ; +27°].
L'angle φ n'est cependant pas estimé constant par les algorithmes et l'erreur de l'esti-
mation dépasse ±5° en dehors de la plage angulaire [-40° ;+70°]. Dans le plan φ = 0°,
l'algorithme MUSIC o�re ainsi une meilleure estimation de θ et une estimation de φ
comparable aux deux autres algorithmes.
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Résultats de mesures dans le plan φ=90°

De la même façon, les tableaux 2.51 et 2.52 et les �gures 2.53 et 2.54 comparent les
performances des trois algorithmes implémentés pour les mesures dans le plan φ = 90°.

Dans le plan φ = 90°, les performances obtenues sont comparables pour les trois
algorithmes, avec une erreur de ±5° dans des plages angulaires proches de [-80° ;+80°].
En prenant en compte les mesures dans les deux plans φ = 0° et φ = 90°, l'algorithme
MUSIC o�re donc les meilleures performances.

erreur plage angulaire plage angulaire plage angulaire
algorithme maximale dans dans laquelle dans laquelle dans laquelle

[-50° ;+50°] ‖∆DOA−θ‖ ≤ 3° ‖∆DOA−θ‖ ≤ 4° ‖∆DOA−θ‖ ≤ 5°

Bartlett 3° [-78° ;+66°] [-78° ;+72°] [-79° ;+74°]

Capon 2° [-79° ;+67°] [-79° ;+71°] [-80° ;+74°]

MUSIC 3° [-78° ;+69°] [-79° ;+73°] [-80° ;+74°]

Figure 2.51 � Performances de l'estimation de θ en géométrie carrée 2x2 dans le plan
φ = 90°, pour les trois algorithmes.

erreur plage angulaire plage angulaire plage angulaire
algorithme maximale dans dans laquelle dans laquelle dans laquelle

[-50° ;+50°] ‖∆DOA−φ‖ ≤ 3° ‖∆DOA−φ‖ ≤ 4° ‖∆DOA−φ‖ ≤ 5°

Bartlett 2° [-83° ;+72°] [-87° ;+77°] [-89° ;+84°]

Capon 1° [-84° ;+75°] [-87° ;+82°] [-90° ;+88°]

MUSIC 2° [-80° ;+69°] [-82° ;+74°] [-85° ;+79°]

Figure 2.52 � Performances de l'estimation de φ en géométrie carrée 2x2 dans le plan
φ = 90°, pour les trois algorithmes.
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Figure 2.53 � Evolution de l'estimation de l'angle θ pour la géométrie carrée 2x2, dans
le plan φ=90°.

Figure 2.54 � Evolution de l'estimation de l'angle φ pour la géométrie carrée 2x2, dans
le plan φ=90°.
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Discussion sur les mesures en géométrie carrée 2x2

Dans les deux plans φ=0° et φ=90°, l'estimation de θ faite par l'algorithme MUSIC est
correcte à ±5° près dans la plage angulaire [-80° ;80°], traduisant des performances plus
élevées pour deux antennes que lorsque les quatre éléments sont alignés selon le même axe.
Ces performances peuvent s'expliquer par la présence d'éléments non alimentés autour
des éléments formant le carré, réduisant l'in�uence des e�ets de bord. Sur la base de ces
résultats, il pourrait ainsi être intéressant d'utiliser une géométrie carrée en tir tendu,
pour uniquement estimer l'angle θ. Pour une estimation des deux angles θ et φ, l'erreur
mesurée est inférieure ou égale à ±4° dans une plage angulaire plus large que [-40° ;+70°],
cohérente avec les résultats obtenus dans la section 2.5.2 pour les mesures de dépointage
du lobe principal. Ces résultats valident la possibilité d'utiliser les algorithmes de DOA
implémentés dans le cadre du suivi de projectiles en trajectoire balistique, a�n d'adapter
le dépointage du lobe principal à la trajectoire réelle du projectile.

2.9 Application : suivi de projectile

La section 1.4 du chapitre 1 a présenté les solutions mises en place actuellement dans
le cadre des applications de radiocommunications avec un projectile en vol. Ces solutions
peuvent consister en une antenne au diagramme �xe montée sur une structure mécanique
chargée du suivi du projectile en utilisant une trajectoire précalculée ou en des antennes
de suivi électronique. Dans les deux cas, les solutions mises en place pour les applications
de détection ou de suivi de projectile sont généralement développées spéci�quement pour
l'application visée [122, 123, 124], et les systèmes de l'état de l'art sont onéreux.

Par opposition, le système de réception présenté dans les sections précédentes est
basé sur des équipements commerciaux à bas coût en comparaison de RADARs spécia-
lisés. En e�et, les fonctionnalités développées dans les parties précédentes démontrent
la possibilité d'utiliser le système de réception SDR dans le cadre des applications à
alignement de phase. L'expérimentation proposée ici consiste à utiliser ces fonctionnali-
tés pour concevoir une station de suivi de projectile et de réception de données de vol.
Le système est ainsi utilisé pour réaliser le suivi électronique d'un projectile en vol en
orientant le lobe principal de l'ULA piloté dans la direction du projectile tout au long
de la trajectoire en tir tendu. Le développement apporté est uniquement logiciel et, en
dehors du réseau d'antennes adapté à la fréquence porteuse de l'émetteur embarqué dans
le projectile, aucun équipement n'a été ajouté à la station de suivi. Cette dernière est
donc autonome et est constituée uniquement d'équipements du commerce.

2.9.1 Montage expérimental

Émetteur embarqué dans le projectile

Comme mentionné précédemment, un émetteur est embarqué dans la pointe du pro-
jectile tiré au canon. La fréquence porteuse est �xée à 2,38 GHz. Les données de vol du
projectile sont modulés par GFSK (pour �Gaussian Frequency-Shift Keying� en anglais)
[125] à un débit de 2 Mbits/s et une puissance de 20 dBm au niveau de l'émetteur (sans
tenir compte du gain de l'antenne émettrice).

Station de réception

La station de réception présentée dans la section 2.1.1, et utilisée pour les mesures en
environnement anéchoïque, est placée sur la perpendiculaire à la trajectoire du projectile.
Le montage expérimental résultant est celui de la �gure 2.11 dans la section 2.2.4. Pour
rappel, la station de réception constituée d'un ULA de quatre éléments, d'un ordinateur
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et de deux USRPs synchronisées avec un Octoclock est placée au niveau du point 1 sur la
�gure 2.11. L'antenne intégrée au projectile est polarisée linéairement, mais est soumise
au roulis, au déplacement et à la pendulation du projectile. Malgré la polarisation linéaire
de l'antenne émettrice, son rayonnement n'est donc pas contenu dans un unique plan tout
au long du vol du projectile. L'utilisation d'un réseau à polarisation linéaire au niveau
de la station de suivi peut alors entraîner une dégradation du signal reçu. Pour éviter
ce problème, l'ULA à polarisation circulaire droite, conçu pour rayonner à 2,388 GHz,
est utilisé au niveau de la station. La �gure 2.55 montre une photo de la station de suivi
installée au champ de tir.

Figure 2.55 � Station de réception sur le terrain d'expérimentations de l'ISL.

Le placement de la station de suivi et la disposition des obstacles présents (cf. section
2.2.4) dé�nissent une plage angulaire de [-20° ;+50°] dans laquelle le projectile est visible
par le réseau. La �gure 2.56 montre le montage expérimental ainsi obtenu.

Figure 2.56 � Schéma du montage expérimental mis en place sur le champ de tir de
l'ISL, à Baldersheim.
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2.9.2 Suivi électronique

Traitement d'antennes pour suivi passif

Le système développé est décrit comme �une station passive de suivi de projectile�.
En e�et, un algorithme de DOA estime la direction de l'émetteur intégré au projectile.
Au lieu de dépointer le lobe principal de l'ULA dans une direction θconsigne �xée par
l'utilisateur, le dépointage est imposé en temps réel dans la direction de cette estima-
tion, notée θDOA. La loi de phase ainsi appliquée aux signaux reçus dépend donc de
l'estimation de DOA réalisée en temps réel, permettant un suivi du projectile ne dépen-
dant pas de valeurs précalculées. La �gure 2.57 montre les blocs GNU Radio utilisés, le
traitement réalisé et la loi de phase résultante.

Figure 2.57 � Traitement réalisé sous GNU Radio pour réaliser un suivi électronique
du projectile en temps réel.

Quanti�cation des performances du suivi

L'équation 2.19 du critère introduit dans la section 2.4.4, le gain calculé en réception,
est rappelée par l'équation 2.21. Puisque le cas étudié est un tir tendu et qu'un ULA est
utilisé, seul l'angle θ varie. L'angle φ est �xé à 90°.

GRX(θ,φ = 90°) = 20 log10

(∥∥∥∥∥
N∑
n=1

ej[∆ϕant n(θ,φ=90°)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .ej(n−1)(ψULA(θ)+βULA)

∥∥∥∥∥
)

(2.21)

Ici, le gain calculé en réception est utilisé a�n de quanti�er la capacité du système à
compenser les déphasages entre les signaux reçus par le réseau pour dépointer son lobe
principal dans la direction de l'émetteur. En e�et, la pondération en phase β appliquée
entre éléments adjacents est celle a�chée dans la �gure 2.57. Si l'estimation θDOA cor-
respond à θ, le lobe principal de rayonnement du réseau est dépointé dans cette direction
et le gain calculé par logiciel est maximal. Le suivi électronique de projectile doit donc
permettre de maintenir un gain calculé en réception maximal pendant toute la trajec-
toire du projectile, au contraire d'une antenne à diagramme �xe. L'équation 2.22 ci-après
décrit le gain calculé par logiciel en fonction de θ, de θDOA et du déphasage ϕn induit
par le diagramme de rayonnement individuel de l'antenne n.
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GRX(θ, θDOA) = 20 log10

(∥∥∥∥∥
N∑
n=1

ej[∆ϕant n(θ,φ=90°)−∆ϕant n(θ=0°,φ=90°)] .ej(n−1)(kd[sinθ−sinθDOA])

∥∥∥∥∥
)

(2.22)
Si θDOA est égal à θ, l'argument du deuxième terme exponentiel complexe s'annule et

le gain de réception est maximisé. A l'inverse, toute di�érence entre θDOA et θ s'oppose
à la compensation des déphasages naturels entre les signaux reçus. Plus cette erreur
est grande, plus le gain calculé diminue. Les variations de phase ∆ϕant n présentes au
niveau de chaque élément du réseau introduisent des déphasages supplémentaires entre
les signaux qui peuvent également résulter en de faibles diminutions du gain calculé.

2.9.3 Problématique : déclenchement à distance

L'expérimentation servant de démonstration de concept, les signaux reçus sur chaque
voie des USRPs, le signal recombiné et les estimations de DOA sont enregistrés en temps
réel pour post-traitement et décodage des données. Puisque la station est placée au niveau
des caméras rapides (�gure 2.11) et que seuls des câbles coaxiaux relient le bunker à ce
point, l'ordinateur pilotant les USRPs ne peut pas être placé dans le bunker pendant les
mesures.

Solution proposée

Un déclenchement à distance par un signal détecté sur le port USB de l'ordinateur
pilotant le système est utilisé. La photo en �gure 2.58 montre le système utilisé pour
déclencher l'enregistrement des données depuis le bunker.

Figure 2.58 � Photo du système utilisé pour déclencher manuellement l'enregistrement
des données depuis le bunker.
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Compatibilité avec GNU Radio

Comme présenté dans les sections 1.5.4 et 1.5.6 du chapitre 1, GNU Radio appelle les
di�érents blocs constitutifs du programme en boucle pour traiter les données échantillon-
nées par les USRPs. Implémenter un bloc consistant en une boucle in�nie pour surveiller
l'arrivée d'un front montant au niveau du port USB monopoliserait donc constamment
le coeur du processeur alloué au bloc et entraînerait un �plantage� du programme GNU
Radio. Pour respecter le fonctionnement de GNU Radio, un bloc utilisant un seul thread
devrait surveiller le port USB pendant une durée limitée avant de libérer le coeur de
l'ordinateur jusqu'au prochain appel du bloc. Avec une telle implémentation, un front
arrivant entre deux appels du bloc ne pourrait être détecté, comme illustré par la �gure
2.59.

Figure 2.59 � Illustration de la problématique de surveillance du port USB par un bloc
GNU Radio.

En C++, un thread �ls peut être créé dans le constructeur [126], qui partage des
variables privées avec la fonction principale du bloc. Ce second thread peut être utilisé
pour surveiller le port USB à l'aide d'une boucle in�nie et informer le thread principal,
sans risque de plantage du programme. Au moment de l'expérimentation cependant,
l'auteur ne connaissait pas cette structure. La solution présentée ici propose donc une
solution simple qui a été implémentée pour �contourner le problème�. Cette dernière
consiste à écrire un programme C indépendant de GNU Radio, utilisant en permanence
un coeur logique de l'ordinateur pour surveiller le port USB grâce à une boucle in�nie.
Pour permettre le lien avec GNU Radio, le programme C écrit un caractère dans un
�chier texte dans le dossier temporaire (�tmp�) de l'ordinateur (ce dossier existe sur tous
les ordinateurs, et est automatiquement vidé à l'arrêt de la machine). Le bloc GNU
Radio est de son côté chargé de lire le �chier texte chaque fois qu'il est appelé par
l'ordonnanceur. La �gure 2.60 illustre cette solution.
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Figure 2.60 � Illustration de la solution proposée pour le déclenchement à distance de
l'enregistrement des données.

En fonction du nombre de caractères, l'enregistrement des données est déclenché ou
arrêté. Ainsi, si le front arrive entre deux appels du bloc (cas n°2 dans le chronogramme
�gure 2.59), le caractère est lu au prochain appel et le déclenchement est pris en compte.
Le délai moyen entre l'écriture d'un caractère dans le �chier texte et le début de l'enre-
gistrement des données est d'environ 1 ms.

2.9.4 Etude de faisabilité

La sous-section suivante présente les étapes de validation réalisées avant les premiers
tests en conditions réelles.

Dynamique du projectile

Les projectiles tirés au canon dans le cadre des applications de l'ISL peuvent at-
teindre jusqu'à Mach 3. Les mesures présentées ici utilisent des projectiles tirés à une
vitesse de Mach 0,8. Une première simulation sous GNU Radio a pour objectif de véri�er
si une fréquence d'échantillonnage est su�samment élevée pour assurer un suivi électro-
nique e�cace, en fonction de la vitesse du projectile, du placement de la station et en
supposant que le programme est capable de fonctionner en temps réel pour la fréquence
d'échantillonnage testée.

Le problème est représenté à l'aide de la �gure 2.61. On représente les points S, où se
situe la station de suivi, V à partir duquel le projectile est pour la première fois visible
par la station, B symbolisant la butte et O où est réalisée l'initialisation des phases
(θ=0°). La position du projectile est repérée par son abscisse x. Les distances d1, d2 et
D séparant le point O de la butte, du point V et de la station, respectivement, sont
connues. Ces valeurs peuvent cependant être modi�ées selon la plage angulaire de θ que
l'on souhaite simuler (cf. �gure 2.63).
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Figure 2.61 � Géométrie du problème de suivi de projectile pour simulation de θ.

On suppose que la vitesse du projectile est constante, égale à la vitesse v0 en sortie
du canon, durant toute sa trajectoire. Entre le point V et la butte, un nombre Nech

d'échantillons est alors créé par les USRPs à la fréquence d'échantillonnage sp_rate.
Les valeurs de θ sont calculées à partir des valeurs x que prend l'abscisse du projectile
à chaque instant nech échantillonné par les USRPs, en faisant correspondre le permier
échantillon n = 0 avec le passage du projectile au point V. Ces valeurs de x sont ainsi
calculées à l'aide de la formule 2.23.

x[nech] = −d2 + nech .
v0

sp_rate
(≤ d1) , nech = 0, . . . , Nech − 1 (2.23)

Les valeurs de θ sont ensuite générées à l'aide de la formule trigonométrique 2.24.

θ[nech] = tan−1

(
x[nech]

D

)
(2.24)

Pour l'application visée, les valeurs de θ sont calculées en simulant une fréquence
d'échantillonnage sp_rate de 1MS/s pour les USRPs, soit la fréquence d'échantillonnage
utilisée pour les mesures en environnement anéchoïque. Elles sont fournies en consigne du
bloc de pondération en phase pour ULA, qui permet de générer les déphasages naturels
entre les signaux de chaque voie, en bande de base numérique. Ces signaux déphasés
numériquement sont ensuite utilisés par le bloc de DOA pour caculer l'angle d'arrivée
θDOA du signal de l'émetteur. Ces estimations peuvent être enregistrées et comparées
aux valeurs d'angles fournies en entrée du programme pour véri�er que les estimations
de DOA sont mises à jour su�samment rapidement pour suivre le projectile. De plus,
le gain calculé du signal recombiné peut être utilisé pour véri�er que le lobe principal
du réseau est dépointé dans la direction estimée de l'émetteur pour toutes les valeurs
d'angles en entrée du programme. La �gure 2.62 montre le traitement réalisé pour cette
simulation.

En fonction des valeurs simulées de l'angle θ, di�érentes fréquences d'échantillonnage
peuvent être testées. Les paramètres du bloc d'estimation de DOA peuvent également
être modi�és en fonction des performances nécessaires. Pour la simulation présentée, on
simule une fréquence d'échantillonnage de 1 MS/s, 128 échantillons utilisés pour chaque
estimation de DOA, à une résolution angulaire de 1°. La vitesse v0 du projectile est �xée
à Mach 0,8 et les valeurs simulées de θ varient de -90° à +90°. La �gure 2.63 compare les
valeurs de DOA estimées par le programme aux valeurs de θ en entrée de ce progamme.
Le temps en abscisse correspond à la durée de vol du projectile, où t = 0 marque le coup
de canon.
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Figure 2.62 � Graphique du programme GNU Radio pour simuler le suivi électronique
d'un projectile. Cas présenté pour une fréquence d'échantillonnage simulée de 1 MS/s.

Figure 2.63 � Comparaison entre la DOA estimée par le programme et les valeurs θ
fournies en entrée.

Les deux courbes sont confondues, ce qui montre qu'une fréquence d'échantillonnage
de 1 MS/s est su�sante pour assurer le suivi électronique des projectiles tirés au canon.
Puisque le programme GNU Radio montré en �gure 2.62 fonctionne à cette fréquence
d'échantillonnage, on en déduit que les blocs développés dans ce chapitre permettent une
estimation de DOA su�samment rapide pour le suivi de projectiles tirés au canon.

A�n de con�rmer la capacité du système de réception et des blocs GNU Radio dé-
veloppés à suivre électroniquement de tels projectiles, il faut, en plus de l'estimation
de DOA, véri�er que le lobe principal de rayonnement du réseau est dépointé dans la
direction estimée de l'émetteur durant toute la trajectoire. La �gure 2.64 montre le gain
calculé par logiciel pour cette simulation. Ce gain calculé est normalisé par rapport au
maximum théorique obtenu lorsque tous les signaux sont sommés parfaitement en phase.
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Figure 2.64 � Evolution du gain calculé par le programme au cours de la trajectoire
simulée du projectile.

Les variations du gain calculé lors de cette simulation sont de l'ordre de 6 .10−3 dB
au maximum, soit quasiment nulles. Ces variations sont maximales lorsque le projectile
passe devant la station (θ = 0°), quand la vitesse angulaire vue par le réseau est maxi-
male (117°/s à Mach 0,8). En comparaison, l'absence de suivi électronique du projectile
entraîne de variations de plusieurs dizaines de décibels. Dans le cas simulé, le lobe prin-
cipal du réseau est donc correctement dépointé dans la direction du projectile tout au
long de la trajectoire.

En modi�ant la vitesse simulée du projectile lors de la génération des valeurs échan-
tillonnées (valeur de v0 dans 2.23), une estimation semblable des variations du gain
calculé peut être obtenue pour n'importe quelle vitesse de projectile. Il est alors pos-
sible, si l'on connaît l'erreur maximale acceptable pour l'application visée, d'estimer la
vitesse maximale à laquelle un projectile peut être suivi pour une con�guration donnée,
ou les paramètres de suivi (précision de l'estimation de DOA, nombre d'échantillons pour
chaque estimation, etc) à �xer pour répondre au cahier des charges.

En�n, cette simulation montre que le système de réception générique développé à
partir de radios logicielles commerciales bas coût est capable de suivre électroniquement
un projectile tiré au canon à Mach 0,8 sans ajout de matériel, uniquement à l'aide de
fonctionnalités développées pour permettre l'utilisation de ces radios logicielles commer-
ciales dans le cadre d'applications à cohérence et alignement de phase. Ce suivi est réalisé
en échantillonnant les signaux reçus à une fréquence de 1 MS/s, fréquence à laquelle le
programme montré en �gure 2.62 est fonctionnel. Une fréquence d'échantillonnage plus
élevée n'est donc pas requise par la dynamique du projectile mais peut être choisie uni-
quement en fonction des caractéristiques de l'émetteur embarqué dans le projectile, tant
que le programme peut être exécuté en temps réel pour la fréquence d'échantillonnage
choisie, le nombre de voies pilotées et le traitement réalisé.
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Décodage des données transmises

La sous-partie précédente a permis de montrer que le système développé, fonctionnel
à une fréquence d'échantillonnage de 1 MS/s, est su�samment performant pour assurer
le suivi électronique d'un projectile tiré au canon. Néanmoins l'application visée doit per-
mettre le suivi de ce projectile a�n d'améliorer la qualité et la robustesse de la réception
des données émises par le projectile. Le système doit donc simultanément répondre aux
contraintes de la dynamique du projectile et de réception et décodage des données trans-
mises. Dans le cas présenté, l'émetteur embarqué transmet les données de vol recueillies
par la centrale inertielle intégrée, en temps réel, sous forme de symboles GFSK avec un
débit de 2 Mbits/s (section 2.9.1). On attire l'attention sur le fait que dans le contexte
d'une modulation GFSK, le mot �bit� est un synonyme de symbole (valable car l'alphabet
associé ne contient que deux symboles di�érents). Le débit de 2 Mbits/s de l'émetteur
signi�e donc que 2 .106 symboles sont transmis par seconde. Un minimum théorique de 4
MS/s est donc nécessaire pour conserver l'information codée. Pour respecter le critère de
Shannon [127], une fréquence d'échantillonnage de 1 MS/s est donc insu�sante. Plutôt
que la fréquence d'échantillonnage minimale théorique de 4 MS/s, une fréquence de 8
MS/s est jugée nécessaire en pratique pour pouvoir décoder les données reçues de façon
�able.

En raison des contraintes matérielles associées à l'horloge interne des USRPs, la
fréquence d'échantillonnage de 8 MS/s n'est pas utilisable. Une fréquence de 8,33 MS/s
est envisageable pour satisfaire aux contraintes. Comme indiqué dans la section 1.5.3
du chapitre 1, le premier facteur limitant les performances du système numérique est
le débit de transmission des données échantillonnées des convertisseurs des USRPs vers
l'ordinateur réalisant les calculs de traitement de signal. Les convertisseurs analogiques-
numériques des USRPS codant l'information sur 14 bits, les données sont transmises à
l'ordinateur sous forme d'échantillons I/Q dont la partie réelle et la partie imaginaire
sont toutes deux codées sur 16 bits, par défaut. Il est également possible de diviser par
deux le débit requis en codant les données échantillonnées uniquement sur 8 bits (possible
via le pilote des USRPs) mais les données sont alors codées sur moins de 14 bits, c'est-à-
dire qu'une partie de l'information que les convertisseurs sont capables de quanti�er est
perdue. Dans le cas de l'application visée, une première estimation du débit de données
requis par l'application est obtenue en supposant quatre voies en réception et des �ux
d'échantillons I/Q codés sur 32 bits, comme montré dans le tableau 2.65 :

fréquence d'échantillonnage débit
1 MS/s 128 Mbits/s
4 MS/s 512 Mbits/s

8,33 MS/s 1,04 Gbits/s

Figure 2.65 � Débit de données pour quatre voies selon la fréquence d'échantillonnages.
Echantillons I/Q de 32 bits.

Cette estimation montre qu'un commutateur Ethernet relié à un câble 1Gbits/s n'est
pas su�sant pour assurer le débit nécessaire pour la fréquence d'échantillonnage de 8,33
MS/s visée par l'application. Pour cette raison, un convertisseur SanLink Ethernet Thun-
derbolt 3 [128] est utilisé pour remplacer le commutateur Ethernet. La technologie Thun-
derbolt 3 permet des débits jusqu'à 40 Gbits/s pour les modèles les plus récents. Chaque
USRP gère deux voies en réception (533 Mbits/s à 8,33 MSPS). Un câble Ethernet 1
Gbits/s est donc su�sant pour connecter une seule USRP. L'interface entre l'ordinateur
et les deux USRPs est cependant modi�ée.
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La �gure 2.66 compare les photos des deux montages utilisés pour transmettre les
données échantillonnées par les USRPs au PC.

(a) Commutateur Ethernet (1MS/s). (b) Thunderbolt 3 utilisé à 8,33 MS/s.

Figure 2.66 � Comparaison des technologies utilisées pour assurer le débit de transmis-
sion de données selon la fréquence d'échantillonnage.

2.9.5 Optimisation

Test initial

Une fois le débit assuré par l'utilisation de la technologie Thunderbolt 3, le programme
est testé en fonctionnement réel à une fréquence d'échantillonnage de 8,33 MS/s. La
�gure 2.67 montre le programme utilisé pour réaliser ce test à l'aide des USRPs en
fonctionnement réel. Le bloc �trigger USB� (bloc à connecteur jaune sur la �gure) est
utilisé pour que l'enregistrement des données soit synchronisé sur le déclenchement à
distance, comme en conditions réelles.

Figure 2.67 � Programme utilisé pour tester la capacité du système en conditions réelles
à 8,33 MS/s.
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Lors de ce test, l'ordinateur ne parvient pas à réaliser tous les traitements en temps
réel et des échantillons transmis par les USRPs sont perdus de façon périodique. Dans
GNU Radio, cette erreur est appelée �over�ow� : le traitement demandé est trop long
par rapport à l'arrivée des échantillons. L'augmentation signi�cative de la fréquence
d'échantillonnage, le nombre important de �ux, qui sont autant de copies d'échantillons
entre blocs, et les traitements demandés expliquent ce problème.

En conclusion, les blocs de traitement d'antennes développés ne permettent pas de
réaliser le traitement exigé par l'application en temps réel pour une fréquence d'échan-
tillonnage de 8,33 MS/s. Le programme de suivi développé nécessite donc un travail
d'optimisation pour permettre le fonctionnement en temps réel dans les conditions de
l'expérimentation. Les parties suivantes détaillent ainsi l'ensemble des modi�cations qui
ont été apportées au programme dans le but de permettre un traitement en temps réel
à une fréquence d'échantillonnage de 8,33 MS/s.

Vitesse d'écriture dans la mémoire

La première piste d'amélioration se situe au niveau de l'enregistrement des données.
Le programme test de la �gure 2.67 utilise un �Solid-State Drive� (SSD) 850 Evo 500 Go
de chez Samsung [129], et enregistre les échantillons directement sur le SSD. La vitesse
d'écriture maximale annoncée par le constructeur est de 520 Mo/s, soit un peu plus
de 4 Gbits/s. L'ensemble des données à enregistrer sont résumées dans la liste ci-après.
Il faut noter pour ces calculs que, si les parties réelle et imaginaire des données sont
transmises des USRPs vers l'ordinateur codées sur 16 bits en raison de la résolution des
convertisseurs, elles sont converties à 32 bits une fois traitées par l'ordinateur pour tirer
parti de l'architecture du processeur. Les données sous forme de �oats sont donc codées
et enregistrées sous forme de nombres de 32 bits, et les données complexes sous forme
de deux nombres de 32 bits, pour la partie réelle et la partie imaginaire respectivement.

1. Signaux reçus numérisés : quatre voies sont échantillonnées I/Q à 8,33 MS/s. Il
faut donc enregistrer 4 ∗ 2 ∗ 32 ∗ 8, 33/1024 = 2, 1 Gbits/s.

2. Gain calculé du signal recombiné, à 8,33 MS/s. Il faut donc enregistrer 32 ∗
8, 33/1024 = 0, 26 Gbit/s.

3. Estimation de DOA calculée à partir des déphasages entre les signaux reçus.
Chaque estimation utilise 128 échantillons, mais la fréquence d'échantillonnage en
sortie est la même (la valeur estimée est répétée 128 fois). Il faut donc enregistrer
0,26 Gbit/s comme pour le gain calculé du signal recombiné.

Au total, l'application nécessite d'enregistrer les données à environ 2,6 Gbits/s. Ce
débit est inférieur à celui annoncé par le constructeur. Néanmoins, la vitesse d'écriture
réelle sur le disque peut être signi�cativement moins élevée que la valeur annoncée par
le constructeur, qui suppose une écriture séquentielle dans la mémoire (dans des cases
mémoires d'adresses successives, sans case occupée). Ce cas de �gure n'est rapidement
plus vrai, en particulier lorsque le SSD est utilisé pour réaliser plusieurs mesures à la
suite. On peut noter ici l'existence des SSD NVMe (�Non-Volatile Memory express�).
Ces derniers utilisent le protocole NVMe qui permet, par le biais d'un connecter m.2, de
relier le SSD à la carte-mère de l'ordinateur via un bus PCIe plutôt qu'un bus SATA,
permettant des débits 4 à 7 fois plus élevés.
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En raison de la vitesse d'écriture élevée requise par l'application, il est proposé ici
de monter un disque RAM virtuel, c'est-à-dire d'allouer une partie de la mémoire vive
de l'ordinateur (in�niment plus rapide d'accès à la lecture et à l'écriture que la mémoire
morte) à l'enregistrement des données. Après le tir, ces données peuvent ensuite être
copiées, sans contrainte de temps, sur le SSD de l'ordinateur. L'ordinateur est équipé de
RAM DDR4 2666 MHz permettant une écriture à 21 Gbits/s [130], soit 40 fois la vitesse
d'écriture du SSD. Un disque RAM de 25 Go est donc créé pour les mesures et permet de
résoudre ce premier problème. De plus, pour toutes les données enregistrées, seuls les 16
bits de poids forts (les seuls à posséder un sens physique) sont conservés et enregistrés,
permettant de diviser par deux le débit de données à écrire dans la mémoire.

Utilisation de la librairie optimisée Volk

La seconde optimisation apportée au programme porte sur le code exécuté au sein
de chaque bloc. Réduire le temps d'exécution de chaque bloc permet de libérer plus
rapidement le coeur utilisé pour le bloc suivant et ainsi de réduire les risques d'over-
�ow. Les codes développés traitent les échantillons de la même façon que la plupart des
blocs natifs de GNU Radio, néanmoins GNU Radio permet l'utilisation de la librairie
Volk (pour �Vector Optimized Library of Kernels� en anglais), qui permet un traite-
ment optimisé de longs vecteurs de données [131] et permet de réduire considérablement
les temps d'exécution des instructions optimisées. Seul un nombre restreint d'instruc-
tions peut être exécuté grâce à Volk. Il n'est donc pas possible d'optimiser n'importe
quel traitement. Les traitements optimisés à l'aide de Volk permettent cependant une
amélioration signi�cative du temps d'exécution du bloc concerné. Par exemple, le bloc
implémenté permettant de ne conserver et enregistrer que les 16 bits de poids forts des
échantillons en entrée utilise la librairie Volk. La �gure 2.68 présente les mesures de la
durée d'exécution de la fonction �work� du bloc, avec et sans utilisation de Volk. Le bloc
est exécuté 1,3 fois plus rapidement en utilisant la librairie Volk.

Figure 2.68 � Comparaison des performances obtenues avec et sans la librairie Volk.

L'ensemble des opérations à notre connaissance réalisables à l'aide de Volk ont donc
été optimisées de cette façon, notamment dans les blocs de calibration en phase des voies
de réception, de compensation des di�érences d'amplitude entre les voies, d'enregistre-
ment des données et de recombinaison des signaux numérisés.
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Répartition des coeurs du processeur

Chaque appel d'un bloc GNU Radio correspond à une fonction utilisant un coeur
logique du processeur de l'ordinateur. Une fois que la fonction �work� du bloc a été
exécutée, le coeur est de nouveau disponible pour utilisation par d'autres blocs. Cette
architecture permet une exécution en parallèle des blocs dans une certaine mesure, mais
si un ou plusieurs blocs ont besoin d'une durée signi�cativement plus longue que les
autres pour s'exécuter, il est possible qu'aucun coeur ne soit disponible à l'appel d'un
bloc et que les performances du programme en temps réel soient dégradées. Pour essayer
de réduire ce risque, GNU Radio permet à l'utilisateur de réserver un ou plusieurs coeurs
logiques du processeur pour une liste dé�nie de blocs. En allouant un coeur dédié aux
fonctions les plus gourmandes en ressources, il est ainsi possible d'assurer qu'un coeur
soit toujours disponible pour leur exécution, tandis que les fonctions moins coûteuses
peuvent se partager les coeurs logiques restants.

Pour l'application de suivi de projectile, les blocs de calibration en phase et d'esti-
mation de DOA, les plus gourmands en ressources, utilisent chacun un coeur logique qui
leur est dédié (après calcul des déphasages à appliquer, le bloc de calibration en phase
compense continuellement ces déphasages par multiplication complexe, d'où ses besoins
en ressource). La �gure 2.69 montre la con�guration utilisée sous GNU Radio pour le
bloc de calibration en phase. Une liste des coeurs logiques restants est attribuée à l'en-
semble des autres blocs pour les empêcher d'utiliser les coeurs dédiés à ces fonctions plus
coûteuses.

Figure 2.69 � Allocation d'un coeur dédié au bloc de calibration en phase. Les autres
blocs se partagent �core_pool�, les coeurs restants.

Rassemblement des fonctionnalités

Lorsqu'un bloc GNU Radio est appelé, il traite les échantillons présents au niveau
de ses entrées. Le cas échéant, les échantillons traités sont placés en sortie du bloc.
Ces derniers peuvent alors être utilisés par les blocs suivants. On dit que GNU Radio
utilise des �ux de données entre les di�érents blocs constitutifs du programme exécuté. Si
l'utilisation de plusieurs blocs permet une exécution parallèle des traitements dans une
certaine mesure et des fonctionnalités plus génériques, la multiplication du nombre de
blocs entraîne une multiplication du nombre de requêtes envoyées aux di�érents coeurs
du processeur et une multiplication rapide des �ux parcourant les blocs, soit des copies
de nombre d'échantillons à chaque appel. Un trop grand nombre de blocs peut donc se
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révéler contre productif, et il peut s'avérer nécessaire de réduire le nombre de �ux entre
les blocs du programme.

Dans l'optique de réduire le nombre de �ux de données échangées entre les blocs,
les blocs répartis sur les coeurs logiques non dédiés sont rassemblés. Par exemple, l'ap-
plication de la loi de phase en fonction de l'estimation de DOA et la recombinaison
des signaux déphasés sont réalisées dans un même bloc, comme montré sur la �gure
2.70. Avant rassemblement, onze �ux sont nécessaires pour réaliser l'opération, contre
seulement cinq après.

Figure 2.70 � Rassemblement de trois blocs en un. Onze �ux sont rassemblés en seule-
ment cinq.

Ce rassemblement de fonctionnalités en une seule permet une diminution du nombre
de �ux échangés entre les blocs et une réduction du nombre d'appels desdits blocs et
de coeurs réservés. En contrepartie, cette réalisation est moins �exible que la première,
puisque les fonctionnalités ne peuvent pas être séparées ou facilement réutilisées pour
d'autres applications.

Utilisation de messages, tags et variables partagées

Dans les premières versions des blocs développés, les déclenchements et consignes de
l'utilisateur sont gérés à l'aide de �ux d'échantillons, de la même façon que les signaux
traités. Rapide à implémenter et facilement visualisable dans un graphique GNU Radio,
un �ux d'échantillons à la même fréquence d'échantillonnage que les signaux numéri-
sés constitue une ressource qu'il convient d'économiser pour parvenir aux performances
exigées par l'application. GNU Radio permet l'utilisation de di�érentes fonctions pour
échanger des informations entre blocs sans utiliser de �ux de données, qui sont présentées
ici. Le tableau 2.71 rassemble les caractéristiques de chaque fonctionnalité.

moyen de communication fonctionnement portée de l'information
inter-blocs

tag synchrone avec 1 bloc écrit 1 message
un échantillon lisible par N blocs

message asynchrone 1 bloc envoie 1 message
lisible par N blocs

variable globale asynchrone N blocs peuvent écrire
(implémentation ISL) pour N blocs

Figure 2.71 � Moyens de communication inter-blocs en dehors des �ux.
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Un tag est une information associée par un bloc à un échantillon dans un �ux de
données (démarrer l'enregistrement de données par exemple). En utilisant la fonction
appropriée dans le bloc recevant le �ux en entrée, l'information peut être récupérée par
le second bloc à la réception de l'échantillon auquel le tag est a�ecté.

Un message est une information transmise d'un bloc à d'autres de façon complètement
séparée des �ux de données. L'information est reçue par le bloc de façon asynchrone, en
dehors de la fonction �work�. Les messages sont visualisables dans un graphique GNU
Radio à l'aide de �èches dont la ligne est un pointillé.

Une troisième méthode de communication inter-blocs a été implémentée pour GNU
Radio à l'ISL : l'utilisation de variables globales, accessibles depuis tous les blocs du
programme. Cette méthode alternative o�re un moyen de communication de N blocs
vers N blocs. La variable étant accessible depuis n'importe quel bloc, le receveur de
l'information peut lire la valeur de la variable à n'importe quel moment de l'exécution
de sa fonction �work�. Les tentatives d'accès simultanés à ces variables sont empêchées
par un mécanisme informatique appelé mutex (de �mutual exclusion� en anglais). Aucun
mécanisme de priorisation des écritures n'a cependant été implémenté, c'est-à-dire que, si
plusieurs blocs mettent à jour la valeur d'une même variable globale, la dernière écriture
gagne. Il est possible d'utiliser plusieurs variables globales dans un même programme et
dans un même bloc. Les graphiques GNU Radio ne montrent cependant pas explicitement
les blocs accédant aux mêmes variables globales, rendant moins facile la lecture d'un
graphique utilisant des variables globales. Un résumé de l'utilisation des variables globales
dans un programme GNU Radio est joint en annexe.

Les messages, tags et variables partagées o�rent à l'utilisateur des moyens de com-
muniquer des informations entre blocs sans utiliser de �ux de données, gourmands en
ressource. Pour optimiser le programme de suivi de projectile, les �ux de données utili-
sés pour déclencher l'initialisation des phases ou l'enregistrement des données, et pour
communiquer l'estimation de DOA entre blocs, sont remplacés par ces moyens de com-
munication inter-blocs moins coûteux.

2.9.6 Application en conditions réelles

Programme optimisé

La �gure 2.72 montre le programme de suivi électronique de projectile après mise en
application des di�érentes méthodes d'optimisation.
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Figure 2.72 � Programme de suivi de projectile après optimisation.

Au prix de blocs moins génériques, les performances du programme ont été su�sam-
ment améliorées pour permettre son fonctionnement en conditions réelles à une fréquence
d'échantillonnage de 8,33 MS/s sans over�ow. Le délai entre le déclenchement de l'utilisa-
teur et l'enregistrement e�ectif des données est d'environ 1 ms. Six tirs ont été enregistrés
avec succès à l'aide de ce programme et les résultats sont détaillés dans les sous-parties
suivantes.

Estimations de DOA pendant le vol

La �gure 2.73 compare les estimations de DOA enregistrées tout au long de la trajec-
toire du projectile pour les six tirs présentés. L'angle mécanique θ entre le projectile et le
réseau est calculé à l'aide des données géométriques de l'expérimentation et a�ché pour
référence. Les résultats montrent une bonne reproductibilité entre les di�érents tirs. De
plus, les estimations de DOA calculées par le programme demeurent cohérentes avec les
valeurs simulées avec une marge d'erreur de 5°, ce qui démontre que les valeurs calculées
sont réalistes durant toute la trajectoire du projectile. Cette erreur est plus importante
pour les valeurs de θ proches de -20°, après que le projectile est visible par le réseau, et
à la �n de la trajectoire, lorsque le projectile se rapproche de la butte. Il faut noter que
des obstacles sont présents entre l'émetteur et le réseau pour ces valeurs. Des structures
métalliques et des arbres sont responsables de ré�exions lorsque θ est proche de -20° et
la butte de la première ligne de tir est présente entre la butte de la nouvelle ligne de tir
et le réseau, pendant les derniers mètres de la trajectoire (cf. vue satellite de la ligne de
tir en �gure 2.11).
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Figure 2.73 � Evolution de l'estimation de DOA pendant le vol du projectile.

A�n d'o�rir une meilleure comparaison avec les résultats expérimentaux obtenus en
environnement anéchoïque, la �gure 2.74 présente l'évolution de l'erreur entre l'estima-
tion de DOA faite par le programme et l'angle mécanique réel θ, en fonction de ce même
angle θ, pour l'ensemble de la trajectoire du projectile. La mesure obtenue pour l'ULA
à polarisation circulaire en chambre anéchoïque (cf. annexes) est replacée sur la �gure
pour comparaison directe.

Figure 2.74 � Evolution de l'erreur entre la DOA calculée par le programme et l'angle
θ durant la trajectoire du projectile.
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Les résultats obtenus sont cohérents avec les mesures en chambre anéchoïque. Pour
les valeurs de θ, l'erreur obtenue en conditions réelles est inférieure (en valeur absolue)
à celle mesurée en chambre anéchoïque. En e�et, l'erreur pour θ=-20° est d'environ 2°,
tandis qu'elle n'excède pas 5° lorsque θ atteint 50°.

Mesure du rapport signal sur bruit

A�n de quanti�er le béné�ce apporté par le suivi électronique du projectile, le rap-
port signal sur bruit (SNR pour �Signal to Noise Ratio� en anglais) mesuré au niveau
d'une seule antenne du réseau est comparé à celui des quatre signaux recombinés par
logiciel, pour l'ensemble de la trajectoire du projectile. Le niveau de bruit est mesuré
en enregistrant le signal reçu au niveau de chaque antenne du réseau lorsque l'émetteur
embarqué dans le projectile est éteint. La �gure 2.75 compare le rapport signal sur bruit
mesuré dans les deux cas, pour un même tir. Aucune compensation d'amplitude n'est
appliquée aux signaux utilisés pour ce calcul, c'est-à-dire que le signal recombiné est
regénéré par logiciel, en post-traitement et sans compensation d'amplitude, à partir des
signaux bruts et estimations de DOA enregistrées.

Figure 2.75 � Comparaison du SNR du signal reçu au niveau d'une seule antenne avec
le signal recombiné du réseau.

Dans les deux cas, des variations du SNR de 5 dB sont observables pour des variations
de θ de moins de 5°, ce qui con�rme le besoin de compensation des amplitudes pour le
gain calculé en premier lieu. Si les quatre signaux sont recombinés correctement, le signal
recombiné doit présenter la même allure que chaque signal individuel et posséder une
amplitude quatre fois supérieure, par principe d'interférence constructive. Dans le cas où
il n'y a pas de corrélation entre les bruits mesurés au niveau des antennes constitutives
du réseau, le signal recombiné, d'une amplitude quatre fois supérieure aux signaux de
chaque antenne, doit donc théoriquement atteindre un SNR de 6 dB supérieur au SNR
de chaque antenne. Le SNR du signal recombiné présente ici la même allure que le SNR
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d'une seule antenne, avec un SNR en moyenne 5,3 dB supérieur au SNR du signal d'une
seule antenne. Ainsi, la �gure 2.75 démontre que le suivi électronique de projectile réalisé
par logiciel réaligne correctement les signaux reçus en phase et permet d'accroître le SNR
de presque 6 dB par rapport à une unique antenne.

Décodage des données de vol

Les données de vol transmises par le projectile sont décodées en post-traitement à
partir des signaux numérisés enregistrés et sont comparées avec celles obtenues par la
station de télémesure à diagramme �xe (section 2.2.4). Des erreurs sur plusieurs bits sont
observables au niveau des deux stations, mais une concordance est trouvée pour plus de
99% des données reçues. Puisque des erreurs sont visibles pour chacune des stations
de réception, il est proposé, en parallèle, d'estimer le pourcentage de bits correctement
décodés en comparant les données expérimentales avec le savoir possédé a priori sur ces
données. En e�et, une partie des données de vol transmises est une séquence connue à
l'avance (appelée �autocode�) qui peut être comparée aux données reçues. La comparaison
bit par bit des données enregistrées avec cette séquence connue a produit une estimation
de 99,8% des bits transmis décodés correctement.

En�n le béné�ce apporté par le suivi électronique du projectile en bande de base
numérique est démontré par la �gure 2.76, qui compare le gain en réception calculé par
logiciel avec ou sans suivi de projectile. Dans les deux cas, les signaux de chaque antenne
constitutive du réseau sont sommés, mais dans le cas où aucun suivi n'est assuré, ces
signaux ne sont pas déphasés avant recombinaison. Si aucun suivi du projectile n'est
réalisé, le déphasage entre les signaux reçus varie en fonction de l'angle θ entre le réseau
et le projectile. Lorsque le projectile fait face à l'axe du réseau (lorsque θ=0°), les signaux
reçus sont alignés et le gain calculé est maximal. Pour les autres valeurs de θ en revanche,
le déphasage entre les signaux reçus crée des interférences destructives et le gain calculé
diminue. Des variations de l'ordre de 15 dB sont ainsi observables entre le moment où
le projectile passe devant le réseau et le moment où il atteint la butte. Au contraire, le
suivi électronique du projectile permet de maintenir constant le gain calculé du signal
recombiné par logiciel, à 1 dB près de sa valeur maximale théorique. Le lobe principal
de rayonnement du réseau est donc bien dépointé dans la direction du projectile tout au
long de sa trajectoire, et sur la totalité de la plage angulaire couverte.
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Figure 2.76 � Comparaison du gain de réception calculé par logiciel avec ou sans suivi
du projectile.

2.9.7 Conclusion sur le suivi de projectile

Une solution passive de suivi électronique de projectile tiré au canon a été réalisée
à l'aide de radios logicielles commerciales. La station au sol ainsi développée o�re par
rapport à l'état de l'art une solution à bas-coût. Il a été montré que les fonctionnali-
tés génériques développées (uniquement logicielles, sans ajout de matériel) permettent
de réaliser le suivi de projectiles tirés au canon (démonstration expérimentale à Mach
0,8. Démonstration par la simulation pour des vitesses supersoniques). Le programme
initialement développé n'est pas capable de réaliser le suivi du projectile et l'enregistre-
ment simultané des données reçues pour des fréquences d'échantillonnages supérieures à
4 MS/s. Pour des applications nécessitant une fréquence d'échantillonnage plus élevée,
plusieurs optimisations ont été apportées au programme. Ces optimisations ont permis,
au prix de fonctions moins génériques et d'une �exibilité moindre, le fonctionnement
du programme en temps réel à une fréquence d'échantillonnage de 8,33 MS/s. Plusieurs
projectiles réels ont été tirés au canon et suivis électroniquement à l'aide du programme
optimisé. Les estimations de DOA enregistrées tout au long de la trajectoire du projec-
tile sont cohérentes avec les mesures réalisées en environnement anéchoïque et présentent
une erreur inférieure à 5° sur la plage [-20° ;+50°]. Le gain calculé par logiciel a été uti-
lisé comme critère de performance pour le réalignement en phase des signaux reçus et a
démontré que le lobe principal du réseau est correctement dépointé dans la direction du
projectile tout au long de sa trajectoire. Les données de vol transmises par le projectile
ont pu être décodées correctement pour plus de 99% des bits, et le rapport signal sur
bruit du signal reçu est augmenté de 5,3 dB par rapport à une unique antenne.
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Perspectives sur le suivi de projectile

Une perspective d'approfondissement de ces travaux peut être de placer un réseau
d'antennes à deux dimensions derrière le canon dans le cas d'un tir parabolique. Une
estimation de DOA en trois dimensions fournies par les angles (θ,φ) peut alors être
utilisée pour dépointer le lobe principal du réseau planaire vers le projectile pendant toute
la trajectoire parabolique. La mise en place expérimentale de tirs paraboliques ne peut
cependant pas être réalisée sur les terrains d'expérimentations de l'ISL à Baldersheim et
doit donc être réalisée sur d'autres terrains d'expérimentations.

2.10 Conclusion sur la réception de données en alignement

de phase

Ce chapitre présente l'ensemble des travaux réalisés dans le cadre de la réception de
données en alignement de phase à l'aide de radios logicielles commerciales. Une station de
réception de quatre voies est assemblée à l'aide de deux USRPs X310 équipées chacune
de deux cartes �lles UBX-160 et synchronisées à l'aide d'un Octoclock. La station de
réception permet ainsi un fonctionnement jusqu'à 6 GHz avec une bande passante de 160
MHz. Plusieurs réseaux d'antennes conçus à l'ISL sont utilisés pour mesures en chambre
anéchoïque. A�n de permettre le fonctionnement de la station de réception en alignement
de phase, une solution logicielle de calibration des voies est proposée et permet d'aligner
les phases des signaux reçus par logiciel après dé�nition d'une direction d'initialisation.
Les fonctionnalités de formation de faisceaux, de pondération en amplitude, de formation
de nuls et d'estimation de DOA sont implémentées dans GNU Radio et validées en
chambre anéchoïque pour des réseaux de géométries linéaires et planaires. Les fonctions
ainsi développées permettent le pilotage de réseaux phasés en réception à l'aide de radios
logicielles commerciales sans ajout de matériel supplémentaire.

Les fonctionnalités présentées sont utilisées pour le développement d'une application
de suivi électronique de projectile tiré au canon. Le système générique ainsi développé
se révèle capable de suivre des projectiles supersoniques tout en maintenant une ap-
proche bas-coût en comparaison des systèmes dédiés présentés dans l'état de l'art. Pour
les cas d'applications où une fréquence d'échantillonnage plus élevée est nécessaire en
revanche, des données sont perdues lors de l'exécution du programme, démontrant les
limites inhérentes à un système numérique bas-coût basé sur l'utilisation du processeur
d'un ordinateur.

Des optimisations sont apportées au programme exécuté, et permettent de réaliser
l'ensemble des opérations voulues en temps réel. Lesdites optimisations permettent en
e�et d'exécuter le programme plus rapidement et de contourner les premières limitations
rencontrées au prix d'une modularité moindre des fonctions exécutées. Les résultats ob-
tenus lors de tirs réels de munitions au canon sont présentés et démontrent la capacité du
système développé à estimer la direction du projectile avec une erreur inférieure à 5° sur
l'ensemble de sa trajectoire. Le système permet également de dépointer le lobe principal
de rayonnement du réseau piloté dans la direction estimée du projectile pour maintenir
un gain calculé en réception constant à 1° près, et d'enregistrer les données de vol trans-
mises par le projectile. Les données de vol transmises à 2 Mbits/s et enregistrées par le
système sont ensuite décodées correctement à 99,8% en post-traitement. L'ensemble de
ces opérations sont réalisées en temps réel pour une fréquence d'échantillonnage de 8,33
MS/s sur chaque voie d'acquisition en réception, après optimisation du programme.
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Chapitre 3

ÉMISSION DE DONNÉES POUR
APPLICATIONS À ALIGNEMENT
DE PHASE À L'AIDE DE RADIOS
LOGICIELLES COMMERCIALES

Le chapitre précédent a présenté les travaux réalisés pour recevoir des données en
cohérence et alignement de phase à l'aide de radios logicielles commerciales. Le système
commercial, les algorithmes implémentés et les mesures réalisées dans ce contexte ont
été décrits.

Ce chapitre, lui, détaille les travaux réalisés pour permettre l'émission de données, en
respectant les contraintes des applications à alignement de phase, à l'aide de ces mêmes
radios logicielles. Étant donné que les fonctionnalités implémentées et présentées dans le
chapitre 2 sont utilisables aussi bien pour l'émission que pour la réception de données,
les mêmes blocs GNU Radio sont utilisés. Ce chapitre présente donc les problématiques
rencontrées originales par rapport au fonctionnement du système en mode réception ainsi
que les résultats expérimentaux obtenus.

3.1 Problématique liée au fonctionnement en émission

Cette section expose le montage expérimental proposé pour évaluer la capacité du
système à émettre des données en alignement de phase. La problématique liée aux
contraintes des applications à alignement de phase est présentée et comparée à celle
posée lors d'un fonctionnement en mode réception de données.

3.1.1 Montage expérimental pour mesures en émission

La �gure 3.1 montre le montage expérimental réalisé en chambre anéchoïque pour
valider le fonctionnement du système en émission de données.

127



Figure 3.1 � Montage expérimental en chambre anéchoïque pour l'émission de données.

Le réseau est placé sur le mât et piloté à l'aide de deux USRPs synchronisées par
un Octoclock, comme en fonctionnement réception. Les USRPs sont ici utilisées pour
générer des signaux analogiques à la fréquence de travail du réseau d'antennes piloté.
Les signaux émis par le réseau sont captés par l'antenne cornet. Cette dernière, utilisée
comme émetteur dans le chapitre 2, est ici le récepteur. Les signaux reçus par le cornet
sont ainsi utilisés pour calculer le gain par logiciel (cf. section 2.4.4 du chapitre 2) et
tracer le diagramme de rayonnement du réseau émetteur, au facteur d'atténuation en
espace libre près (section 1.1.5). Puisque la rotation du mât doit être synchrone avec
l'enregistrement des données (ici, les signaux reçus par le cornet), le moteur est contrôlé
par l'ordinateur pilotant l'USRP reliée au cornet. L'architecture client-serveur, le proto-
cole TCP/IP et le bloc GNU Radio d'automatisation de mesure utilisés sont les mêmes
qu'en fonctionnement réception.

3.1.2 Problématique de l'émission de données par rapport à la récep-
tion

Rappel sur la réception de données

La problématique liée à la réception de données à l'aide d'un réseau d'antennes piloté
par USRPs en fonctionnement réception est développée dans la section 2.4 du chapitre 2.
Pour rappel, l'antenne cornet est alors utilisée pour émettre un signal reçu par le réseau.
Dans ce cas, les signaux de chaque voie n subissent des déformations qu'il convient de
prendre en compte pour le pilotage de réseaux d'antennes. La modélisation des signaux
et des déformations qu'ils subissent est détaillée dans la section 2.4.1 du chapitre 2.
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Problématique de l'émission de données

Par opposition à la problématique de la réception de données, l'émission de données
consiste à générer un signal analogique à une fréquence porteuse f0 sur chaque antenne
du réseau à partir d'un signal numérique en bande de base sigBB (cf. section 2.4.1 du
chapitre 2). On considère les mêmes e�ets aux chaînes de conversion des USRPs près et
on reprend les mêmes notations qu'en fonctionnement réception.

Pour di�érencier la problématique de l'émission de données de la précédente, on
redé�nit néanmoins :

� le signal analogique réel en bande de base sig(t) portant l'information que l'on
souhaite transmettre.

� le signal numérique en bande de base sigBB, échantillonné avec une période
d'échantillonnage Te, dont on dispose sous GNU Radio.

sigBB = sigBB[nech] = sig(nech .Te) + j . ŝig(nech .Te) (3.1)

� l'équivalent complexe en bande de base (ou enveloppe complexe) du signal sig(t).
Il correspond à la conversion numérique-analogique et modulation I/Q du signal
sigBB, sans déformation.

s̃ig(t) = sig(t) + j . ŝig(t) , où ŝig(t) est la transformée de Hilbert de sig(t)
(3.2)

� le signal analogique réel transposé à la fréquence porteuse f0. Il peut être retrouvé
à partir du signal complexe à la fréquence f0 par la relation :

sigRF (t) = Re{s̃ig(t) ej 2π f0 t} (3.3)

� les déformations dues à la conversion des signaux numériques émis dans le domaine
analogique. Le déphasage et le gain ainsi créés sur chaque voie n dépendent de la
chaîne de conversion numérique-analogique de l'USRP associée.

AUSRP TX n e
j∆ϕUSRP TX n (3.4)

� les déformations introduites par le rayonnement de l'antenne cornet, utilisée comme
récepteur.

ARX e
j∆ϕRX (3.5)

Sur la base de ces notations et des notations du chapitre 2, la �gure 3.2 illustre ainsi
la problématique pour l'émission de données à l'aide d'un réseau d'antennes piloté par
USRPs.
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Figure 3.2 � Problématique de la réception de données en alignement de phase à l'aide
d'USRPs.

Comme en fonctionnement réception, les signaux de chaque voie n peuvent être
pondérés en amplitude et en phase. Ainsi pour un réseau de N antennes, le signal reçu
au niveau de l'antenne cornet est la somme des signaux pondérés émis, soit :

sigreçu par cornet(t, θ,φ) =
N∑
n=1

s̃ig(t) ej 2π f0 t .AUSRP TX n e
j∆ϕUSRP TX n .

Acâble n e
j∆ϕcâble n .Aant n(θ,φ) ej∆ϕant n(θ,φ) .AFriis .

ARX e
j∆ϕRX . ‖w∗n‖ .ej[k(xn sinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cosθ)+ 6 w∗

n]

(3.6)

De la même façon qu'en fonctionnement réception, les di�érentes déformations subies
par les signaux analogiques sur chaque voie n s'opposent à un fonctionnement en aligne-
ment de phase. Les déformations introduites par les câbles, les diagrammes de rayonne-
ment individuels des antennes et l'atténuation en espace libre sont systématiques pour
un montage expérimental et une con�guration donnés. En revanche, les déformations
introduites par les chaînes de conversion des USRPs présentent une nature aléatoire et
doivent être compensées à l'aide d'une calibration automatisée avant toute mesure (cf.
section 2.4.3 du chapitre 2).

Contrairement au cas d'un fonctionnement en réception cependant, ces déformations
ne sont pas visibles au niveau des signaux numérisés en bande de base. Ces déformations
de nature aléatoire peuvent néanmoins être compensées par logiciel si l'information sur les
déformations subies par les signaux émis peut être récupérée. Une boucle de régulation
peut donc être envisagée pour calculer les compensations à appliquer sur chaque voie
en bande de base numérique mais, contrairement à un fonctionnement en réception,
nécessite des composants supplémentaires, présentés dans la section suivante.
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3.2 Solution proposée : le circuit de calibration

A�n d'obtenir l'information sur les déformations subies par les signaux de chaque
voie à cause des chaînes de conversion numériques-analogiques, il est proposé d'utiliser
les voies d'acquisition en réception d'une USRP pour numériser une copie des signaux
émis sur chaque voie utilisée en émission. L'ajout de composants RF passifs doit alors
permettre de visualiser les copies des signaux émis, calculer les déformations subies et les
compenser par logiciel, sur l'ensemble de la plage de fréquence permise par les USRPs.
La boucle de régulation ainsi formée doit également permettre aux signaux d'alimenter
les antennes du réseau piloté sans changement du câblage après calibration. Ce système
est appelé �circuit de calibration� dans la suite de ce manuscrit.

3.2.1 Principe du montage en fonctionnement réel

La �gure 3.3 illustre l'utilisation du circuit de calibration en fonctionnement réel. Le
circuit de calibration doit permettre de recevoir, sur les ports de réception RX1 et RX2
d'une seule USRP, une copie des signaux émis sur les ports d'émission TX1 à TX4 des
USRPs. Les signaux émis doivent toujours alimenter les antennes du réseau piloté, via les
ports CH1 à CH4 du circuit de calibration. Pour permettre la visualisation des di�érents
signaux sur les ports RX1 et RX2 sans modi�cation du câblage, des commutateurs sont
pilotés à l'aide de cinq broches analogiques. Un PCDuino est utilisé car disponible au
moment de l'expérimentation (cf. �gure 3.3), bien qu'un microcontrôleur beaucoup moins
cher soit su�sant pour piloter ces broches analogiques.

Figure 3.3 � Schéma du montage �nal en fonctionnement émission.
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3.2.2 Modélisation des signaux et déformations

Le circuit de calibration doit permettre de calculer les pondérations qui compenseront
les déformations subies par les signaux lors de leur conversion du domaine numérique
au domaine analogique et leur passage par ce circuit de calibration jusqu'au réseau
d'antennes. Certains termes d'atténuation et de déphasage ont déjà été introduits dans
la section 3.1. D'autres sources de déformations sont introduites par les composants
RF constitutifs du circuit de calibration et par la conversion analogique-numérique des
signaux sur les voies RX1 et RX2. Pour plus de lisibilité dans les calculs des sections
suivantes, les déformations (variation d'amplitude et déphasage) subies par les signaux
sont redé�nies par un unique nombre complexe. Ainsi dans la suite du raisonnement, les
déformations que subissent les signaux sont représentées par des expressions complexes
notées comme suit :

� Tn : la variation d'amplitude et le déphasage subis par sigBB lors de sa conversion
numérique-analogique et transposition à la fréquence de travail f0, sur la voie n.
Le but du circuit de calibration est de permettre d'isoler et de compenser les
valeurs de Tn. Les déformations Tn correspondent aux termes d'amplitude et de
phase pris en compte dans la section 3.1, selon la relation :

Tn = AUSRP TX n e
j∆ϕUSRP TX n (3.7)

� Ci, TXn : l'atténuation et le déphasage subis par le signal entre le port en émission
d'une USRP et le réseau. Les déformations Schemin i, voie n associées aux di�érents
chemins i que les signaux peuvent emprunter dans le circuit de calibration (cf.
section 3.2.3) sont mesurées à l'aide du VNA présenté dans la section 2.2.1 du
chapitre 2 pour toute la plage de fonctionnement en fréquence, chaque voie TXn,
et sont utilisées pour calculer les valeurs de Ci, TXn. Les câbles (cf. �gure 3.3) sont
numérotés et pris en compte lors des mesures à l'aide du VNA :

Ci, TXn = Acâble TXn e
j∆ϕcâble TXn . Schemin i, voie n . Acâble CHn e

j∆ϕcâble CHn

= Acâble TXn e
j∆ϕcâble TXn .Achemin i, voie n e

j∆ϕchemin i, voie n .Acâble CHn e
j∆ϕcâble CHn

(3.8)

� R1 et R2 : l'atténuation et le déphasage subis par le signal lors de sa conversion
analogique-numérique sur la voie RX1 ou RX2.

3.2.3 A l'intérieur du circuit de calibration

Le circuit de calibration est placé entre les USRPs et le réseau d'antennes, comme
dans la �gure 3.3. Les signaux émis par les USRPs (voies TX1 à TX4 sur le schéma)
parviennent jusqu'au réseau (CH1 à CH4), mais doivent également pouvoir être observés
via deux voies d'acquisition en réception, RX1 et RX2 respectivement sur le schéma.
Pour ce faire, le circuit de calibration embarque les composants RF passifs suivants :

� quatre coupleurs ZFBDC16-63HP+ (-20 dB sur la sortie couplée) [132], repré-
sentés dans le rectangle jaune à gauche sur la photo �gure 3.4 (superposés deux
par deux). Les voies directes de ces coupleurs sont liées au réseau (CH 1 à 4)
tandis qu'une fraction des signaux émis est accessible via les voies couplées pour
bouclage vers les voies RX1 et/ou RX2.

� trois commutateurs ZFSWA2-63DR+ [133], visibles dans le rectangle violet en
bas à droite sur la photo �gure 3.4 (deux superposés). Selon la con�guration, ces
commutateurs permettent de visualiser sur la voie RX2 l'une des quatre voies en
émission TX1 à TX4.
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� un diviseur de puissance ZN2PD2-63+ [134], dans le rectangle orange en haut
à droite sur la photo �gure 3.4. Il permet de diviser le signal couplé de la voie
TX1, choisie comme référence, d'une part vers la voie RX1, d'autre part vers les
commutateurs pour que la voie TX1 soit également visualisable via RX2.

Figure 3.4 � Photo du circuit de calibration.

La plage de fréquence autorisée par le constructeur pour l'ensemble des composants
RF est [700 ; 6000] MHz, contre [50, 6000] MHz pour les cartes �lles des USRPs. Les
composants choisis permettent ainsi, d'après les spéci�cations du constructeur, un fonc-
tionnement normal pour la majeure partie de la plage de fréquence indiquée par le
constructeur des USRPs. Les mesures présentées dans ce chapitre se limitent ainsi à la
plage [700 ; 6000] MHz.

Trois chemins peuvent ainsi être empruntés par les signaux émis sur les voies TX1 à
TX4. Ils sont détaillés dans la liste ci-après et représentés �gure 3.5.

� chemin 1 (�gure 3.5a) : les signaux émis sur les voies TX1 à TX4 vont directe-
ment jusqu'au réseau d'antennes. Les signaux arrivant sur les voies n du réseau
subissent des déformations dues aux chaînes de conversion numérique-analogique
et au chemin parcouru dans le circuit de calibration. Ils s'écrivent ainsi :

sigchemin 1, voie n(t) = s̃ig(t) .Tn .C1, TXn
(3.9)

� chemin 2 (�gure 3.5b) : le signal de la voie TX1 est en permanence visualisable
sur la voie RX1 et sert de référence pour les calculs et compensations à appliquer.
Le signal reçu via RX1 et visualisé par logiciel subit des déformations dues à la
chaîne de conversion de la voie TX1, au chemin 2 du circuit de calibration, et à
la chaîne de conversion de la voie RX1. Il s'écrit ainsi :

signumérisé via RX1 = sigBB .T1 .C2, TX1 .R1 (3.10)

� chemin 3 (�gure 3.5c) : chacun des signaux émis sur les voies TX1 à TX4 peut être
visualisé sur la voie RX2 en fonction des commandes envoyées aux commutateurs
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(a) Chemin 1 : chemin direct des USRPs vers
le réseau.

(b) Chemin 2 : TX1 est bouclé sur RX1 en
permanence.

(c) Chemin 3 : Les voies TX 1 à 4 sont visua-
lisables sur RX2 selon les commandes envoyées
aux commutateurs.

Figure 3.5 � Les di�érents chemins que les signaux émis sur les voies TX 1 à 4 peuvent
emprunter.

à l'aide du PCDuino. Le signal visualisé par logiciel via la voie RX2 subit des
déformations dues à la chaîne de conversion de la voie TXn, au chemin 3 du
circuit de calibration correspondant à la voie n, et à la chaîne de conversion de la
voie RX2. Le signal visualisé s'écrit donc :

signumérisé via RX2, voie n = sigBB .Tn .C3, TXn .R2 (3.11)

3.2.4 Algorithme de calibration en émission

Le bouclage sur les voies RX1 et RX2 des signaux émis doit permettre de calculer les
déformations Tn introduites par les chaînes de conversion des voies TX1 à TX4, mais la
réception de signaux via les voies RX1 et RX2 introduit elle-même des déformations R1
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et R2 de nature aléatoire (cf. section 2.4.3 du chapitre 2) qui s'ajoutent aux premières
(cf. équations 3.10 et 3.11). Dans un premier temps, il est donc nécessaire d'isoler ces
déformations supplémentaires pour pouvoir, par la suite, compenser uniquement les dé-
formations Tn. L'algorithme de calibration en émission compare donc d'abord le même
signal sur les deux ports en réception RX1 et RX2 pour isoler les déformations R1 et R2

à la fréquence de travail �xée f0. Le résultat de ces calculs est appelé α12, comme dans
l'équation 3.12.

C3, TX1

C2, TX1
.

signumérisé via RX1

signumérisé via RX2, voie 1
=
C3, TX1

C2, TX1
.
sigBB .T1 .C2, TX1 .R1

sigBB .T1 .C3, TX1 .R2

=
R1

R2

= α12

(3.12)

La connaissance de α12 permet de retirer les déformations R1 et R2 uniquement dues
aux chaînes de conversion numérique-analogique des équations suivantes. Ainsi pour
n'importe quelle voie TXn autre que la voie TX1, il est possible de calculer par logiciel :

C3, TXn

C2, TX1
.

signumérisé via RX1

signumérisé via RX2, TXn .α12
=
C3, TXn

C2, TX1
.
sigBB .T1 .C2, TX1 .R1 .R2

sigBB .Tn .C3, TXn .R2 .R1

=
T1

Tn
= β1n

(3.13)

En�n, la connaissance des termes β1n permet de compenser les déformations dues
aux chaînes de conversion numérique-analogique et aux chemins directs vers le réseau
d'antennes uniquement. L'équation 3.14 montre les signaux générés par logiciel après
calcul des di�érents β1n :

sigBB TXn = sigBB .
β1n

C1, TXn
=

sigBB .T1

C1, TXn .Tn
(3.14)

Les signaux analogiques à la fréquence de travail f0 disponibles au niveau des ports
TXn s'écrivent alors :

sigTXn(t) =
s̃ig(t) ej 2π f0 t .T1 .Tn

C1, TXn .Tn
=
s̃ig(t) ej 2π f0 t .T1

C1, TXn
(3.15)

Les signaux générés par logiciel selon l'équation 3.14 et émis à la fréquence f0 via les
voies TXn atteignent ensuite le réseau d'antennes (CH n) après avoir subi les déforma-
tions décrites par l'équation 3.16 :

sigCH n avec compensation(t) = sigTXn(t) .C1, TXn = s̃ig(t) ej 2π f0 t .T1 (3.16)

L'équation 3.16 montre que l'expression des signaux arrivés au niveau du réseau
d'antennes est indépendante de l'indice n. La calibration en phase des di�érentes voies
en fonctionnement en émission peut donc être assurée par le montage présenté, à l'aide
d'un algorithme GNU Radio capable de déclencher la procédure de calibration à chaque
demande de l'utilisateur et de compenser les déformations calculées.
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3.2.5 Pilotage par PCDuino

A�n de visualiser l'ensemble des voies à calibrer sur une unique voie en réception
(RX2 ici), des commutateurs sont commandés en tension pour permettre à l'algorithme
implémenté sous GNU Radio de choisir la voie à visualiser en fonction des calculs réalisés.
A�n de commander ces commutateurs en tension, un PCDuino [135] est connecté à
l'ordinateur principal par un câble Ethernet. Un programme C exécuté dès le démarrage
de Linux sur le PCDuino reçoit par Ethernet la con�guration requise par l'ordinateur
et impose les valeurs de tensions correspondantes aux broches �General Purpose Input
Output� (GPIO) de la carte. La �gure 3.6 montre le montage ainsi utilisé pour piloter
les commutateurs du circuit de calibration.

Figure 3.6 � Utilisation des broches GPIO d'un PCDuino pour commander les commu-
tateurs gérant la voie bouclée sur RX2.

3.2.6 Implémentation de la calibration automatisée sous GNU Radio

Un bloc GNU Radio est implémenté pour calculer les termes α12 et β1n de compensa-
tion des déformations, envoyer au PCDuino les commandes pour piloter les commutateurs
et appliquer en logiciel les compensations décrites par l'équation 3.14.

Fonctionnalités du bloc

La �gure 3.7 montre le bloc implémenté sous GNU Radio.

Figure 3.7 � Bloc de pilotage du circuit de calibration et calibration automatisée en
émission, vu dans GRC.
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L'utilisateur indique la fréquence de fonctionnement pour piloter le réseau, les fré-
quences limites et le pas de mesure correspondant aux paramètres S du circuit de ca-
libration stockés en mémoire, et la fréquence d'échantillonnage. La première entrée du
bloc (�ux d'entiers, en vert dans GNU Radio) permet à l'utilisateur de déclencher une
calibration automatisée. Dès que la procédure de calibration est terminée, l'utilisateur
peut en déclencher une autre. Le premier �ux de données complexes (en bleu dans GNU
Radio) correspond au signal visualisé sur RX1, le second au signal visualisé sur RX2 et le
troisième au signal qui doit être émis via les voies TXi. L'équation 3.14 est appliquée au
signal d'entrée et les signaux compensés sont accessibles pour émission et/ou traitement
en sortie du bloc.

Machine à états

A�n de rendre l'ensemble des calculs présentés dans la section 3.2.4 compatibles avec
la gestion des �ux de données de GNU Radio, une machine à états est implémentée
comme décrit dans la �gure 3.8.

Figure 3.8 � Machine à états implémentée sous GNU Radio pour piloter le circuit de
calibration et automatiser la calibration des voies en émission.

Les deux premiers états attendent le déclenchement de l'utilisateur et forcent les
conditions initiales nécessaires à l'exécution du programme. Les états suivants permettent
le calcul des termes α12 et β1n respectivement. Des compteurs sont incrémentés à chaque
appel du bloc dans les états 4 et 7 pour tenir compte du temps de commutation des
commutateurs, et ainsi assurer que la voie visualisée lors de chaque calcul est celle d'in-
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térêt. Les calculs permettant également de compenser les di�érences d'atténuation entre
les voies, la norme des nombres complexes β1n est généralement supérieure à 1. Cepen-
dant GNU Radio limite l'amplitude des signaux émis sur les voies TXn pour empêcher
l'utilisateur de contourner les limitations de gain imposées par le matériel. Pour cette
raison, l'état 9 ajuste les termes β1n pour normaliser les amplitudes des signaux corrigés.

La durée nécessaire pour la procédure de calibration automatisée (l'ensemble des
états de la �gure 3.8) dépend du nombre de voies n à calibrer, des durées �xées pour les
temporisations (qui doivent respecter les temps de commutations des composants) et de
la fréquence d'échantillonnage des signaux. Pour les mesures réalisées avec quatre voies,
la durée nécessaire est d'environ une seconde.

3.3 Validation expérimentale de la calibration automatisée

La section suivante présente l'expérimentation utilisée pour valider le fonctionnement
du circuit de calibration et de l'algorithme implémenté.

3.3.1 Expérimentation proposée

On propose ici de brancher l'oscilloscope présenté dans la section 2.2.2 du chapitre
2 sur les quatre voies en sortie du circuit de calibration, à la place du réseau d'antennes
dans l'application �nale, a�n de mesurer les déphasages et di�érences d'amplitude entre
les signaux de chaque voie avant et après calibration. Le montage expérimental résultant
est représenté dans la �gure 3.9. Les mesures sont réalisées de 700 MHz à 6 GHz, avec
un point de mesure tous les 100 MHz.

Figure 3.9 � Montage expérimental proposé pour valider le fonctionnement du circuit
de calibration.

3.3.2 Couplages entre les voies d'une même USRP

Problématique rencontrée

Le bouclage des signaux émis sur des voies dédiées à la réception implique de �xer
la même fréquence porteuse f0 sur les voies utilisées en émission et en réception. Or
le fonctionnement des USRPs en duplex est assuré par le fabricant en supposant des
fréquences porteuses di�érentes pour l'émission et la réception. Dans le cas où la fré-
quence porteuse est la même, un fort couplage est observable sur les voies d'acquisition
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en réception et s'oppose à la visualisation des signaux bouclés. La �gure 3.10 illustre les
problèmes observés pour di�érents montages.

(a) En cas de bouclage sur les ports RX d'une même USRP, seul le
couplage induit par les ports TX est observable.

(b) En cas de bouclage sur les ports RX d'une autre USRP utilisée en
émission à f0, aucun signal n'est observable.

Figure 3.10 � Bouclage sur l'une ou l'autre USRP et problème associé.

Mise en évidence

On propose ici de mettre en évidence le problème rencontré lorsque les voies en
émission et en réception d'une même USRP sont utilisées à la même fréquence porteuse.
Pour cela, un même signal sinusoïdal pur est émis sur les voies TX1 à TX4 de deux
USRPs à une fréquence porteuse (ici 3 GHz) tandis que les voies RX1 et RX2 de la
première USRP sont utilisées pour recevoir à la même fréquence (con�guration de la
�gure 3.10a). Les signaux observables sur GNU Radio via les ports RX1 et RX2 sont
enregistrés avec et sans connexion par câble, comme illustré par la �gure 3.11.
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(a) Câbles débranchés (b) Câbles branchés

Figure 3.11 � Con�gurations du test pour visualiser les signaux reçus sur RX1 et RX2
avec ou sans connexion au signal émis.

La �gure 3.12 compare ainsi les signaux enregistrés sur les voies RX1 et RX2 dans
les deux con�gurations.

Figure 3.12 � Enregistrement des signaux reçus sur RX1 et RX2 lorsque des signaux
sont émis à la même fréquence porteuse, avec ou sans connexion entre les ports d'émission
et de réception.

La �gure 3.12 montre que, pour un signal à fréquence porteuse de 3 GHz émis sur
les ports TX1 à TX4, des signaux sont observables sur les ports RX1 et RX2 à la même
fréquence porteuse, même si aucun câble n'y est connecté.

Solutions proposées

Pour exécuter l'algorithme de calibration, il est nécessaire de limiter le couplage entre
les voies utilisées en émission et en réception. Par exemple, pour l'émission et la réception
de signaux en bande étroite, l'utilisateur peut décaler la fréquence porteuse des voies en
émission et en réception de ∆f pour limiter le couplage observable. La bande passante
instantanée B disponible au niveau de chaque voie d'acquisition peut alors permettre,
avec le traitement numérique nécessaire, de retrouver les signaux d'intérêt. La �gure 3.13
illustre cette solution.
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Figure 3.13 � Proposition de traitement pour boucler les signaux émis à l'aide de deux
USRPs.

Séparer physiquement les voies d'acquisition en émission et en réception permet éga-
lement de limiter le couplage induit entre les di�érentes voies. L'ensemble des mesures
présentées dans ce chapitre a ainsi été réalisé en utilisant une troisième USRP unique-
ment dédiée à la réception des signaux bouclés, a�n de limiter le couplage entre voies.
Dans cette con�guration, aucun signal n'est observable sur les ports RX1 et RX2 de la
troisième USRP tant qu'aucun câble n'y est connecté, comme illustré par la �gure 3.14.

Figure 3.14 � Boucler les signaux sur une 3ième USRP permet d'observer les signaux.

La �gure 3.15 présente le montage expérimental mis à jour pour la validation expé-
rimentale du circuit de calibration. L'ensemble des mesures réalisées pour l'émission de
données en alignement de phases utilise également une troisième USRP pour limiter le
couplage inter-voies.
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Figure 3.15 � Schéma expérimental mis à jour pour limiter le couplage inter-voies et
utilisé pour les mesures présentées.

3.3.3 Résultats avant et après calibration automatisée

Le montage de la �gure 3.9 est mis à jour avec une 3ème USRP, comme présenté dans la
section précédente. Le montage résultant est ensuite utilisé pour calculer les di�érences
d'amplitude et les déphasages entre les signaux des voies CH1 à CH4, pour chaque
point de mesure avant et après exécution de l'algorithme de calibration automatisée.
Les amplitudes mesurées à l'aide du montage expérimental étant identiques sur chaque
voie, même avant calibration (rapports de 1,001 ou 0,999 typiquement), cette section
se concentre sur la mesure des déphasages avant et après calibration. La �gure 3.16
rassemble les déphasages mesurés entre les voies 2 à 4 par rapport à la voie 1, utilisée
comme référence de phase, en parcourant une fois la plage de fréquence dé�nie. Le
programme est arrêté et redémarré entre chaque point de mesure, mais les USRPs restent
sous tension.
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Figure 3.16 � Déphasages mesurés par rapport à la voie 1 avant et après calibration
automatisée en émission.

Avant calibration, de fortes valeurs de déphasages peuvent être observées pour les
points de mesure à 2,3 GHz, 2,4 GHz, 3,2 GHz, 4,8 GHz et 5,2 GHz. Les déphasages
introduits par les chaînes de conversion présentant une nature aléatoire, on peut supposer
que d'autres pics peuvent apparaître à des fréquences di�érentes pour une autre mesure.
Ces déphasages importants disparaissent cependant après exécution de l'algorithme de
calibration, réduisant signi�cativement les déphasages entre voies sur l'ensemble de la
plage de fréquence. Les valeurs moyennes et les écarts-types des déphasages entre voies
avant et après calibration sont résumés dans le tableau 3.17. Ces valeurs sont calculées
à partir des données brutes enregistrées sous forme de �ottants et arrondies au dixième
de degré, avec un point de mesure pour chaque fréquence de travail.

avant après

ch2
moyenne 5,1° 0,2°
écart-type 39,7° 3,0°

ch3
moyenne 2,2° -0,1°
écart-type 8,6° 3,6°

ch4
moyenne 3,3° 0,7°
écart-type 15,8° 3,1°

Figure 3.17 � Moyennes et écarts-types des déphasages mesurés entre voies avant et
après calibration automatisée, pour des fréquences de travail de 700 MHz à 6 GHz.

Les valeurs moyennes des déphasages résiduels entre voies après calibration automa-
tisée sont inférieures à 1°, montrant que le système proposé permet un fonctionnement
en émission des USRPs en alignement de phase.
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avant après

ch2
moyenne 7,9° -0,1°
écart-type 29,1° 1,7°

ch3
moyenne 3,4° -0,3°
écart-type 8,9° 2,0°

ch4
moyenne 3,3° -0,5°
écart-type 16,4° 1,9°

(a) En-dessous de 4 GHz.

avant après

ch2
moyenne 0,4° 0,8°
écart-type 53,4° 4,4°

ch3
moyenne 0,07° 0,3°
écart-type 8,0° 5,2°

ch4
moyenne 3,3° 2,7°
écart-type 15,1° 3,7°

(b) Au-delà de 4 GHz.

Figure 3.18 � Moyennes et écarts-types des déphasages mesurés entre voies avant et
après calibration automatisée, en-dessous et au-delà de 4 GHz.

La �gure 3.16 montre que les déphasages résiduels entre voies après calibration sont
plus importants pour les fréquences de fonctionnement les plus élevées. Le tableau 3.18
rassemble les valeurs moyennes et écarts-types des déphasages entre voies avant et après
calibration, en séparant les points de mesure en-dessous et au-delà de 4 GHz.

Les tableaux de la �gure 3.18 montrent que les déphasages résiduels entre voies sont
plus faibles pour des fréquences en-dessous de 4 GHz. Au-delà, les valeurs moyennes des
déphasages après calibration conservent le même ordre de grandeur qu'avant calibration.
L'écart-type de ces déphasages est cependant réduit après calibration, montrant que les
fortes valeurs de déphasages observables en 4,8 et 5,6 GHz sont compensées. De plus,
les valeurs moyennes des déphasages après calibration demeurent inférieures à 3° au-delà
de 4 GHz. En dehors de la voie 4, ces déphasages demeurent inférieurs à 1°, permettant
un fonctionnement en alignement de phase en émission. A ce jour, nous ne savons pas
pourquoi les valeurs des déphasages résiduels mesurés sur la voie 4 sont en moyenne
plus élevés que pour les autres voies au-delà de 4 GHz. Des mesures de reproductibilité
pourraient permettre de véri�er si cette tendance persiste après remise sous tension de
l'équipement.

3.4 Montage expérimental mis à jour

Le circuit de calibration présenté dans la section 3.2 est placé entre les USRPs et le
réseau d'antennes piloté, comme représenté sur la �gure 3.3 de la section 3.2.1. Le réseau
d'antennes ainsi piloté est placé sur le mât en rotation pour mesures, comme proposé
dans la �gure 3.1 de la section 3.1.1.

La �gure 3.19 montre le graphique GNU Radio du programme utilisé pour piloter
les réseaux d'antennes en fonctionnement émission en chambre anéchoïque. Les blocs de
traitement d'antennes utilisés pour les mesures sont les mêmes qu'au chapitre 2. Entre
les di�érentes mesures de pilotage de réseaux d'antennes en fonctionnement émission,
seuls l'algorithme de traitement d'antennes, la fréquence de travail et le nombre de voies
pilotées sont modi�és.
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Figure 3.19 � Schéma du programme utilisé pour piloter les réseaux d'antennes mesurés
en chambre anéchoïque, en émission.

3.4.1 Quanti�cation des résultats en fonctionnement émission

L'antenne cornet reçoit la somme des signaux émis par les N antennes du réseau.
La section 3.1 a présenté l'expression du signal reçu par l'antenne cornet lorsqu'aucune
calibration des voies en émission n'est réalisée, dans l'équation 3.6. La section 3.2 a dé�ni
l'expression des signaux arrivant au niveau du réseau après calibration dans l'équation
3.16. L'algorithme de calibration automatisée permet de compenser les déformations
dues aux chaînes de conversion numériques-analogiques et aux câbles (voir équations 3.7
et 3.8). Pour arriver au cornet, les signaux émis subissent encore les déformations dues
aux diagrammes de rayonnement individuels en champ des antennes et à l'atténuation
en espace libre. D'après ces résultats, le signal reçu au niveau de l'antenne cornet après
calibration automatisée s'écrit donc :

sigreçu par cornet après calibration(t, θ,φ) =

N∑
n=1

s̃ig(t) ej 2π f0 t .AUSRP TX 1 e
j∆ϕUSRP TX 1 .

Aant n(θ,φ) ej∆ϕant n(θ,φ) .ARX e
j∆ϕRX .AFriis .

‖w∗n‖ ej[k(xn sinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cos θ)+ 6 w∗
n]

(3.17)

L'équation 3.17 montre que les termes d'amplitude et de phase liés aux chaînes
de conversion numériques-analogiques sont maintenant indépendants de n. Ce sont des
constantes qui n'empêchent donc pas un fonctionnement en alignement de phase. De la
même façon, l'atténuation du signal due à sa propagation en espace libre est toujours
considérée identique pour toutes les voies n.

Pour les mesures en chambre anéchoïque en fonctionnement émission, les perfor-
mances du système sont quanti�ées à l'aide du gain calculé au niveau de l'antenne cornet
utilisée comme récepteur, comme indiqué dans l'équation 3.18. Comme pour l'expression
du gain calculé en fonctionnement réception (équation 2.19 du chapitre 2), on considère
une pondération uniforme (‖w∗n‖ = 1).

GRX cornet linéaire(θ,φ) = ‖sigreçu par cornet après calibration(t, θ,φ)‖2 =

(AUSRP TX 1 .ARX .AFriis)
2 .∥∥∥∥∥

N∑
n=1

Aant n(θ,φ) ej∆ϕant n(θ,φ) .ej[k(xn sinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cos θ)+ 6 w∗
n]

∥∥∥∥∥
2 (3.18)
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Après normalisation par rapport à la valeur maximale mesurée et passage en échelle
logarithmique, les déformations dues à l'antenne cornet et l'atténuation en espace libre
(indépendants de n) peuvent être retirés de l'expression, qui devient :

GRX cornet(θ) = GTX(θ) =

20 log10

(∥∥∥∥∥
N∑
n=1

Aant n(θ,φ) ej∆ϕant n(θ,φ) .ej[k(xn sinθcosφ+yn sinθsinφ+zn cos θ)+ 6 w∗
n]

∥∥∥∥∥
)

(3.19)

3.4.2 Premières mesures en chambre anéchoïque

A�n de véri�er que la calibration automatisée permet d'émettre des données sur
plusieurs voies en cohérence et alignement de phase, les valeurs du gain au niveau de
l'antenne cornet (cf. équation 3.19) sont calculées lors de mesures en chambre anéchoïque.
Ces mesures sont réalisées pour les ULAs à 2,3 GHz et 3,1 GHz, sans dépointage du lobe
principal ou de nul de rayonnement et sans pondération en amplitude. Les diagrammes
ainsi obtenus sont comparés au facteur de réseau d'un ULA de 4 éléments dans la �gure
3.20.

Figure 3.20 � Comparaison entre les diagrammes obtenus à l'aide du montage expéri-
mental et le facteur de réseau d'un ULA.

Les mesures concordent avec la simulation numérique du facteur de réseau d'un ULA.
Les di�érences observables entre mesures et courbe théorique peuvent être attribuées
aux di�érences entre le gain calculé au niveau de l'antenne cornet et le facteur de réseau,
qui ne tient pas compte des diagrammes de rayonnement des antennes individuelles
ou du couplage inter-éléments. En e�et, contrairement au cas d'un fonctionnement en
réception, l'expression est également dépendante du gain individuel Aant n de chaque
antenne. Ce terme peut créer de faibles variations du gain calculé indépendantes de la
capacité du système à dépointer le lobe principal ou un nul du réseau, mais uniquement
des diagrammes de rayonnement individuels des antennes. De plus, les termes ej∆ϕant n ne
sont pas compensés pour la direction (θ = 0°, φ = 90°). Les déphasages supplémentaires
introduits pour cette direction peuvent diminuer la valeur du gain calculé pour cette
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direction et entraîner un décalage du lobe principal, même sans consigne de dépointage
de lobe.

Les diagrammes obtenus sont néanmoins comparables avec ceux obtenus en fonc-
tionnement réception (voir �gure 2.24 du chapitre 2). Les dissymétries plus importantes
qu'en fonctionnement réception au niveau des lobes secondaires peuvent être attribuées
aux termes Aant n, qui sont compensés en fonctionnement réception mais pas en émission
(équation 2.19 du chapitre 2 et équation 3.19). Ces termes Aant n pourraient être déter-
minés par la mesure du réseau en chambre anéchoïque, ou en isolant cette source d'erreur
des autres après calibration automatisée en fonctionnement réception, a�n d'améliorer
les performances du système en fonctionnement émission. La �gure 3.20 montre ainsi
qu'un fonctionnement apte aux applications à alignement de phase est établi pour les
fréquences porteuses 2,3 GHz et 3,1 GHz en fonctionnement émission. Les mesures pré-
sentées dans les sections suivantes cherchent donc à mettre en évidence la capacité du
système à piloter les ULAs mesurés en fonction de l'algorithme et de la consigne choisis
par l'utilisateur.

3.5 Dépointage de faisceau : Beam steering

Les mesures de dépointage de faisceau présentées en émission sont réalisées avec
l'ULA de 4 éléments optimisé pour fontionner à 2,3 GHz (voir section 2.1.2 du chapitre
2), le réseau planaire de 16 éléments (voir section 2.1.2 du chapitre 2) et le réseau conique
de 12 éléments à 5,2 GHz. Les conditions de mesure sont les mêmes que pour les mesures
en fonctionnement réception (section 2.5 du chapitre 2).

Figure 3.21 � Photo du réseau planaire et des con�gurations utilisées.

Les diagrammes de rayonnement des réseaux sont tracés à partir des valeurs du gain
calculé au niveau du cornet utilisé comme récepteur.

3.5.1 Mesures en géométrie linéaire

Pour chaque réseau linéaire, le lobe principal est dépointé tous les 5° entre -50° et
+50°.
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Diagrammes mesurés

La �gure 3.22 montre les diagrammes obtenus pour l'ULA de 4 éléments, à 2,3 GHz,
pour des valeurs de dépointages allant de -30° à +30°.

Figure 3.22 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour l'ULA à polarisation linéaire
à 2,3 GHz. Dépointages du lobe principal de -30° à +30°.

Les diagrammes tracés en mesure montrent que les lobes principaux correspondant à
chaque con�guration sont dépointés par rapport à la direction θ=0°, montrant la capacité
du système à dépointer le maximum de rayonnement de l'ULA piloté en émission. La
�gure 3.23 rassemble quant à elle les diagrammes obtenus pour l'ULA de 4 éléments
formé par une ligne du réseau planaire, à 3,1 GHz de fréquence porteuse.

Figure 3.23 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour le réseau planaire utilisé en
tant qu'ULA, à 3,1 GHz. Dépointages du lobe principal de -30° à +30°.
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De la même façon, le lobe principal du diagramme de rayonnement de l'ULA est
dépointé en fonction de la consigne imposée par l'utilisateur, dans la plage angulaire
[-30° ;+30°].

Erreurs entre consignes et mesures

A�n de quanti�er les performances du système, la �gure 3.24 a�che les di�érences
entre les consignes de dépointage imposées par l'utilisateur et les valeurs de θ correspon-
dant à chaque maximum de rayonnement mesuré, pour chaque con�guration testée dans
la plage angulaire [-50° ; +50°].

Figure 3.24 � Ecarts entre la consigne imposée par l'utilisateur et le maximum de
rayonnement réel mesuré, pour des dépointages de -50° à +50°.

Dans les deux cas, l'erreur entre la consigne et le maximum de rayonnement mesuré
reste inférieure ou égale à ±5° dans la plage angulaire [-30° ; 30°]. En considérant 5°
d'écart comme la limite acceptable, on obtient donc une plage angulaire de 60° dans
laquelle le lobe principal du réseau peut être dépointé.

3.5.2 Mesures en géométrie carrée 2x2

Une géométrie carrée de 2x2 antennes est ensuite mesurée à l'aide du réseau planaire,
comme illustré en rouge sur la �gure 3.21. Comme en fonctionnement réception, seuls
les plans φ = 0° et φ = 90° sont mesurés.

Diagrammes mesurés dans les deux plans

Les diagrammes sont présentés dans les �gures 3.25 et 3.26. Ces diagrammes montrent
que le lobe principal du réseau planaire peut être dépointé dans les plans φ = 0° et φ
= 90°, permettant ainsi un dépointage du lobe en deux dimensions en fonctionnement
émission.
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Figure 3.25 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour le réseau planaire dans le plan
φ = 0°. Dépointages du lobe principal de -30° à +30°.

Figure 3.26 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour le réseau planaire dans le plan
φ = 90°. Dépointages du lobe principal de -30° à +30°.

Erreurs entre consignes et mesures

La �gure 3.27 a�che l'erreur mesurée entre la consigne de l'utilisateur et le maximum
de rayonnement mesuré, pour les plans φ = 0° et φ = 90°.
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Figure 3.27 � Ecarts entre la consigne imposée par l'utilisateur et le maximum de
rayonnement réel mesuré, pour des dépointages de -50° à +50° dans les plans φ = 0° et
φ = 90°.

Les lobes principaux mesurés dans chaque plan sont plus larges que dans le cas d'un
ULA de 4 éléments. L'énergie émise est rayonnée sur une plage angulaire plus large,
donc il est envisageable de tolérer une erreur plus grande entre la direction visée et le
maximum de rayonnement mesuré. Dans le cas de la �gure 3.27, cette erreur demeure
inférieure ou égale à ±7° pour des dépointages de -40° à +40° dans les deux plans mesurés.
Si l'on considère cette valeur maximale de l'erreur acceptable, il peut alors être envisagé
de dépointer le lobe principal du réseau dans une plage angulaire de 80°, selon deux
dimensions indépendantes. Il faut de plus noter que les résultats présentés utilisent quatre
antennes sur les seize disponibles. L'utilisation de toutes les antennes, si le système est
capable de traiter les données en temps réel, permettrait d'obtenir un lobe principal plus
directif pour des applications nécessitant une directivité accrue. Ainsi, sur la base de ces
résultats, il peut être envisagé de placer le réseau planaire derrière le canon pour suivre
la trajectoire balistique d'un projectile.

3.5.3 Mesures pour le réseau conique à 5,2 GHz

Trois antennes du réseau conique à 5,2 GHz sont alimentées pour former un ULA,
comme en réception (voir �gure 2.5b, section 2.1.2 du chapitre 2). Les mesures sont
réalisées dans les mêmes conditions que les mesures correspondantes en fonctionnement
réception.

Première mesure et discussion

La �gure 3.28 compare la courbe de gain calculé au niveau du récepteur (équation
3.19), obtenue sans consigne de dépointage du lobe principal, avec le facteur de réseau
d'un ULA de trois éléments.
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Figure 3.28 � Comparaison entre le diagramme obtenu en émission à l'aide du montage
expérimental et le facteur de réseau d'un ULA de 3 éléments.

Le diagramme obtenu expérimentalement est moins proche du facteur de réseau d'un
ULA que dans le cas d'un fonctionnement en réception dans les mêmes conditions de
mesure (cf. �gure 2.25 du chapitre 2). Le lobe principal mesuré est décalé d'environ 10°
par rapport à la direction 0° et le lobe secondaire que l'on devrait observer entre -40°
et -90° est dégradé. La mesure est pourtant réalisée dans les mêmes conditions que celle
de la �gure 2.25 (en mode réception), ce qui rend improbable un mauvais placement du
réseau conique sur le mât. Puisque la seule di�érence entre les montages d'émission et de
réception de données tient à l'ajout du circuit de calibration, il est envisageable que les
performances de ce dernier (cf. tableaux de la �gure 3.18) contribuent à ces déformations.
En e�et, l'ULA est piloté à une fréquence porteuse de 5,2 GHz. Pour les fréquences de
travail élevées (supérieures à 4 GHz) comme ici, les déphasages résiduels après calibration
augmentent. Ces déphasages résiduels introduisant des déphasages non réguliers entre
les éléments du réseau, il est di�cile de prévoir l'in�uence qu'ils peuvent avoir sur le
diagramme de rayonnement du réseau. Des mesures complémentaires seraient cependant
nécessaires pour con�rmer ou in�rmer cette hypothèse.

Diagrammes mesurés

La �gure 3.29 présente les diagrammes mesurés pour des valeurs de dépointage du
lobe principal allant de -30° à +30°.

Le décalage entre consigne de l'utilisateur et maximum de rayonnement mesuré, ainsi
que la déformation du lobe secondaire, sont observables pour les di�érentes consignes
de dépointage présentées. En dehors de ces di�érences, un lobe principal et un lobe
secondaire demeurent observables pour toutes les mesures. De plus, le lobe principal
mesuré est dépointé selon la consigne imposée par l'utilisateur, dans la plage angulaire
[-30° ;+30°].
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Figure 3.29 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour le réseau conique en fonction-
nement émission, pour des dépointages du lobe principal de -30° à +30°.

Erreurs entre consignes et mesures

Les écarts entre consignes et maxima mesurés sont illustrés par la �gure 3.30 pour
des consignes de dépointage allant de -30° à +30°.

Figure 3.30 � Ecarts entre la consigne imposée par l'utilisateur et le maximum de
rayonnement réel mesuré, pour des dépointages de θ de -30° à +30°.

On observe que le biais demeure compris entre 3° et 12,5° pour des consignes de
dépointage sur une plage angulaire de 60°. C'est-à-dire qu'au biais observé près, le lobe
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principal est dépointé d'un angle correspondant à la consigne de l'utilisateur à ±5° près
dans la plage angulaire [-30° ;+30°]. Ces résultats démontrent donc que le diagramme
de rayonnement du réseau conique peut être piloté par le système étudié à 5,2 GHz en
fonctionnement émission.

3.6 Dépointage de nul : Null steering

Dans la section suivante, l'algorithme de dépointage de nul implémenté pour géo-
métrie linéaire remplace l'algorithme de dépointage de faisceau. L'ULA de 4 éléments à
polarisation linéaire, à 2,3 GHz, et l'ULA formé par une ligne du réseau planaire, à 3,1
GHz, sont mesurés. Le montage expérimental reste identique.

Diagrammes mesurés

La �gure 3.31 présente les diagrammes mesurés pour l'ULA à 2,3 GHz pour des
valeurs de dépointage de nul allant de -30° à +30°.

Figure 3.31 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour l'ULA à polarisation verticale.
Dépointage de nul allant de -30° à +30°.

La �gure 3.32, quant à elle, présente les diagrammes mesurés en utilisant une ligne
du réseau planaire en tant qu'ULA de 4 éléments.
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Figure 3.32 � Diagrammes de rayonnement mesurés pour le réseau planaire utilisé
comme ULA. Dépointage de nul allant de -30° à +30°.

Les �gures 3.31 et 3.32 montrent que des nuls de rayonnement sont observables dans
les directions imposées par l'utilisateur. Dans le cadre d'applications de télécommunica-
tions discrètes, le système peut donc être utilisé pour émettre un signal tout en limitant
l'énergie rayonnée dans une direction choisie par l'utilisateur dans la plage angulaire
[-30° ; +30°].

Erreurs entre consignes et mesures

La �gure 3.33 rassemble les valeurs de l'écart entre la consigne imposée par l'utilisa-
teur et l'angle correspondant au nul de rayonnement mesuré. Elle montre que, pour les
deux ULAs mesurés, l'erreur entre consigne utilisateur et nul mesuré demeure inférieure
ou égale à 4° dans la plage angulaire [-40° ;+40°]. A l'exception de l'erreur mesurée pour
un dépointage en 40° dans le cas du réseau planaire utilisé en ULA, cette erreur demeure
inférieure ou égale à 3° sur une plage angulaire de 80°, ce qui pourrait permettre des
mesures de dépointage dynamique d'un nul pour des trajectoires de projectiles en tir
tendu, comme présenté dans la section 2.9 du chapitre 2.
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Figure 3.33 � Ecarts entre la consigne imposée par l'utilisateur et le nul de rayonnement
réel mesuré, pour des dépointages de -50° à +50°.

3.7 Discussion pour une utilisation bidirectionnelle

Le circuit de calibration a été proposé comme solution à la problématique d'émis-
sion de données en alignement de phase. Il repose sur le bouclage des signaux émis sur
deux voies d'acquisition en réception des USRPs. Sans l'ajout de commutateurs pour
libérer ces voies après exécution de l'algorithme de calibration, ces deux voies d'acquisi-
tion ne sont alors plus disponibles pour la réception de signaux dans le cas d'une liaison
bidirectionnelle. L'émission de données en alignement de phase met ainsi en évidence
une limitation des USRPs, auxquelles un circuit additionnel a dû être ajouté. Si l'ap-
plication visée requiert l'utilisation simultanée de quatre voies en réception et quatre
voies en émission, les voies d'acquisition en réception doivent être rendues disponibles
pour la réception de données en alignement de phase après exécution de l'algorithme de
calibration, ce qui nécessiterait un travail supplémentaire de développement logiciel et
matériel.
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3.8 Vers une électronique de radio logicielle embarquée dans

un projectile

3.8.1 Position des travaux menés par rapport à une problématique
d'embarquement

Après le chapitre 2, qui a présenté les travaux réalisés pour recevoir des données en
alignement de phase avec des radios logicielles commerciales USRPs X310, ce chapitre
détaille les problématiques propres à l'émission de données en alignement de phase, les
solutions proposées pour résoudre les problèmes rencontrés et les résultats expérimen-
taux obtenus. Dans l'ensemble des travaux décrits, assurer un alignement de phase entre
les voies des USRPs s'est révélé être une contrainte forte. Pour y répondre, des solutions
spéci�ques ont été développées selon le cas d'utilisation considéré (cf. section 2.4 du
chapitre 2 pour la réception de données, section 3.1 pour l'émission de données). Néan-
moins, ces travaux se sont concentrés sur les problématiques liées à l'utilisation de radios
logicielles en alignement de phase, et ont donc étudié les capacités et les limitations du
système tel que disponible sur étagère, sans modi�cation du matériel et sans contrainte
de consommation énergétique ni d'encombrement. Les applications visées, les télécom-
munications bidirectionnelles avec un projectile en vol, impliquent de fortes contraintes,
parmi lesquelles l'intégration de l'électronique dans le projectile et son durcissement aux
accélérations. Pour poursuivre l'étude de l'utilisation de la technologie des radios logi-
cielles pour ces applications, la question de l'embarquement de cartes électroniques de
radios logicielles dans un projectile se pose.

3.8.2 Ré�exion sur les points importants pour une intégration dans
un projectile

Réduction de l'encombrement

Les plus gros volumes disponibles pour embarquement dans un projectile ne per-
mettent pas, dans le cadre des recherches menées par l'ISL, des cartes électroniques de
plus de 30 mm de diamètre. L'intégration d'une électronique de radio logicielle nécessite
donc, par rapport à un système commercial conçu pour répondre à la plus grande variété
de besoins possible, de ne conserver que les composants et les interfaces (USB, PCIex-
press) nécessaires à l'application. La puissance de calcul embarquée, notamment, doit
permettre d'appliquer des algorithmes de traitement d'antennes en temps réel, à des fré-
quences d'échantillonnage de plusieurs MSPS. Aujourd'hui, les processeurs de type ARM
Cortex A sont capables de réaliser de tels traitements, d'implémenter une distribution
Linux et sont utilisés dans les FPGAs Zynq à la base de cartes de radio logicielle telles
que la picoZed, embarquée dans un projectile lors de la thèse de Manuel Milla Peinado
[33]. Dans le cas du système commercial USRP, une architecture modulaire permettant
d'utiliser deux voies par USRP a été choisie. Elle permet de synchroniser plusieurs USRPs
pour adapter le système au nombre de voies requis par l'application. Cette architecture
nécessite cependant de dupliquer certains composants (horloges, circuits associés, etc)
pour chaque USRP additionnelle. Dans le cas d'une intégration où le nombre de voies
est connu à l'avance, le choix de la puce réalisant le traitement peut aider à limiter le
nombre de composants nécessaires. Par exemple, les composants Lime [136] o�rent au-
jourd'hui des cartes SDR fonctionnelles jusqu'à 10 GHz sur plusieurs voies telles que le
composant LMS8001 Companion [137]. Par ailleurs, l'AD9361 de Analog Devices [138]
constitue un émetteur-récepteur 2x2 (deux voies en réception et deux en émission), avec
ADCs/DACs 12 bits embarqués, fonctionnel entre 70 MHz et 6 GHz et à la base de
la picoZed [83]). Une synchronisation entre plusieurs AD9361 est également possible à
l'aide d'une référence commune si plus de deux voies sont nécessaires.
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Consommation énergétique

L'embarquement de cartes de radios logicielles dans un projectile implique l'intégra-
tion de batteries pour alimenter l'électronique à bord. En fonction de la durée de vol
requise par l'application (pouvant varier de moins d'une seconde à un peu moins d'une
minute pour les applications visées), du nombres de voies à piloter et du traitement
réalisé, il est nécessaire de tenir compte de la consommation du système embarqué.

Résolution des convertisseurs

L'utilisation de radios logicielles nécessite l'emploi de convertisseurs rapides (plus
de 200 MSPS/s dans le cas des USRPs). La vitesse d'échantillonnage maximale d'un
convertisseur est généralement d'autant plus faible que sa résolution est grande. Les
convertisseurs embarqués sur l'AD9361 o�rent une résolution de 12 bits, ce qui est suf-
�sant pour coder/décoder numériquement les données des capteurs embarqués dans les
applications considérées.

Synchronisation entre les voies

Dans le cas où le nombre de voies implique l'utilisation de plusieurs modules, la syn-
chronisation des modules doit être assurée à l'aide de signaux d'horloge et PPS (�Pulse
Per Second�). Mais cette synchronisation est dépendante d'une référence externe com-
mune, assurée par exemple par un signal GPS ou un oscillateur à quartz compensé en
température (�TCXO� pour �Temperature Controlled X-tal Oscillator� en anglais). Une
horloge stable et commune à toutes les voies doit donc être su�samment durcie pour
résister aux très fortes accélérations subies par le projectile au moment du tir (qui en-
traîne un décrochage des modules GPS, invalidant cette solution pour des durées de vol
de moins de 2 secondes sur 500 m). Un circuit générant le signal 1 PPS dont le front
montant est synchronisé sur le passage à 0 de la sinusoïde à 10 MHz (l'horloge) doit
également être embarqué.

En plus de cette synchronisation, l'alignement des phases doit également être assuré.
Comme dans les travaux présentés, un circuit de calibration en phase supplémentaire
peut être intégré pour la réception de données comme pour l'émission. L'utilisation de
circuits intégrés dédiés permet de réduire l'encombrement d'un tel circuit additionnel
pour rendre son ajout plus facilement envisageable.

3.8.3 Les dé�s à relever pour assurer un fonctionnement en alignement
de phase dans un projectile

Comme mentionné, un système basé sur la radio logicielle a déjà été conçu et embar-
qué dans un projectile dans le cadre de la thèse de Manuel Milla Peinado [33]. Ce système,
qui utilise une carte commerciale PicoZed [83] basée sur l'AD9361, a été développé et
testé en conditions réelles dans le cadre d'une application de sondage de canal embarqué
dans un projectile. Cependant, cette application de sondage de canal utilise une unique
voie d'acquisition. Or, comme présenté dans le paragraphe précédent, les fortes accé-
lérations subies par un système embarqué dans un projectile s'opposent à l'utilisation
d'un module GPS ou d'un TCXO pour assurer la synchronisation entre les di�érentes
voies d'acquisition. La cohérence et l'alignement de phase entre plusieurs voies est une
contrainte forte, et représente donc un dé� majeur de l'intégration de tels systèmes dans
un projectile.
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3.9 Conclusion sur l'émission de données pour les applica-

tions à alignement de phase

Dans le cadre de la thèse de Vincent Jaeck [9], un démonstrateur expérimental avait
permis de dépointer les diagrammes de rayonnement de réseaux d'antennes intégrés à un
projectile tiré au canon. Ce système basé sur des circuits RF dédiés avait permis, durant
toute la trajectoire du projectile et malgré son roulis de 300 Hz, de dépointer le lobe
principal du réseau alimenté vers une station au sol, permettant ainsi de transmettre les
données de vol du projectile uniquement dans la direction voulue. Le système sou�rait
néanmoins des limitations inhérentes à l'utilisation de déphaseurs numériques 4 bits
et de circuits non reprogrammables. Le nombre de con�gurations possibles pour les
diagrammes de rayonnement des sous-réseaux alimentés était limité à 16, et le système
était conçu pour fonctionner à une fréquence porteuse de 5,2 GHz. Il a été supposé
au début de ce manuscrit que la technologie de la radio logicielle pourrait permettre
de contourner ces limitations sous la forme d'un système générique fonctionnel pour de
larges gammes de fréquences, dont le traitement réalisé pourrait être reprogrammé sans
modi�cation du matériel utilisé.

Ce chapitre présente ainsi les travaux réalisés dans le cadre de l'émission de données
en alignement de phase avec des radios logicielles commerciales. Contrairement au cas
de la réception de données, il n'est pas possible de compenser les déphasages subis par
les signaux émis sans matériel supplémentaire. Au prix de composants RF passifs, un
système de calibration automatisé a pu être développé pour 4 voies en émission. Ce
système, appelé ici circuit de calibration, utilise deux voies d'acquisition des USRPs
dédiées à la réception pour boucler les signaux émis et calculer les déformations subies
par ces derniers. Le système ainsi développé permet de réduire la valeur moyenne des
déphasages entre voies à moins de 1° de 700 MHz à 6 GHz.

Des mesures ont été réalisées en environnement anéchoïque pour véri�er la capa-
cité du système développé à piloter des réseaux d'antennes en fonctionnement émission
après calibration automatisée. Ces mesures ont mis en évidence la capacité du système à
dépointer le lobe principal de réseaux linéaires et planaires, à des fréquences de fonction-
nement allant de 2,3 GHZ à 5,2 GHz. Pour les ULAs fonctionnant à 2,3 GHz et 3,1 GHz,
le lobe principal peut être dépointé dans la direction choisie par l'utilisateur à ±5° près
dans une plage angulaire de 60°, ce qui peut être mis à pro�t dans le cadre d'applications
de suivi électronique de projectile en tir tendu.

Les mesures réalisées pour une géométrie carrée de 2x2 éléments ont montré que le
lobe principal du réseau peut être dépointé dans la direction voulue à ±7° dans une
plage angulaire de 80°, selon les deux plans orthogonaux φ = 0° et φ = 90°. Il peut ainsi
être envisagé de dépointer le lobe principal du réseau planaire dans une plage de 80°
selon deux dimensions indépendantes pour émettre des données dans la direction d'un
projectile ayant une trajectoire balistique.

Des mesures de dépointage de nul de rayonnement ont quant à elle montré la possi-
bilité de dépointer un nul dans une plage angulaire de 80° à 4° près pour des réseaux de
géométrie linéaire, à 2,3 et 3,1 GHz.

Les résultats expérimentaux ont démontré la possibilité d'assurer un alignement des
phases entre plusieurs voies du système à base de radios logicielles commerciales USRPs
pour l'émission de données. Un positionnement de ces travaux a également été proposé
par rapport à une problématique d'embarquement futur dans un projectile, dont plusieurs
aspects importants ont été discutés.
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CONCLUSION GÉNÉRALE ET
PERSPECTIVES

Cette thèse fait en partie suite aux travaux menés par Vincent Jaeck à l'ISL [9], dans
lesquels un système de contrôle d'antennes embarqué a permis le dépointage des lobes
principaux des réseaux intégrés dans la pointe du projectile vers une station alliée tout
au long de sa trajectoire. Ce système, basé sur des déphaseurs numériques 4 bits et une
électronique de contrôle analogique, sou�re néanmoins des limitations inhérentes à ces
technologies :

� le nombre limité de con�gurations possibles pour les diagrammes de rayonnement
(16 valeurs discrètes de déphasage pour des déphaseurs 4 bits).

� la conception du système prévue spéci�quement pour l'application visée (fré-
quence de travail de 5,2 GHz dans le cas étudié), impliquant la nécessité de
redévelopper les circuits de contrôle pour chaque application.

La technologie de la radio logicielle a, de son côté, connu de gros progrès et une
forte démocratisation ces dernières décennies, et o�re de nos jours sur l'étagère des
composants opérationnels sur de larges bandes de fréquence pour des prix concurren-
tiels. Introduite dans le chapitre 1 de ce manuscrit, cette technologie peut permettre,
dans le domaine d'application des radiocommunications avec un projectile, de surmonter
les limitations précédentes en o�rant un système recon�gurable par programmation et
fonctionnel pour un grand nombre d'applications pour un prix abordable. Malgré ces
promesses, la radio logicielle est encore considérée dans sa phase de développement par
la communauté, et son utilisation dans le cadre des applications à cohérence ou aligne-
ment de phase est encore marginale. Ces travaux constituent ainsi une première étude
de l'utilisation de la technologie de la radio logicielle à des applications nécessitant un
alignement des phases, encore aujourd'hui majoritairement réalisées à l'aide d'électro-
nique analogique. L'application visée dans ce manuscrit, le pilotage de réseaux phasés,
impose encore une contrainte supplémentaire puisqu'elle nécessite une cohérence et un
alignement des phases. Elle est étudiée ici dans le cadre particulier que constituent les
radiocommunications avec un projectile. Ce contexte et les concepts importants à la
compréhension de ce document ont été exposés dans l'introduction et le chapitre 1.

Les contributions de cette thèse ont été développées à partir du chapitre 2. Le système
développé est piloté à l'aide du logiciel libre GNU Radio. Les équipements disponibles ne
permettaient cependant pas de mesurer les diagrammes de rayonnement de réseaux pilo-
tés à l'aide de radios logicielles. Un moteur commandable en position a donc été installé
en environnement anéchoïque et une architecture client/serveur a été développée pour
permettre la commande du moteur via GNU Radio. Un montage expérimental a ainsi
été proposé pour permettre une automatisation de mesures quanti�ant les performances
du système pour les di�érents réseaux d'antennes pilotés.
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Une solution entièrement logicielle a été implémentée pour compenser les déphasages
aléatoires entre les voies du système qui s'opposaient à la réception de données en ali-
gnement de phase. Cette solution a permis, sans modi�cation du matériel, de réduire
les déphasages mesurés entre les signaux de chaque voie à ±0, 5° en moyenne pour des
fréquences de travail allant de 10 MHz à 6 GHz.

Di�érents blocs de contrôle d'antennes ont également été implémentés et testés sur
GNU Radio. L'ensemble des moyens développés pour permettre l'étude des performances
du système à base de radios logicielles étudié a été utilisé pour réaliser des mesures
en environnement anéchoïque dans le cas de la réception de données. Ces mesures ont
permis de démontrer la capacité du système à dépointer le lobe principal ou un nul de
rayonnement de réseaux d'antennes de géométries di�érentes, à des fréquences de travail
allant de 2,3 GHz à 5,2 GHz. Les lobes principaux de réseaux linéaires uniformes (ULAs)
de 3 et 4 éléments ont ainsi été dépointés dans les directions imposées par l'utilisateur
à ±3° près dans des plages angulaires de plus de 100°, pour des fréquences de travail de
2,3 à 5,2 GHz. De même, un nul de rayonnement a été dépointé correctement à ±2° près,
dans des plages angulaires allant de plus de 140° à 2,3 GHZ, à plus de 60° à 5,2 GHz.
Des mesures complémentaires de pondération en amplitude ont également montré, en
plus du fonctionnement des algorithmes implémentés, la possibilité d'adapter le nombre
de voies pilotées au nombre d'antennes du réseau en synchronisant des radios logicielles
commerciales supplémentaires (mesures réalisées avec jusqu'à 6 voies sur 3 USRPs).

Les résultats expérimentaux obtenus en environnement anéchoïque pour la réception
de données en alignement de phase ont permis le développement d'une station de suivi de
projectile testée en conditions réelles. A�n de satisfaire aux contraintes de l'application
en termes de débit et de sécurité, les données ont dû être échantillonnées sur 4 voies
à 8,33 MS/s, puis traitées et enregistrées en temps réel à distance depuis un bunker.
L'adaptation du montage et des programmes pour permettre l'enregistrement de données
à cette vitesse est un point dur qui a été résolu dans le cadre de cette thèse. La campagne
de mesure réalisée a démontré que le lobe principal du réseau piloté a été dynamiquement
dépointé dans la direction du projectile suivi, volant à une vitesse proche de celle du son,
pour une amélioration de plus de 5 dB du rapport signal à bruit par rapport au signal reçu
par une unique antenne, tout en permettant le décodage des données de vol transmises
par les capteurs embarqués dans le projectile.

Le chapitre 3 s'est concentré sur les performances du système pour l'émission de don-
nées. Assurer un fonctionnement en alignement de phase n'étant pas possible à l'aide du
système commercial étudié, le développement d'un algorithme de calibration des phases
basé sur l'ajout d'un circuit RF de calibration a été présenté. Le système de calibration
ainsi développé a été testé lors de mesures préliminaires et a montré une capacité à com-
penser les déphasages subis par les signaux émis, pour réduire les déphasages résiduels
à moins de 1° en moyenne pour l'ensemble des voies de 700 MHz à 6 GHz. Des mesures
en environnement anéchoïque ont ensuite montré la capacité du système à piloter les
réseaux phasés disponibles pour émission de données après calibration automatisée. Les
mesures présentées ont permis de dépointer les lobes principaux des réseaux pilotés dans
la direction imposée par l'utilisateur, à ±5° près dans des plages angulaires de plus de
60° pour des fréquences allant jusqu'à 3,1 GHz. Les nuls de rayonnement de ces réseaux
ont été dépointés, dans les mêmes conditions, dans la direction imposée à ±3° près dans
des plages angulaires de plus de 80°.
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Plusieurs améliorations possibles de ces travaux ont été abordées dans ce manuscrit.
� L'amélioration des modèles implémentés pour le pilotage des réseaux phasés :

l'intégration de matrices de calibration dans les algorithmes implémentés peut
permettre de tenir compte des diagrammes de rayonnement individuels des an-
tennes du réseau piloté pour améliorer les performances du système. D'autre part,
les mesures réalisées sur un réseau conformé à une pointe conique de projectile
utilisent uniquement un sous-réseau linéaire. L'implémentation d'un modèle pour
une géométrie conformée ou quelconque permettrait de piloter l'ensemble des an-
tennes du réseau conformé.

� La conception d'un démonstrateur expérimental pilotant un réseau selon deux
dimensions : les mesures en environnement anéchoïque ont montré la possibilité
de piloter un réseau planaire selon deux dimensions, pour la réception de données
comme pour l'émission. Il serait donc envisageable de concevoir une station de
suivi pilotant un réseau planaire, placée derrière le canon pour permettre le suivi
d'un projectile ayant une trajectoire balistique.

� L'intégration future de systèmes basés sur la radio logicielle dans des projectiles :
la résolution des dé�s technologiques discutés dans le chapitre 3 permettra d'en-
visager l'intégration complète de tels systèmes de contrôle de réseaux d'antennes
dans des projectiles. Si certains de ces dé�s se révèlent di�ciles à surmonter, on
pourra alors imaginer que les progrès technologiques à venir dans les prochaines
années permettront la réalisation de ces systèmes embarqués.

� L'étude de solutions hybrides : à partir des connaissances acquises sur les per-
formances et les limitations inhérentes à l'utilisation de radios logicielles, il peut
être envisagé de concevoir des systèmes tirant simultanément parti des avantages
o�erts par des architectures analogiques et numériques.

Ces recherches et les améliorations évoquées, notamment la miniaturisation et l'em-
barquement futurs de systèmes génériques numériques ou hybrides programmables, s'ins-
crivent dans le développement à long terme de munitions d'artillerie intelligentes. Les
briques technologiques développées dans cette thèse peuvent servir de bases pour la
conception et le développement de systèmes de communication en vol à hautes perfor-
mances. L'utilisation de ces systèmes serait le fondement des futures munitions guidées,
capables entre autres de recevoir des données GNSS en environnement brouillé ou d'as-
surer des radiocommunications bidirectionnelles discrètes uniquement dans la direction
d'une station au sol et fonctionnelles pour une grande variété d'applications, sur une
large gamme de fréquences et sans modi�cation de l'électronique utilisée. Les résultats
de ces travaux, les progrès de l'électronique et la réduction progressive des coûts, due
à l'amélioration des procédés de fabrication industrielle, permettent d'envisager ces sys-
tèmes génériques embarqués comme technologiquement réalisables et économiquement
viables dans les prochaines années.
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Annexe A

Création de blocs GNU Radio :
tutoriel avec gr_modtool

A.1 Contexte

GNU Radio inclut de nombreuses fonctions permettant de traiter les signaux nu-
mérisés. La première chose à faire est donc toujours de regarder s'il n'est pas possible
de réaliser l'opération souhaitée, peut-être en la décomposant en opérations plus élé-
mentaires ? Néanmoins cela n'est pas toujours possible : certaines fonctions spéci�ques
ne sont pas disponibles dans l'arborescence de base de GNU Radio ou le résultat ob-
tenu n'est pas satisfaisant. Par exemple, dans cette thèse où les applications visées sont
à cohérence de phase, l'utilisation de plusieurs blocs élémentaires est problématique :
l'exécution des blocs GNU Radio est séquentielle et est gérée par l'ordonnanceur. Si l'on
sépare une opération que l'on souhaite réaliser sur plusieurs voies en un bloc pour chaque
voie, on béné�cie certes des possibilités d'exécution parallèles o�ertes par le processeur,
mais on n'a aucun contrôle sur l'appel des di�érentes fonctions, la synchronisation entre
échantillons, etc.

Pour toutes ces raisons et d'autres encore, il est réguilièrement nécessaire de coder
son propre bloc dans GNU Radio. Comme GNU Radio est un projet immense, il est
bienvenue d'utiliser un logiciel intégré dans GNU Radio dès l'installation : gr_modtool.
Son utilisation fait l'objet d'un tutoriel sur le site de GNU Radio, mais l'exemple fourni
est basique. On propose donc ici de réaliser un tutoriel à travers l'exemple de codage
d'un bloc. On suppose pour cela que le lecteur possède des connaissances de base en
C++ et sur l'utilisation du terminal de commande de Linux. On suppose également que
GNU Radio a été correctement installé et qu'un logiciel pratique pour le codage en C++
est disponible sur l'ordinateur. L'exemple en question consiste à décrire le codage d'un
bloc permettant d'appliquer la loi de phase permettant de dépointer le lobe principal
d'un réseau d'antennes linéaire (ULA). Ladite loi de phase est expliquée dans l'équation
1.37 du chapitre 1.

Pour rappel, cette loi de phase s'écrit de la façon suivante :

βULA = −kdsin(θ) = 2πdnormsin(θ) (A.1)

où β est la di�érence d'excitation en phase entre deux éléments adjacents du réseau, k
est la longueur électrique et est égal au rapport 2π

λ , d est la distance entre deux éléments
du réseau et dnorm est cette même distance normalisée par rapport à la longueur d'onde
du signal considéré. θ est la direction dans laquelle on souhaite dépointer le lobe principal.
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On suppose ici que l'installation de GNU Radio a déjà été réalisée et que l'on travaille
sous une distribution Linux. Les captures fournies ont été réalisées sur la version 18.04.1
LTS de Ubuntu après installation de la version 3.7.13.4 de GNU Radio. Le compilateur
utilisé est CMake et les codes C++ sont visualisés à l'aide de QtCreator 4.

A.2 La création d'un nouveau module

Les fonctions de GNU Radio s'organisent par modules, c'est-à-dire qu'elles sont re-
groupées selon le thème du besoin auquel elles répondent. Par exemple, on distingue le
module "Qt" qui regroupe les fonctions d'a�chage graphiques basées sur la librairie du
même nom du module "Math Operator" qui permet d'appliquer aux échantillons (des
nombres) toutes sortes d'opérations. Lorsque l'on souhaite développer son propre bloc,
on créé donc un module qui va regrouper l'ensemble des besoins à couvrir par l'utilisa-
teur. On se propose ici de créer le module "gr-array" dans le cadre du traitement des
réseaux d'antennes. La commande à utiliser s'appelle "newmod" et la commande est
listée ci-dessous.

$ gr_modtool newmod array

La �gure A.1 montre le résultat.

Figure A.1 � Terminal de commande pour créer un nouveau module "Out-Of-Tree"
gr-array et résultat.

La commande "newmod" a permis la création d'un dossier "gr-array" (on note que le
pré�xe "gr" est ajouté automatiquement par la commande) contenant presque tous les
�chiers nécessaires à l'ajout d'un module dans GNU Radio. Il su�t de créer un dossier
"build" supplémentaire dans le dossier gr-array pour compiler ce nouveau module. Les
commandes sont listées ci-dessous et la �gure A.2 montre le résultat lorsque le module
compile correctement.

$ cd gr−array
$ mkdir bu i ld
$ cd bu i ld
$ cmake . .
$ sudo make −j 8
$ sudo make i n s t a l l
$ sudo l d c on f i g
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Figure A.2 � Terminal de commande lorsque l'on compile le module gr-array.

Le module ne contenant aucun code personnel, il ne doit pas y avoir d'erreur de
compilation si GNU Radio est correctement installé. A ce stade le module est donc prêt
mais ne contient encore aucun bloc.

A.3 Création d'un bloc à l'aide de gr_modtool

L'outil gr_modtool permet de générer les bases de tous les �chiers nécessaires à
l'ajout d'un nouveau bloc. Pour cela, il faut retourner dans le dossier du module et
utiliser la commande "add".

$ cd . .
$ gr_modtool add

gr_modtool demande alors à l'utilisateur de répondre à plusieurs questions, comme
le nom du bloc, le langage utilisé, etc. Une question importante concerne le type de bloc
à créer. GNU Radio travaillant avec des �ux de données, la notion de temps qui s'écoule
y est représentée par la fréquence d'échantillonnage au niveau des blocs sources, et les
facteurs de décimation et interpolation entre les blocs. Certains types de blocs étant
extrêmement courants (décimateur, interpolateur, etc), GNU Radio propose quelques
modèles préconçus de bloc pour épargner une partie du travail à l'utilisateur. Néan-
moins, nous avons observé que, pour une raison que nous ignorons à l'heure actuelle,
l'interaction entre certains blocs dé�nis comme des "sync" (autant d'échantillons sont
produits à la sortie du bloc que n'en sont consommés à son entrée) et des blocs de type
"general" (dé�nis par l'utilisateur) peut créer des erreurs à l'exécution. Un code rigou-
reusement identique écrit dans un bloc déclaré comme "general" ne produit pas cette
erreur. Notre conseil personnel ici est donc de toujours créer des blocs de type "general",
au cas où il serait un jour nécessaire de les faire intéragir avec d'autres blocs personnels.
Nous appelons donc ici notre bloc "beamsteering_ULA", le déclarons comme un bloc
de type "general" , le codons en C++ puisqu'il s'agit du langage o�rant les meilleures
performances, déclarons un paramètre de type �oat et ignorons la création de �chiers
additionnels. L'utilisation de ces �chiers est détaillée sur les tutoriels en ligne et n'ap-
porte pas grand-chose ici. Les entrées à utiliser en réponse aux questions de gr_modtool
sont listées ci-après et la �gure A.3 montre le résultat obtenu.
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$ beamsteering_ULA
$ gene ra l
$ cpp
$ <username>
$ f l o a t d_norm
$ n
$ n

Figure A.3 � Terminal de commande pour créer un nouveau bloc "beamsteering_ULA".

A.4 Code source

Pour que le bloc que nous venons de créer puisse réaliser un traitement, nous de-
vons modi�er son code source, dont la base est générée par gr_modtool dans le dossier
"lib" du module. Les �chiers qui nous intéressent sont "beamsteering_ULA_impl.h" et
"beamsteering_ULA_impl.cc". Ouvrir le �chier header nous renvoie à la �gure A.4.

On y constate que le bloc généré est une classe. L'utilisateur a donc la charge de dé�nir
son constructeur, ses attributs, ses méthodes le cas échéant, et deux autres fonctions
appelées "forecast" et "general_work". La première est due à la nature "general" de
notre bloc : c'est là que nous dé�nirons la relation entre le nombre d'échantillons dans
chaque �bu�er� d'entrée et celui dans chaque �bu�er� en sortie du bloc. La deuxième porte
le nom "work". Quel que soit le type de bloc créé, la fonction "work" remplit la même
fonction : les blocs sont exécutés de façon répétée au fur et à mesure que des échantillons
sont produits par des sources. Chaque instance d'un bloc est créée une seule fois au
démarrage du programme en appelant son constructeur, mais à chaque exécution de ce
bloc pour un nouveau �bu�er� d'échantillons, c'est la fonction "work" qui est appelée. La
fonction "work" d'un bloc peut donc plus ou moins être vue comme la fonction "main"
d'un programme C++.
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Figure A.4 � Fichier header de "beamsteering_ULA" avant modi�cation.

L'exécution périodique de la fonction "work" de chaque bloc entraîne une petite
subtilité qui peut piéger un débutant pressé : toute variable déclarée dans la fonction
"work" est réinitialisée à chaque appel. Si l'on souhaite garder en mémoire la valeur
d'une variable entre deux appels du bloc (comme c'est le cas pour dnorm par exemple),
il faut déclarer cette variable comme un attribut de la classe. On propose dans le cas de
notre exemple d'utiliser des attributs pour garder en mémoire la valeur du produit kd.
La �gure A.5 montre la ligne à écrire dans le header.
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Figure A.5 � Fichier header modi�é, avec dé�nition de l'attribut �oat kd.

L'ouverture du �chier "beamsteering_ULA_impl.cc" est illustrée quant à elle par
la �gure A.6. Ici, on découvre les trois fonctions évoquées dans le header. Commençons
par le constructeur. Il nous est clairement de dé�nir les nombres minimum et maximum
de �ux en entrée et en sortie du bloc. Dans le cas de notre exemple, nous souhaitons
que l'utilisateur puisse dé�nir une direction dans laquelle il souhaite dépointer le lobe
principal du réseau d'antenne, que cette valeur puisse être changée dynamiquement par
l'utilisateur pendant l'exécution du programme, et que les �ux de données en entrée (qui
correspondent aux signaux de chaque antenne du réseau) sortent du bloc déphasés selon
la loi de phase dé�nie par l'équation A.1. Nous détaillons dans ce manuscrit l'implémen-
tation de variables globales gérées par un mux que nous avons réalisée en ce sens, mais
nous allons garder les choses simples ici. Nous allons donc considérer que la consigne de
l'utilisateur peut être récupérée à l'aide d'un �ux d'entrée supplémentaire. Nous nous
donnons donc une entrée de plus que de sorties. Ce �ux supplémentaire contient la
consigne angulaire, donc un �ux de �oat semble approprié. Les �ux des signaux de
chaque antenne, en entrée comme en sortie, sont des signaux I/Q ; nous utiliserons donc
le format gr_complex (qui n'est rien de plus qu'un alias pour complex<�oat>). Pour
indiquer au constructeur que nous voulons deux types de données di�érents en entrée,
nous utilisons la fonction "make2" au lieu du "make" prégénéré. Ensuite, nous devons
préciser les deux types de données utilisés, en commençant par le type qui ne concerne
qu'un seul �bu�er� d'entrée. En sortie, nous n'utilisons que des nombres complexes. Dans
les deux cas, nous ne donnons pas de limite au nombre maximum de �bu�ers� en indi-
quant "-1" à cet emplacement. En�n, nous initialisons notre attribut kd dans le corps
du constructeur.
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Figure A.6 � Fichier source de "beamsteering_ULA" avant modi�cation.

La �gure A.7 montre le constructeur modi�é selon nos besoins.

Figure A.7 � Constructeur modi�é pour le bloc "beamsteering_ULA".

Passons à la fonction "forecast". Elle doit indiquer à l'ordonnanceur le rapport entre le
nombre d'échantillons traités qui seront présents dans les �bu�ers� de sortie et le nombre
d'échantillons nécessaires dans chaque �bu�er� d'entrée pour réaliser cette opération.
Le nombre d'échantillons nécessaire dans chaque �bu�er� d'entrée est regroupé dans
le vecteur ninput_items_required. Le premier élément est le nombre nécessaire dans
le premier �bu�er� d'entrée, et ainsi de suite. Notre bloc se contente de déphaser les
signaux I/Q, c'est-à-dire de multiplier chaque échantillon complexe par un autre nombre
complexe. Le nombre d'échantillons est donc le même sur chaque �bu�er� d'entrée et
de sortie. L'ordonnanceur de GNU Radio décide combien d'échantillons sont dans le
�bu�er� au moment de l'appel de la fonction. L'utilisateur doit donc indiquer le rapport
entrée/sortie en fonction du nombre d'échantillons noutput_items qui seront insérés dans
les �bu�ers� de sortie : c'est le paramètre supposé connu.
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Dans notre cas, une simple boucle su�t donc, comme montré dans la �gure A.8.

Figure A.8 � Fonction forecast modi�ée du �chier "beamsteering_ULA".

En�n, la fonction "general_work" dé�nit l'utilisation des échantillons dans les �buf-
fers� d'entrée, les traitements à réaliser, les échantillons à placer dans les �bu�ers� de
sortie, le nombre d'échantillons consommés sur chaque entrée et le nombre d'échantillons
produits. Ces deux dernières données sont régies par les dernières instructions de la fonc-
tion. Dans notre cas, tous les échantillons en entrée sont à consommer à chaque appel
de la fonction, et tous les �bu�ers� de sortie doivent produire un nombre d'échantillons
égal au nombre d'échantillons dans les �bu�ers� d'entrée correspondant (ce nombre est
le même pour tous les �bu�ers� d'ailleurs). On peut donc laisser ces instructions telles
quelles. La fonction "general_work" est donc l'endroit où nous pouvons accéder aux
échantillons pour les manipuler. Les pointeurs vers les �bu�ers� d'entrée sont regroupés
dans le vecteur input_items, et ceux de sortie dans le vecteur output_items. On propose
d'appeler ici le premier �bu�er� d'entrée "inputAngle". On commence par utiliser le pre-
mier échantillon de ce �bu�er� (choix totalement arbitraire) pour calculer la valeur de β
à utiliser pour déphaser les signaux en entrée. Si l'utilisateur modi�e la valeur des �oats
dans le �ux d'entrée, la valeur de l'échantillon utilisé sera modi�ée au prochain appel de
la fonction "general_work" et la valeur de β sera mise à jour. Tous les autres �bu�ers�
réalisent le même traitement et sont donc rassemblés dans une boucle for qui nomme
les �bu�ers� considérés "in" et "out" respectivement. Pour chaque �bu�er�, donc chaque
itération de la boucle, on parcourt tous les échantillons du �bu�er� en les multipliant
par β et en plaçant le résultat dans le �bu�er� de sortie correspondant (on garde vo-
lontairement les choses le plus simple possible en n'utilisant pas de bibliothèque comme
Volk pour améliorer les performances). La �gure A.9 montre la fonction "general_work"
terminée.

Figure A.9 � Fonction general_work modi�ée du �chier "beamsteering_ULA".

Notre code source est maintenant prêt. Une compilation du module va nous assurer
qu'aucune erreur n'est détectée. Toutes nos compilations s'e�ectuent depuis le dossier
"build".
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$ cd bu i ld
$ sudo make i n s t a l l
$ sudo l d c on f i g

Une fois toute erreur corrigée et la compilation terminée, il reste une modi�cation à
apporter avant de pouvoir tester le bloc dans l'interface GNU Radio Companion : éditer
le �chier xml permettant de gérer l'a�chage du bloc. gr_modtol permet de générer une
première version de ce �chier xml d'après le code source que nous avons écrit. Il nous
su�t pour cela d'exécuter la commande "makexml" et de valider la réécriture du �chier
en appuyant sur la touche y.

$ cd . .
$ gr_modtool makexml beamsteering_ULA
$ y

Le �chier xml en question est contenu dans le dossier "grc" du module, et peut être
ouvert et modi�é à l'aide de n'importe quel éditeur de texte (gedit fait très bien l'a�aire).
La �gure A.10 montre le �chier visualisé :

Figure A.10 � Fichier xml de "beamsteering_ULA" tel que généré par gr_modtool.

Plusieurs modi�ctions doivent cependant être apportées au code pour obtenir le fonc-
tionnement souhaité dans GNU Radio Companion. Par exemple, le nombre d'entrées
et de sorties complexes est toujours le même dans notre cas. Il ne faut donc surtout
pas utiliser deux paramètres distincts. On peut donc supprimer au choix le paramètre
"num_outputs" ou "num_inputs", et renommer celui restant en "nb_antennes". On
peut dé�nir sa valeur par défaut à 2, le nombre minimum dans un réseau (cette valeur
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peut être modi�ée par l'utilisateur). Le premier "sink" (bloc qui consomme des échan-
tillons en entrée mais n'a pas de sortie) de type �oat (l'entrée du bloc consomme des
échantillons du point de vue du programme, c'est donc bien un objet "sink". Les sorties
du bloc produisent des échantillons qui sont acheminées vers d'autres blocs, ce sont des
"sources") correspond à la consigne de l'utilisateur. Renommons-la "inputAngle". En�n
le nombre de ports correspondant aux entrées et sorties complexes est toujours égal à la
valeur du paramètre "nb_antennes" (on renvoie à sa valeur en utilisant le symbole $).
La �gure A.11 montre le �chier xml après modi�cation.

Figure A.11 � Fichier xml de "beamsteering_ULA" modi�é.

On peut recompiler le module pour prendre en compte ces changement avant d'ouvrir
en�n GNU Radio Companion.

$ cd bu i ld
$ sudo make i n s t a l l
$ sudo l d c on f i g
$ gnuradio−companion

Le bloc créé est disponible dans l'arborescence à droite et peut être trouvé via la
recherche. La �gure A.12 montre le bloc visualisé dans GRC pour une distance inter-
élément supposée d'une demi-longueur d'onde.

Figure A.12 � Bloc "beamsteering_ULA" visualisé dans GNU Radio Companion après
recompilation.
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Pour le tester, on propose de générer une sinusoïde pure en logiciel à l'aide du bloc
"Signal Source" et d'envoyer le signal sur les deux entrées complexe du bloc pour simuler
un signal en phase sur chaque antenne. Un bloc "Constant Source" permet de dé�nir une
consigne utilisateur pour l'angle de dépointage du lobe principal. On impose par exemple
une consigne de 90°, pour laquelle le bloc doit produire des signaux en opposition de
phase, comme sur la �gure A.13. On ne montre dans les captures que les parties réelles
des signaux I/Q.

Figure A.13 � Premier test de "beamsteering_ULA" dans GNU Radio Companion. Les
signaux sortent en opposition de phase.

Pour continuer de tester le bloc en�n, on peut par exemple augmenter le nombre de
voies et a�ecter une variable modi�able à la consigne angulaire à l'aide du bloc "Qt GUI
Range". On appelle ici "Angle" la variable du "Qt GUI Range", et on a�ecte "Angle" à
la valeur que le bloc "Constant Source" doit produire en sortie. La �gure A.14 montre
le résultat obtenu en apportant ces modi�cations. Le bloc fonctionne comme prévu.

Figure A.14 � Second test de "beamsteering_ULA" dans GNU Radio Companion. La
valeur de la consigne angulaire est contrôlée par une variable "Angle" modi�able par
l'utilisateur à l'aide du bloc "Qt GUI Range".
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Annexe B

Utilisation de variables globales
dans GNU Radio

B.1 Contexte et rappels

Dans le cadre des travaux d'optimisation menés sur le programme de suivi de projec-
tile (cf. chapitre 2), la gestion sécurisée de variables globales accessibles depuis plusieurs
blocs GNU Radio a été implémentée sous la forme d'une classe SharedVariable. Ces va-
riables globales permettent d'échanger des informations entre blocs sans utiliser de �ux
de données et consomment ainsi nettement moins de ressources que ces derniers. Il faut
noter que GNU Radio implémente nativement les messages et les tags qui sont aussi des
moyens de communications inter-blocs, respectivement asynchrone et synchrone, moins
coûteux que les �ux de données. Pour rappel, l'utilisation de ces variables globales pour
accéder à des informations depuis di�érentes blocs GNU Radio présente les caractéris-
tiques suivantes :

� l'information peut être communiquée depuis N blocs (accès de la variable en
écriture) vers N blocs.

� une fois le module installé dans GNU Radio, les variables globales peuvent être
utilisées dans tous les blocs codés par l'utilisateur.

� le bloc receveur de l'information peut lire la valeur de la variable à n'importe quel
moment de son exécution.

� chaque bloc peut modi�er la valeur de la variable à tout moment de l'exécution
du programme GNU Radio. La valeur mise à jour est alors instantanément visible
par les autres blocs.

� les variables sont identi�ées par une combinaison clé-valeur. Pour accéder à la
variable en écriture, il faut ainsi spéci�er la clé identi�ant la variable et la valeur
que l'on souhaite a�ecter à cette variable.

� les accès simultanés à la même variable ne sont pas autorisés. Tant qu'un bloc
accède à la variable (en lecture ou en écriture), les autres blocs sont mis en attente.

� aucun système de priorisation ni d'ordonnancement des accès n'est implémenté.
La valeur de la variable est systématiquement égale à celle écrite par le dernier
bloc.

� aucun lien n'est a�ché graphiquement entre les blocs dans l'interface graphique
de GNU Radio, ce qui peut rendre les graphiques utilisant les variables globales
moins lisibles.
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B.2 Utilisation et exemple

L'utilisation d'une variable globale n'a du sens qu'à partir du moment où au moins
un bloc accède à la variable en écriture (le bloc est émetteur de l'information) et un bloc
lit la valeur de la variable (le bloc est receveur de l'information). Un exemple d'utilisation
est décrit ici dans le cas d'un émetteur et un receveur de l'information, sous la forme
d'une variable globale DoA de type �double�.

Demande d'accès à la variable

L'utilisation des variables globales est toujours réalisée dans la fonction work du bloc.
Que le bloc souhaite lire la variable ou lui a�ecter une valeur, il doit d'abord demander
l'accès à cette variable.

sharedVariablePtr doaPtr = SharedVariable : :getSharedVarPtr( �doa�) ;

Écriture de la valeur

Le bloc émetteur de l'information peut ensuite a�ecter la valeur qu'il souhaite à
la variable à l'aide d'un pointeur polymorphique. Dans le cas donné en exemple, la
commande pour a�ecter la valeur 10 à DoA s'écrit comme suit.

doaPtr->setValue(pmt : :from_double(10.)) ;

Le bloc récepteur, de son côté, doit récupérer la valeur de la variable dans un pointeur
polymorphique. C'est ensuite à l'intérieur du bloc que cette valeur est reconvertie, dans
l'exemple fourni au format �double�.

double DoA=pmt : :to_double(doaPtr->value()) ;

Exemple visualisé dans l'interface graphique de GNU Radio

La �gure B.1 montre le graphique d'un programme GNU Radio utilisant une variable
globale DoA. Cette implémentation permet au bloc �Doa ula static msg� de mettre à
jour la valeur de DoA en fonction de l'estimation de l'algorithme implémenté. Le bloc
�Recombine signals ula volk� lit ensuite la valeur de la variable, qui dé�nit les déphasages
imposés aux signaux en entrée du bloc lors de l'opération de recombinaison. La �gure
B.1 est tirée de la �gure 2.72 du chapitre 2.

Figure B.1 � Exemple de graphique d'un programme GNU Radio utilisant une variable
globale.
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Annexe C

Résultats expérimentaux pour les
ULAs en fonctionnement réception

L'annexe suivante rassemble les �gures des mesures réalisées pour les di�érents ULAs
en fonctionnement réception, en environnement anéchoïque. Les ULAs utilisés dans ces
mesures sont l'ULA de quatre éléments à polarisation circulaire, à 2,388 GHz, l'ULA
constitué d'une ligne du réseau planaire de 4x4 éléments à polarisation linéaire, à 3,1
GHz, et l'ULA constitué d'un sous-réseau de trois éléments du réseau conique de 4x3
éléments à polarisation linéaire, à 5,2 GHz.

C.1 Résultats pour le dépointage de faisceau

Cette section rassemble les résultats obtenus pour les mesures de dépointage de fais-
ceau présentées dans le chapitre 2.

Figure C.1 � Diagrammes mesurés pour l'ULA à polarisation circulaire, à 2,388 GHz,
pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

Les �gures C.1 et C.2 montrent que le lobe principal des ULAs de quatre éléments
sont e�ectivement dépointés pour des consignes allant de -30° à +30°, pour des fréquences
de fonctionnement di�érentes.
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Figure C.2 � Diagrammes mesurés pour le réseau planaire utilisé comme ULA, à 3,1
GHz, pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

Figure C.3 � Diagrammes mesurés pour le réseau conique utilisé comme ULA, à 5,2
GHz, pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

La �gure C.3 montre que le lobe principal de l'ULA de trois éléments est e�ectivement
dépointé par le système à 5,2 GHz. Dans le cas des ULAs à 2,3 GHz et 3,1 GHz, qui
possèdent quatre éléments, l'ouverture de faisceau à mi-puissance mesurée est de 26° sans
dépointage, comme mesuré lorsque les réseaux sont pilotés à l'aide de circuits analogiques
[113, 139]. Pour l'ULA de trois éléments à 5,2 GHz, l'ouverture de faisceau à mi-puissance
mesurée est de 34° sans dépointage, ce qui est cohérent avec l'étude antérieure [65].

185



C.2 Résultats pour le dépointage de nul

Les �gures C.4 à C.6 présentent les diagrammes mesurés pour les di�érents ULAs,
pour des valeurs de dépointage allant de -30° à +30°.

Figure C.4 � Diagrammes mesurés pour l'ULA à polarisation circulaire à 2,388 GHz,
pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

Figure C.5 � Diagrammes mesurés pour le réseau planaire utilisé comme ULA, à 3,1
GHz, pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.
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Figure C.6 � Diagrammes mesurés pour le réseau conique utilisé comme ULA, à 5,2
GHz, pour des valeurs de dépointage de -30° à 30°.

C.3 Résultats pour l'estimation de DOA

La section suivante rassemble les �gures des estimations de DOA mesurées pour les
di�érents ULAs disponibles. Les �gures C.7 et C.8 présentent les résultats obtenus avec
l'ULA à polarisation circulaire, à 2,388 GHz.

Figure C.7 � Valeurs estimées de DOA pour l'ULA à polarisation circulaire, à 2,388
GHz.
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Figure C.8 � Erreur entre la DOA estimée et l'angle θ réel pour l'ULA à polarisation
circulaire, à 2,388 GHz.

Dans le cas de l'ULA à polarisation circulaire, la DOA est estimée correctement à ±5°

près dans la plage angulaire [-50° ;+50°]. Les �gures C.9 et C.10 présentent les résultats
obtenus en utilisant les quatre éléments d'une ligne du réseau planaire comme un ULA
à 3,1 GHz.

Figure C.9 � Valeurs estimées de DOA pour le réseau planaire utilisé comme ULA, à
3,1 GHz.
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Figure C.10 � Erreur entre la DOA estimée et l'angle θ réel pour le réseau planaire
utilisé comme ULA, à 3,1 GHz.

La DOA estime l'angle θ à ±5° dans la plage angulaire [-50° ;+60°], à 3,1 GHz. En�n,
les �gures C.11 et C.12 présentent les résultats obtenus pour le réseau conique utilisé
comme un ULA de trois éléments, à 5,2 GHz. Pour l'ULA réalisé à partir du réseau
conique, le pas angulaire entre deux points de mesure est de 1°. Les mesures indiquent
que les valeurs de DOA correspondent à l'angle θ à ±5° près dans la plage angulaire
[-60° ;+50°].
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Figure C.11 � Valeurs estimées de DOA pour le réseau conique utilisé comme ULA de
3 éléments, à 5,2 GHz.

Figure C.12 � Erreur entre la DOA estimée et l'angle θ réel pour le réseau conique
utilisé comme ULA de 3 éléments, à 5,2 GHz.
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avec la thèse

Revue scienti�que

• C. Campo, E. Bieber, H. Boeglen, S. Hengy, L. Bernard and J.-M. Paillot, �Software-
De�ned Radio based station for projectile tracking and telemetry reception en-
hancement�, in IEEE Transactions on Aerospace and Electronic Systems (TAES).
Révision par les pairs en cours.

Conférences internationales
(article et présentation orale)

• C. Campo, M. Milla Peinado, L. Bernard, H. Boeglen, S. Hengy and J.-M. Paillot,
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dio�, Software De�ned Radio Academy (SDRA) 2020 online, vidéo di�usée en
ligne en direct (crise sanitaire).

• E. Bieber, C. Campo, L. Bernard, H. Boeglen, S. Hengy and J.-M. Paillot, �Array
signal processing optimization in GNU Radio for tracking and receiving applica-
tions�, European GNU Radio Days 2019, Besançon, France.
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velopment for DOA-based projectile tracking �, French GNU Radio Days 2018,
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