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Abstract

Array processing is an area of study devoted to processing signals received from an an-
tenna array and extracting information of interest. It has played an important role in
widespread applications like radar, sonar, and wireless communications. Numerous adap-
tive array processing algorithms have been reported in the literature in the last several
decades. These algorithms, in a general view, exhibit a trade-off between performance
and required computational complexity. In this thesis, we focus on the development of
microphone array processing algorithms in the application of beamforming. We present a
variety of methods, each with its advantages and its inconvinients, providing a comparison
with both synthetized and real world data.

Key words: microphone array signal processing, beamforming, uniform linear array.

Résumé

Le traitement d’antennes est un domaine d’étude consacré au traitement des signaux reçus
d’un réseau d’antennes et à l’extraction d’informations utile. Il a joué un rôle important
dans des applications répandues comme le radar, le sonar et les communications sans fil.
De nombreux algorithmes de traitement d’antennes adaptative ont été publiés au cours
des dernières décennies. Ces algorithmes, en général, présentent un compromis entre la
performance et la complexité informatique requise. Dans ce mémoire, nous nous concen-
trons sur le développement d’algorithmes de traitement de réseau de microphones pour
l’application de la formation de voies. Nous présentons une variété de méthodes, chacune
avec ses avantages et ses inconvénients, fournissant une comparaison avec les données
synthétisées ainsi qu’avec les données réelles.

Mots clés : traitement de réseau de microphones, formation de voies, réseau linéaire
uniforme.



Table des matières

Table de Vgures

Abréviations et symboles

Introduction générale 10

1 Théorie 12

1.1 Le son . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

1.1.1 La pression sonore et le décibel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 12

1.1.2 Les ondes sonores . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13

1.1.3 Réverbération . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.1.4 L’hypothèse de propagation des ondes planes . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.2 Microphones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 14

1.2.1 Directivité et réponse fréquentielle . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15

1.2.2 Le réseau de microphones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.2.3 Réponse spatiale d’un réseau de microphones . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.2.4 L’espacement entre microphones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

2 Beamforming 21

2.1 Le Vltre à retard numérique . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 23

2.1.1 Exemple . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

2.2 retard et somme (Delay-and-sum) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

2.3 Minimum de Variance Réponse Non Distordue (MVDR) . . . . . . . . . . . . . 29

2.3.1 MVDR fréquentiel . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.4 Formateurs de voies à Vltre à réponse impultionnelle Vnie (FIR) . . . . . . . . . 34

2.4.1 L’idée de base de cet algorithme . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 34

2.4.2 Le modèle FIR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 35

2.4.3 Le formateur de voies de Frost . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 37



2.4.4 Le formateur de voies Linearly Constrained Minimum Variance (LCMV) 38

2.4.5 Anulleur des lobes secondaires généralisé (Generalized sidelobe canceller) 40

2.4.6 L’algorithme LCMV avec la structure GSC . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.4.7 Le Vltre LCMV avec le modèle réverbérant . . . . . . . . . . . . . . . . 43

2.4.8 Le Vltre LCMV avec le modèle spatio-temporel . . . . . . . . . . . . . . 45

2.4.9 La méthode LS (Least Squares) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 47

2.5 Les formateurs de voies adaptatifs . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.5.1 Estimation de la matrice de covariance . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.5.2 L’implémentation direct . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 49

2.5.3 L’implémentation LMS . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50

2.5.4 L’implémentation GSC . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 51

2.5.5 L’implémentation de l’algorithme TF-GSC . . . . . . . . . . . . . . . . 52

2.6 Les performances des algorithmes . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 57

2.6.1 Le gain du réseau . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

2.6.2 performance de MVDR . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 59

2.6.3 performance de l’algorithme retard et somme . . . . . . . . . . . . . . . 59

2.6.4 performance de LCMV . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

2.7 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

3 Tests et résultats 61

3.1 Les résultats de simulation . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 61

3.1.1 La performance de l’algorithme Delay-and-sum . . . . . . . . . . . . . 62

3.1.2 La performance de l’algorithme MVDR dans le domaine fréquentiel . . 64

3.1.3 La performance de l’algorithme de frost . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

3.2 Les résultats expérimentaux . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

3.2.1 Le montage des composants . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66

3.2.2 Le test du système d’acquisition . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.2.3 Les résultats expérimentaux des algorithmes . . . . . . . . . . . . . . . 71

3.3 Conclusion . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74

Conclusion 75

Bibliographie 76



Table des Vgures

1.1 Caractéristiques de l’onde. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 13

1.2 Diagramme de directivité. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 15

1.3 Réseau de 1020 microphones conçu par un équipe de MIT. . . . . . . . . . . . . 16

1.4 Réseau commercialisé de 24 microphones pour la téléconférence. . . . . . . . . . 16

1.5 Réseau de 24 microphones pour la téléconférence. . . . . . . . . . . . . . . . . . 16

1.6 réseau de microphones linéaires. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 17

1.7 Réseau linéaire. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 18

1.8 Réponse spatiale, N=4, d=0.2m, f=1kHz. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 19

1.9 Diagramme de directivité d’un réseau de microphones linéaire avec quatre élé-

ments, en fonction de la direction horizontale θ, avec un échantillonnage spatial

critique, d = λ/2 (gauche), et avec des eUets d’alias pour λ (à droite). . . . . . . 20

2.1 réponse spatiale d’un réseau à bande étroite opérant dans une large bande. . . . 23

2.2 La structure de Vltre à retard numérique. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 24

2.3 Le signaux retardés d’une portion de signal echantilloné avec une fréquence de

8kHz. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 25

2.4 Le signaux alignés. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 26

2.5 Retard-et-somme. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 27

2.6 Réponse d’un réseau de 10 microphones, θ = 90, d = 5 cm, f = 3.5 kHz. . . . . . . 28

2.7 Le bloc de traitement de MVDR fréquentiel. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 31

2.8 Bloc de traitement de Vltre a réponse impulsionnelle Vnie. . . . . . . . . . . . . 35

2.9 L’implémentation de l’algorithme GSC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 41

2.10 Le diagramme de directivité du Vltre LS. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48

2.11 La structure de l’algorithme TF-GSC. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55

3.1 Illustration de l’environnement de simulation, le réseau de microphones reçoit 3

sources de 3 directions diUérentes : θ = 0 degrés, θ = 30 degrés, θ = −30 degrés. 62

3.2 le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies

Delay-and-sum avec N = 4 microphones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63



3.3 le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies

Delay-and-sum avec N = 10 microphones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 63

3.4 le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies

MVDR fréquentiel avec N = 4 microphones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64

3.5 le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies

Frost avec N = 4 microphones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65

3.6 le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies

Frost avec N = 10 microphones. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 65

3.7 l’environnement des expériences, le réseau de microphones reçoit : une source

de la direction θ = 0 degrés, une source de la direction θ = 30 degrés. . . . . . . 66

3.8 Schéma bloc du montage du système d’acquisition. . . . . . . . . . . . . . . . . 67

3.9 Le réseau de microphones réalisé, avec N = 4 microphones et d = 5 cm. . . . . 67

3.10 La carte NI USB-6002. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 68

3.11 La source est dans la direction θ = 0 degrés, la distance entre la source et le

centre du réseau est 1m. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

3.12 Les signaux du réseau de microphones réslisé avec 4 microphones, la source

est une source monochromatique (f=1000Hz), la fréquence d’échantillonnage est

12500Hz, θ = 90◦. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70

3.13 La source est dans la direction θ = 90◦, la distance entre la source et le centre
du réseau est 1m. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70

3.14 Les signaux du réseau de microphones réslisé avec 4 microphones, la source

est une source monochromatique (f=1000Hz), la fréquence d’échantillonnage est

12500Hz, θ = 90 degrés. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71

3.15 Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Delay and Sum N = 4. 72

3.16 Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost direct N = 4. . . 73

3.17 Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost LMS N = 4. . . . 73

3.18 Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost LMS et avec la

structure GSC N = 4. . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 74



Abréviations et symboles

s(t) : Source sonore (parole).
n(t) : Le bruit.
xi(t) : signal reçu à la ième microphone.

y(t) : La sortie de formateur de voies.

ν : La vitesse de son dans le vide (343 m/s).

λ : La longueur d’onde.

τi : Le retard entre le ième microphone et la référence.

θi : L’angle d’arrivé du ième signal.

d : La distance entre deux microphone adjacents.

DOA : Direction d’arrivé.

MVDR : Minimum Variance Distorsionless Response.

FIR : Finite Impulse Response.

GSC : Generalized Sidelobe Canceller.

LCMV : Linearly Constrained Minimim Variance.

LS : Least Square.

LMS : Least Mean Square.



Introduction générale

Dans notre monde toujours aussi mondialisé, et avec la maturité des technologies de traite-

ment de la parole, une nouvelle génération d’applications d’acquisition de la parole apparaît.

La société moderne qui continue à éprouver une grande envie d’améliorer l’interactivité entre

des individus, en fournissant à l’utilisateur le meilleur confort, la Wexibilité, la qualité et la fa-

cilité d’emploi. Les microphones classiques doivent être proches de l’utilisateur en tout temps,

ce qui oblige l’utilisateur à porter le microphone ou à le faire déplacer avec lui. Actuellement, il

existe des moyens d’utiliser de nombreux microphones pour créer des modèles de faisceau qui

se concentrent sur l’orateur dans une pièce. L’utilisation des microphones orientables électri-

quement concerne principalement les téléconférences et les applications.

Dans le développement et la conception d’un système audio de conférence plusieurs aspects

de la qualité du son doivent être considérés. D’une part, le bruit et les perturbations provenant

des haut-parleurs ainsi que de l’environnement doivent être éliminés du signal des microphones

pour éviter les bruits et les échos. D’autre part, les signaux utiles doivent être améliorés. Les

matériaux doivent être choisis et la construction doit être telle que les vibrations soient mini-

misées, et la mise en place des microphones et des éléments de haut-parleurs devrait faciliter le

traitement du signal. De plus, étant donné que les participants d’une conférence peuvent être

positionnés loin des microphones, à des endroits qui peuvent ou pas être connus, on doit utiliser

des algorithmes pour améliorer le ou les signaux vocaux désirés sont nécessaires. Cette dernière

question et les méthodes d’amélioration du signal employant plusieurs microphones sont l’objet

de ce travail.

On peut utiliser plus d’un microphone en combinant les sorties des microphones pour amélio-

rer le ou les signaux désirés. Un tel ensemble de microphones forme un réseau de microphones

dont les signaux reçus sont traités et additionnés pour obtenir un meilleur signal. En général, le

traitement des signaux en réseau se concentre sur trois tâches : la détection, l’estimation de la

direction d’arrivée (DOA) et le Vltrage spatial (Beamforming) [1].
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Les systèmes de Vltrage spatial sont couramment utilisés pour améliorer la qualité d’un signal

reçu. Des applications typiques peuvent être trouvées dans les communications radio, le traite-

ment du signal radar, l’acoustique sous-marine et l’acquisition de la parole pour les systèmes de

téléconférence et mains libres. Le Vltrage spatial permet de focaliser le réseau dans une certaine

direction d’où le signal souhaité se propage, et atténue simultanément des signaux d’interfé-

rences ou le bruit se propageant depuis toutes les autres directions. Ceci est plus détaillé dans le

chapitre Beamforming.

Le formateur de faisceau le plus simple, connu sous le nom de formateur de faisceau à retard et

somme (delay-and-sum), est construit comme son nom l’indique, en retardant chaque entrée de

capteur en fonction de la direction du signal d’arrivé et en ajoutant ensuite les entrées ensemble

[2]. Ce faisant, le signal d’intérêt est ajouté en phase, tandis que le bruit et les autres interférences

sont ajoutés en opposition de phase, ce qui améliore le signal recherché. Il s’agit d’un formateur

de faisceau Vxe où tous les capteurs sont également pondérés. Cette technique simple fonctionne

assez bien pour les signaux d’une fréquence spéciVque ou des signaux à bande étroite où la

réponse en fréquence est raisonnablement constante, mais pour les signaux à large bande tels

que la parole, une pondération dépendante de la fréquence est nécessaire [1].

Indépendamment de quelle technique de formation de faisceau est utilisée, on part du principe

que la direction d’arrivée du signal utile est donnée. Par conséquent, pour utiliser la formation

de faisceaux, la direction d’arrivée doit être connue a priori ou doit être estimée.

Ce travail a pour but d’explorer des solutions pour améliorer le signal de la parole reçu en

utilisant plusieurs microphones, c’est-à-dire une solution à réseau de microphones, arrivant à

une conVguration microphone mains libres. Il est intéressant d’étudier comment de telles mé-

thodes fonctionnent dans diverses conditions et comment des paramètres diUérents tels que la

géométrie de réseau et le type de microphones utilisés peuvent aUecter la performance.
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Chapitre 1

Théorie

Ce chapitre introduit le lecteur à quelques notions de base du son et des caractéristiques per-

tinentes des microphones. La partie principale du chapitre résume les connaissances nécessaires

sur le traitement statistique du signal numérique, y compris le traitement d’antennes.

1.1 Le son

L’acoustique comprend tous les types d’ondes mécaniques se propageant à travers les gaz,

les liquides et les solides. Le son peut être déVni comme de telles ondes ou comme la sensation

causée par la stimulation des organes auditifs avec les vibrations de ces ondes.[3]

1.1.1 La pression sonore et le décibel

La pression sonore est la pression acoustique d’une onde sonore par rapport à un certain

niveau de référence p0, généralement de 20 µPa dans l’air. Comme la pression acoustique varie

de très faibles à très grandes valeurs, le niveau de pression acoustique (SPL) est mesuré à l’aide

d’une unité logarithmique, à savoir le décibel (dB). Pour toute puissance physique, le niveau de

puissanceW par rapport àW0 peut être exprimé par :

LW (dB) = 10 log10
W

W0
. (1.1)

La puissance acoustique est proportionnelle au carré de pression acoustique. Le niveau de

pression acoustique p, par rapport à p0, peut être exprimé par :

Lp(dB) = 10 log10
p2

p2
0

= 20 log10
p

p0
. (1.2)
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L’utilisation des rapports et de l’échelle logarithmique simpliVe non seulement les calculs

de SPL, mais aussi les rend plus intuitifs. A tout niveau de pression, une augmentation de la

pression d’un facteur de deux correspond à une augmentation de 6 dB.

Le niveau de référence de 20 µPa correspond au seuil de bruit perceptible pour l’oreille hu-

maine [3]. Le rapport signal à bruit (SNR) est une mesure couramment exprimée en dB car elle

est un rapport entre la puissance du signal et la puissance du bruit.

1.1.2 Les ondes sonores

Un signal sonore peut être représenté en notation complexes. Sous l’hypothèse d’une périodi-

cité, une onde complexe peut à son tour être représentée par des composantes sinusoïdales plus

simples. Par conséquent, toute onde sonore périodique peut être modélisée comme une somme

d’ondes sinusoïdales [3].

Pour une onde périodique, soit T la période de cette onde. La distance parcourue par l’onde

pendant ce temps est la longueur d’onde, λ, liée à la période par λ = νT , où ν est la vitesse du

son dans le vide.

La fréquence, f , est le nombre de périodes par seconde (Hertz) et est donc liée à la période

par la relation f = 1
T
. L’amplitude de crête, A, est la valeur absolue maximale du signal. On

notera que d’autres dérivations d’amplitude apparaissent dans la littérature, par ex. Amplitude

crête à crête qui mesure la diUérence entre les valeurs de signal les plus élevées et les valeurs les

plus faibles. Les caractéristiques utilisées ici sont présentées graphiquement dans la Vgure 1.1.

Figure 1.1 – Caractéristiques de l’onde.
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1.1.3 Réverbération

Quand un son est produit, il sera encore audible peu de temps après. Un mot sera entendu

dans toute la pièce après avoir été prononcé et le son d’une note de piano va s’attarder même

après que la touche ait été pressée. Cet eUet est appelé réverbération et est dû aux nombreuses

réWexions des ondes sonores qui se propagent dans la salle et atteignent le récepteur à diUérents

moments. Le temps qu’il faut avant que le son ne soit inaudible dépend des caractéristiques de

la pièce. Avec des matériaux absorbants, le son décroît rapidement alors que pour les surfaces

réWéchissantes le temps de réverbération s’étend.

Le temps de réverbération est déVni comme le temps, en secondes, qu’il faut pour que le

son dans une pièce s’aUaiblit de 60 dB. Du fait que les matériaux absorbants présentent des

caractéristiques diUérentes pour des fréquences diUérentes, le temps de réverbération dépend de

la fréquence [3].

1.1.4 L’hypothèse de propagation des ondes planes

Comme il est courant dans la littérature sur le traitement de signal provenant d’un réseau, la

source utile sera supposée être dans le champ lointain. Puisque les ondes sonores se propagent

d’une manière omnidirectionnelle dans l’air, à courtes distances, les ondes qui arrivent sur le

réseau seront sous forme d’une sphère. Cependant, à des distances importantes, les ondes at-

teignant le réseau apparaîtront planes, c’est-à-dire que le lieu des points émis simultanément

sera un plan et non pas une sphère. La source est généralement considérée comme étant dans

le champ proche lorsque la distance de l’interlocuteur au réseau est de la même dimension que

le réseau ou la taille d’ouverture (distance entre deux microphones). Pour être considérée dans

le champ lointain, la distance entre le réseau et la source doit donc être plus plus grande que

l’ouverture.

L’hypothèse de champ lointain facilite la modélisation et les calculs dans le traitement de

signal. Cependant, lorsque la distance du réseau au interlocuteur est inconnue et qu’il est ra-

rement possible d’estimer, l’hypothèse du champ lointain est la plus raisonnable à prendre en

pratique [4].

1.2 Microphones

Dans le traitement du signal d’un réseau de microphones, la géométrie et la taille du réseau

ainsi que le nombre de microphones ont un impact sur les performances du réseau. En outre,

le type de microphones utilisés est un facteur important. Dans ce travail, deux types diUérents
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de microphones peuvent être utilisés, omnidirectionnels et unidirectionnels, pour lesquels les

diUérentes caractéristiques seront discutées dans ce paragraphe.

1.2.1 Directivité et réponse fréquentielle

La directivité ou la réponse directionnelle d’un microphone décrit comment le son issu de

diUérentes directions est capté par le microphone. Il est communément présenté dans un dia-

gramme polaire du gain par rapport à l’angle, et les diUérents types de microphones sont appelés

suivant la forme de leur directivité. Les deux types mentionnés dans ce travail sont présentés

dans la Vgure 1.2. Un microphone omnidirectionnel répond également au son provenant de

toutes les directions. La directivité d’un microphone dépend de la fréquence, mais un micro-

phone omnidirectionnel optimal devrait avoir un gain égal sur toutes les directions. La réponse

unidirectionnelle montrée à la Vgure 1.2 est un microphone cardioïde typique, nommé d’après

son motif de gain en forme de cœur. Les microphones unidirectionnels répondent au son prove-

nant de l’avant du microphone, tandis que la lecture des côtés et de l’arrière est réduite. La ré-

ponse des microphones unidirectionnels varie avec la fréquence et est généralement étroite aux

fréquences élevées alors que ces microphones sont pratiquement omnidirectionnels aux basses

fréquences. En outre, la réponse en fréquence des microphones unidirectionnels varie égale-

ment avec la distance entre le microphone et la source sonore ; plus la distance est longue, plus

la lecture des basses fréquences est une caractéristique connue sous le nom d’eUet de proximité

[5].

(a) Omnidirectionnel (b) Unidirectionnel

Figure 1.2 – Diagramme de directivité.
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1.2.2 Le réseau de microphones

L’étude et la mise en œuvre des réseaux de microphones sont survenues il y a plus de 30 ans.

Grâce à la recherche et aux développements expérimentaux, le domaine a mûri au point que la

technologie basée sur le réseau a maintenant une applicabilité immédiate à un certain nombre

de systèmes actuels et un vaste potentiel pour l’amélioration des produits existants et la création

de futurs appareils, voir les Vgures 1.4, 1.5, 1.3.

Figure 1.3 – Réseau de 1020 microphones conçu par un équipe de MIT.

Figure 1.4 – Réseau commercialisé de 24 microphones pour la téléconférence.

Figure 1.5 – Réseau de 24 microphones pour la téléconférence.
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Le réseau de capteurs acoustiques se composent d’un ensemble de capteurs acoustiques placés

à diUérents endroits aVn de recevoir les signaux. La Vgure 1.6 montre la disposition d’un réseau

de microphone linéaire composé de M microphones avec K signaux incidents provenant des

angles d’arrivée θK .

Figure 1.6 – réseau de microphones linéaires.

Dans cette analyse, on suppose que les ondes incidentes sont des ondes planes. Chaque mi-

crophones recevra les signaux, sk, mais ceux-ci seront des versions retardées ou avancées dans

le temps. Il faut donc un point de référence pour le système de coordonnées aVn que nous puis-

sions calculer la phase de chaque signal, nous choisirons le microphone 1 comme origine. La

distance entre deux microphones adjacents est d ( voir la Vgure 1.6).

La distance parcourue par le son planaire de chaque source sk à chacun des microphones

par rapport à la distance au microphone m1 sera di cos θk. Le retard correspondant τi à chaque

microphone est alors :

τi = di cos θk
ν

(1.3)

Où ν est la vitesse du son dans le vide (343m/s) et di est la distance entre la référence (l’ori-
gine) et l’ième microphone.

L’entrée à l’ième microphone du signal sk est donc :

xi(t) = sk(t− τi) (1.4)
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dans un scénario à bande étroite, pour des petites variations autour de λ, le retard peut être exprimé

par un simple déphasage :

xi(t) = sk(t)e−jω0τi (1.5)

qui est équivalent à

xi(t) = sk(t)e−jkd cos θk (1.6)

où k = 2π
λ est le nombre d’onde.

La représentation de (1.5) est plus simple à utiliser que la représentation (1.4). Maintenant si on veut

voir une représentation générale on doit introduire tous les signaux, et inclure aussi le bruit à chaque

microphone :

xi(t) =
K∑
k=1

sk(t)e−jkd cos θk + ni(t) (1.7)

1.2.3 Réponse spatiale d’un réseau de microphones

Un calcul simple peut être utilisé pour déterminer la sensibilité d’un réseau de microphones pour les

signaux provenant d’une direction particulière. La Vgure 1.7 montre un réseau de quatre microphones.

Deux microphones adjacents sont séparés par une distance d (en mètres).

L’équation 1.8 calcule le gain du réseau lorsqu’un seul signal x(t) est présent, avec une seule fréquence
f et un angle d’arrivée θ. c désigne la vitesse du son et N le nombre de microphones.

y(t)
x(t) = 1

N

N−1∑
i=0

exp(2πf
ν
i d cos θ). (1.8)

Figure 1.7 – Réseau linéaire.
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L’équation fait quelques hypothèses ; la source de signal est suXsamment éloignée du réseau pour

lequel le front d’onde est eUectivement plat, il n’y a pas non plus de prise en compte de l’atténuation du

signal lorsqu’elle se déplace de la source vers les microphones.

Le gain du réseau est tracé sur la Vgure 1.8. La sortie est normalisée à la sortie qui serait reçue à partir de

microphone de référence, c’est à droite. Par conséquent, à un angle de 90 degrés (la cible est en face du

réseau), l’amplitude de sortie équivaut à un microphone omnidirectionnel, ce qui donne un gain de 1 (ou

0 dB).

(a) Forme rectangulaire (b) forme polaire

Figure 1.8 – Réponse spatiale, N=4, d=0.2m, f=1kHz.

1.2.4 L’espacement entre microphones

Une des propriété d’un réseau c’est que la largeur de faisceau diminue à mesure que l’espacement d

augmente. Donc, si nous voulons un faisceau plus précis, nous pouvons simplement diminuer l’espace-

ment d, mais on doit toujours éviter le recouvrement spatial (l’aliasing) causé par ce dernier. Le recouvre-

ment spatial entraîne l’apparition de lobes parasites dans le diagramme de directivité, appelés lobes de

grille, comme illustré dans la Vgure 1.9. Pour éviter cela dans la bande des fréquences qui nous intéresse,

on doit avoir un déphasage entre deux microphones adjacents se trouvant dans l’intervalle [−π, π]. On
peut calculer le déphasage de l’équation (1.6) qui est :

φk = 2πd cos θk
λ

(1.9)

on veut φk entre−π et π, donc d < λmin
2 où λmin est le minimum des longueurs d’onde des signaux

reçus sinon on va avoir plus d’un lobe principal. Par conséquent, la distance d’espacement critique requise

pour traiter les signaux dans la bande passante de la parole Bs (300-3400 Hz) est d = 5 cm. Par analogie

à la théorème de Nyquist, ce résultat peut être exprimé comme un théorème d’échantillonnage spatial.[6]
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Figure 1.9 – Diagramme de directivité d’un réseau de microphones linéaire avec quatre élé-

ments, en fonction de la direction horizontale θ, avec un échantillonnage spatial critique,

d = λ/2 (gauche), et avec des eUets d’alias pour λ (à droite).
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Chapitre 2

Beamforming

Les signaux contiennent beaucoup d’informations sur les sources qui les produisent. Non seulement la

forme d’onde de chaque signal exprime la nature de la source, ses caractéristiques temporelles et spatiales

combinées aux lois de la physique nous permettent de déterminer l’emplacement de la source. Dans le

monde réel, plusieurs sources en plus de celles utiles sont généralement présentes, et le bruit semble tou-

jours contaminer les signaux mesurés. Ainsi, les méthodes de traitement du signal doivent se concentrer

sur les signaux sélectionnés, ce qui nous permet de distinguer la cacophonie dans ses composants. Un

exemple de focalisation est le Vltrage linéaire : en appliquant des Vltres passe-bande, les signaux qui oc-

cupent diUérentes bandes de fréquences peuvent être séparés. Le Vltrage spatiotemporel doit être utilisé

pour séparer les signaux en fonction de leurs directions de propagation et de leur contenu fréquentiel.

Ce chapitre décrit les opérations fondamentales qui produisent cette séparation.

Le Vltrage spatial fait l’objet d’étude dans plusieurs domaines comme le radar, sonar, sismologie, com-

munications, pour n’en citer que quelques-uns, Van Veen et Buckle [7] ont résumé plusieurs algorithmes

de Vltrage spatial, ces applications, ces avantages et inconvénients . Il peut être utilisé à plusieurs Vns dif-

férentes à cause de sa Wexibilité et ces capacités de Vltrage. Dans une conférence ou un réunion, le signal

de parole désiré provient d’un locuteur, et est corrompu par des signaux interférents tels que d’autres locu-

teurs et la réverbération de la pièce. Le Vltrage spatial peut être utile dans un tel environnement, puisque

les sources interférentes proviennent généralement de points dans l’espace, séparés du locuteur désiré. En

exploitant la dimension spatiale du problème, le réseau de microphones tentent d’obtenir un signal vocal

de haute qualité sans exiger que le locuteur parle directement dans un microphone. Lorsqu’un réseau

est combiné avec des techniques de Vltrage spatio-temporelles connues sous le nom de beamforming,

on peut extraire l’information des signaux dont seul une mixture est observé. Cette opération peut être

découplée en deux sous-processus : synchronisation et pondération-et-somme. La synchronisation se fait

par retarder (ou avancer) la sortie de chaque capteur par un temps approprié aVn que les signaux arrivant

de la direction désirée soient en phase.

L’information qu’on doit avoir a priori, quelque soit la méthode utilisée, est la diUérence de temps
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d’arrivée (TDOA), qui dépends de l’angle et la vitesse de propagation. Dans le Vltrage spatial, on applique

des poids sur les signaux et on ajoute les résultats pour n’avoir qu’une seule sortie. Cette étape est plus

importante, car c’est là qu’on détermine les caractéristiques importantes (lobe principale et les lobes se-

condaires). Dans plusieurs applications les coeXcients de pondération peuvent être déterminés a priori,

mais c’est plus pratique de les estimer d’une manière adaptative dépendante du signal, la nature de bruit

et les caractéristique de l’environnement.

Les formateurs de voies à base de Vltre spatial ont été développés pour des signaux à bande étroite.

Dans la plupart des applications, il y a deux hypothèses qui simpliVent l’analyse : (I) l’hypothèse de

la bande étroite, et (II) l’hypothèse du champ lointain. Pour de nombreuses applications de réseau de

microphones, l’hypothèse (II) est valide. Cependant, l’hypothèse de la bande étroite n’est jamais valable.

Pour la parole qui est à large bande, ces formateurs ne produisent pas la même réponse spatiale pour

diUérentes fréquences, et la largeur du faisceau diminue à mesure que la fréquence augmente (voir la

Vgure 2.1). Pour comprendre le problème inhérent à l’utilisation d’un réseau à bande étroite pour les

signaux à large bande, considérons un réseau linéaire avec un nombre Vxe d’éléments séparés par une

distance inter-élément Vxe. La dimension importante dans la mesure des performances du réseau est

sa taille en termes de fréquence de fonctionnement. Ainsi, pour les signaux haute fréquence, un réseau

Vxe apparaîtra grand et le faisceau principal sera étroit. Cependant, pour les basses fréquences, le même

réseau physique apparaît petit et le faisceau principal s’élargit.

Ceci est illustré dans la Vgure 2.1 qui montre la réponse d’un réseau conçu pour 1.5 kHz, mais opéré sur

une gamme de fréquence de 300 Hz à 3 kHz. Donc si nous utilisons tels conVgurations, lorsque le sens de

direction est diUérent de l’angle d’incidence de la source, la réponse serait un Vltre passe-bas. En outre, le

bruit ne sera pas atténué uniformément sur tout son spectre, ce qui entraînera des artefacts perturbateurs

dans la sortie du réseau.

Par conséquent, il faut développer des techniques invariantes de formation de voies à large bande.

L’une des méthodes est d’utiliser le formateur de voies à directivité constante (constant directivity

beamformer ou CDB), qui est une classe spéciVque de formateur de voies, conçu pour avoir la même

réponse sur une large bande de fréquences.

La méthode la plus commune est de décomposer le spectre en plusieurs bandes, et d’utiliser un

formateur de voies à bande étroite à chaque fréquence ; cette méthode est connu sous le nom de Vltre-et-

somme (Vlter-and-sum) [6] [8].
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Figure 2.1 – réponse spatiale d’un réseau à bande étroite opérant dans une large bande.

2.1 Le Vltre à retard numérique

Cette partie est trés importante car il existe des formateurs de voies qui ne peuvent être utilisés que si

le signal souhaité arrive au réseau de la direction directe, c’est-à-dire θ = 90o. Donc, avant de calculer la
pondération, nous devons compenser le retard du signal reçu par le réseau de microphones via des Vltres

numériques aVn de s’assurer que le signal désiré arrive au réseau de la direction normale au réseau.

Le traitement de retard est appliqué au vecteurs d’échantillons du signal. EnVn, nous obtenons le lobe

principal dirigé vers la direction souhaitée et les nuls vers les interférences.

La structure du Vltre à retard numérique est représentée sur la Vgure 2.2. L’idée centrale est la compen-

sation du retard τi dans le domaine temporel, ce qui rend l’angle d’incidence θ du signal 90◦. La Vgure
2.2 montre que la structure du Vltre à retard numérique est composé de deux parties, Vltre à retard de

temps entier et Vltre à retard fractionnaire.
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Figure 2.2 – La structure de Vltre à retard numérique.

En supposant que la période d’échantillonnage est Ts, le délai à compenser dans le ième élément de

réseau peut être exprimé comme suit :
τi
Ts

= L+D

où le délai total peut être divisé en un délai de temps entier exprimé en nombre d’échantillonsL = round( τnTs ),
et un délai fractionnaire D ∈ [0, 1[, D = τi

Ts
− L.

Pour les données échantillonnées, le retard de temps entier, L, est d’abord eUectué, puis le retard

fractionnaire D créé par le Vltre numérique. La compensation de L peut être obtenue par retard d’un

multiple entier de l’intervalle d’échantillonnage Ts en utilisant une ligne de retard numérique, ayant une

implémentation matérielle simple. La compensation de D est un peu compliquée, elle peut être réalisée

en concevant des Vltres FIR. En raison de sa faible valeur, l’ordre du Vltre requis n’est pas élevé.

Il existe plusieurs techniques pour concevoir un Vltre numérique h(n) à retard fractionnaire, Laakso

dans sa publication a présenté plusieurs techniques de conception de Vltres à retard fractionnaire [9].

Dans notre cas on a utilisé l’interpolation de Lagrange. L’interpolation de Lagrange est l’une des plus

simple techniques pour concevoir un Vltre FIR d’approximation de délai fractionnaire, les coeXcients

sont obtenus par

h(n,D) =
N∏
k=0

D − k
n− k

n = 0, · · · , N. (2.1)
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comme le retard et très petit on n’en a besoin que d’un Vltre d’ordre 2, un exemple détaillé est présenté

dans la section suivante.

2.1.1 Exemple

Dans la Vgure 2.1.1, on a pris une portion de signal réel, de la parole, avec une fréquence d’échantillon-

nage de 8kHz. Les signaux des microphones d’un signal provenant de la direction de l’angle θ = 45◦. On
voit bien que les signaux sont décalés l’un par rapport à l’autre d’un décalage temporel Vxe τ .

Time samples

A
m
pl
itu

de

Figure 2.3 – Le signaux retardés d’une portion de signal echantilloné avec une fréquence de

8kHz.

Pour aligner les signaux on doit compenser l’avancement de certains signaux par un retard pour qu’ils

soient en phase. On calcule le décalage entier nécessaire, qui est un nombre d’échantillons,

τn = (i− 1)d
c

cos θ

Où θ = 45◦ est l’angle du signal, c = 340m/s le vitesse du son, d = 5cm est la distance entre

2 microphones. Comme la fréquence d’échantillonnage est 8 kHz, la période entre 2 échantillons est

T = 1
8000 = 0.125ms

On a τi = 0.1 × (i − 1)ms qui correspond à D = 0.831 × (i − 1) échantillons. Pour le premier

microphone (microphone de référence),τ1 = 0ms, donc on ne fait pas de décalage. Pour le 2ème, D =
0.831 échantillons qui est inférieur à un échantillon, en utilisant (2.1), et pour un décalage de τ2 =
0.831 échantillons, on détermine le Vltre FIR h(n,D) correspondant. Le nouveau signal retardé sera

x(k)retardé = h(n,D) ∗ x(k).
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Où ∗ est la convolution.

Pour le 3ème microphone, on a τ3 = 0.1 × 2 = 0.2 ms qui correspond à 1.662 échantillons,

donc D = 0.662 échantillons, d’abord on fait un décalage simple de tout le signal d’un échantillon,

première colonne dans la Vgure 2.2, et après on refait le même traitement qu’on a fait avec le 2ème

microphone.

Après le traitement avec tous les microphones on va obtenir tous les signaux alignés, comme montré

dans la Vgure 2.1.1.

Time samples

A
m
pl
itu

de

Figure 2.4 – Le signaux alignés.

2.2 retard et somme (Delay-and-sum)

Les avantages d’utiliser un réseau pour améliorer la réception du signal souhaité tout en supprimant

simultanément le bruit et les interférences indésirable peuvent être illustrés par un formateur de voies à

retard-et-somme. La formation des voies retard-et-somme, également connu sous le nom de "formation

de voies classique", est l’une des techniques les plus simples et les plus anciennes pour la réalisation

de systèmes de réseau directionnel. Cette technique est généralement utilisée en fonctionnement à bande

étroite pour se concentrer sur un point ou une direction particulière. Un tel formateur se compose de deux

étapes de traitement. La première étape consiste à déplacer temporairement chaque signal de capteur par

une valeur correspondante à la TDOA entre ce capteur et la référence, à savoir τi. La deuxième étape

consiste à additionner les signaux décalés dans le temps après les avoir pondéré.
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Donc la sortie de cet formateur de voies est une somme pondérée des sorties d’éléments retardés :

y(t) =
N∑
i=1

wi xi(t− τi) (2.2)

où xi est la sortie de ième microphone, τi est le retard correspondant à ce dernier, et ωi et le facteur de

pondération.

Les retards sont choisis pour compenser les diUérences dans les retards de propagation relatifs du point

d’intérêt. Ainsi, les signaux provenant de l’emplacement désiré sont additionnés en phase, tandis que

d’autres signaux subissent des interférences destructrices. En manipulant les poids et les retards, les lobes

et les nuls de ce réseau peuvent être orientés dans les directions souhaitées. L’opération est montrée dans

la Vgure 2.5.

sk(t)

x1

x2

x3

x4

xi

xN

τ 1

τ 2

τ 3

τ 4

τ i

τN

ω1

ω2

ω3

ω4

ωi

ωN

y(t)

Figure 2.5 – Retard-et-somme.

Les facteurs de pondération ωi et les retards dans (2.2) sont calculés de telle manière à améliorer

la forme du faisceau (avoir plus de directivité ce qui entraine une meilleure résolution) et réduire les

niveaux de lobes secondaires indésirables. Pour simpliVer les choses, et pour avoir la même amplitude de

signal en sortie, on choisie ω1 = ω2 = ωn = 1/N . Donc l’équation (2.2) devient :

y(t) = 1
N

N∑
i=1

xi(t− τi). (2.3)

Une des façons d’illustrer la performance de ce formateur de voies est d’examiner le diagramme de

directivité correspondant, ou la réponse spatiale. Ce diagramme fournit une caractérisation complète du

comportement du système dans une conVguration spéciVque, à savoir la fréquence et le dimensionnement
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de réseau (le nombre de microphones et la distance inter-élément) étant donné que τi dépend à la fois de

la géométrie du réseau et de la position de la source. Donc la réponse d’un delay-and-sum beamformer

devrait être une fonction de f , d, N et de θ. À partir de l’equation (2.3), nous voyons qu’un Delay and

sum beamformer est en eUet un Vltre spatial de N point et est déVni par sa réponse directionnelle. Le

ième coeXcient du Vltre spatial est 1
N e

j2πfτi . La réponse directionnelle de ce Vltre peut être trouvée en

eUectuant la transformée de Fourier.

Supposons maintenant que nous ayons un réseau linéaire uniforme comme celui de la Vgure 1.6, avec

N microphone et une distance inter-éléments Vxe d, et supposons aussi que la source est dans le champ

lointain, et que la source arrive au réseau avec un angle θ, le TDOA entre le ième microphone et celui de

la référence peut être écrit comme :

τi = (i− 1) τ = (i− 1) d cos θ
c

. (2.4)

La transformée de Fourier du Vltre DS peut être exprimée par :

SDS(ψ, θ) = 1
N

N∑
i=1

e−j
2πf
c

(i−1)d[cosψ−cos θ]. (2.5)

La réponse spatiale est déVnie par le module de la transformée de Fourier :

ADS(ψ, θ) =
∣∣∣∣ sin[Nπfd(cosψ − cos θ)/c
N sin[πfd(cosψ − cos θ)/c

∣∣∣∣ . (2.6)
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Figure 2.6 – Réponse d’un réseau de 10 microphones, θ = 90, d = 5 cm, f = 3.5 kHz.
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La Vgure 2.6 montre la réponse d’un réseau linéaire équidistant de dix capteurs avec d = 5 cm, θ = 90◦

et f = 3.5 kHz. Cette réponse se compose d’un total de 9 voies (en général, le nombre de voies compris

entre 0 et 180◦ est égal à N-1). Celui avec l’amplitude la plus élevée est le lobe principal (mainlobe) et

les autres s’appellent les lobes secondaires. Un paramètre important concernant le lobe principal est sa

largeur, qui est déVnie comme la région entre les premiers zéros de chaque côté. Avec un réseau linéaire

uniforme, la largeur du lobe principal peut être trouvé en cherchant les zéros deADS , on la trouve égale à
2 cos−1[c/(Ndf)]. Cette largeur diminue avec l’augmentation du nombre de microphones, l’espacement

entre les microphones voisins et la fréquence du signal [6].

Les lobes secondaires représentent le gain de bruit et des interférences présentes dans des directions

autres que la direction désirée. Dans la conception d’un réseau, nous voulons que les lobes secondaires

soient aussi bas aVn que les signaux indésirables soient atténués autant que possible. De plus, avec un

Vltre spatial de longueur N , il existe toujours N − 1 nuls. Nous pouvons concevoir les coeXcients de

pondération aVn que ces nuls soient placés selon les directions des sources concurrentes. Ceci est lié à des

techniques de la formation de voies adaptatif qui sont traité dans la section 2.5.

2.3 Minimum de Variance Réponse Non Distordue (MVDR)

Le principe de cette méthode de formation de voies consiste à choisir les poids ωi minimisant le bruit

et les interférences arrivant de directions diUérentes de θ à la sortie, tout en gardant un gain Vxe dans la

direction θ. Ceci est équivalent à la maximisation du rapport signal sur interférences plus bruit (SINR)

en sortie du formateur de voies. Le MVDR est un formateur de voies dépendant du signal, c’est-à-dire

que les coeXcients du Vltre dépendent des propriétés statistiques des signaux reçus. Les puissances des

signaux utiles et d’interférence sont estimées à partir des matrices de corrélation des xi et les poids sont

calculés de façon à maximiser le rapport de ces puissances et annuler éventuellement le bruit. En présence

d’interférences, le signal reçu au niveau du réseau de microphones s’écrit :

x(t) = a(θ0)s(t) + xI(t) + n(t) (2.7)

où xI représente le vecteur des signaux interférents.

L’expression du signal en sortie est donnée par :

y(t) = wH a(θ0) s(t) + wH nI(t). (2.8)

avec nI(t) la somme de bruit plus interférences, (·)H est l’operateur Hermitien.

La puissance du signal s(t) à la sortie de formateur, Psignal s’écrit :

Psignal = E
[
{wH a(θ0) s(t)}{wH a(θ0) s(t)}H

]
. (2.9)
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soit

Psignal = E
[
||wH a(θ0) s(t)||2

]
. (2.10)

En notant Ps la puissance du signal s(t) : Ps = E[s(t)s(t)H ]

Psignal = Ps||wH a(θ0)||2 (2.11)

Et la puissance des bruits et interférences en sortie s’écrit :

PnI = E
[
{wH nI(t)}{wH nI(t)}H

]
. (2.12)

soit :

PnI = wH E
[
nI(t)nI(t)H

]
w

= wH RnInI w.
(2.13)

Avec RnInI la matrice de covariance de bruit plus interférences.

Le SINR représente le rapport de la puissance du signal utile à celle des interférences et du bruit.

D’après les équations 2.12 et 2.13, on obtient :

SINR = Ps||wH a(θ0)||2

wH R̂nInI w
. (2.14)

La maximisation du SINR est équivalente à la minimisation de la puissance du bruit et des interférences

en sortie de ce formateur de voies, qui n’est pas connue a priori, donc on la remplace avec la puissance

totale. Calculer la pondération MVDR revient à résoudre :

min
w

wH R̂xxw. (2.15)

sous la contrainte

wH a(θ0) = 1 (2.16)

D’où vient son nom MV (2.15) et DR (2.16). Ce problème peut être résolu en utilisant les multiplicateurs

de Lagrange. La solution obtenue est donnée par :

wmvdr = R̂
−1
xx a(θ0)

aH(θ0)R̂−1
xx a(θ0)

. (2.17)

Bien que la méthode MVDR soit robuste et fournisse de bons résultats, elle est sensible aux erreurs sur

la direction du signal utile qui peuvent causer une dégradation signiVcative des performances du système.
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2.3.1 MVDR fréquentiel

Dans cette partie, nous développons l’implémentation du formateur de voies MVDR dans le domaine

fréquentiel (Vgure 2.7). Nous prenons la transformée de Fourier discrète de x (t) sur l’intervalle de temps

(k−1)∆T ≤ t < k∆T à un ensemble de fréquences fm, qui sont séparées par ∆f = 1/∆T . Nous sup-
posons que ∆T est assez grand aVn que les échantillons soient statistiquement indépendants. Après, nous

implémentons le formateur de voies à bande étroite expliqué récemment à chacune desM fréquences.

Figure 2.7 – Le bloc de traitement de MVDR fréquentiel.
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En pratique, nous implémentons le Vltre spatial fréquentiel en échantillonnant x(t) chaque 1/2fmax
secondes, où fmax est la fréquence maximale de signal, et nous obtenons M échantillons. Nous eUec-

tuons alors TFD (Transformée de Fourrier Discrète) pour obtenir lesM échantillons de fréquence. Nous

accomplissons l’opération TFD Avec une FFT(Transformée de Fourrier Rapide) à cause de ça facilité d’im-

plémentation. Le concept est simple, mais il existe des détails qui doivent être développés pour eUectuer

la mise en œuvre [10] [11].

On va diviser le traitement sur plusieurs étapes :

Étape 1 : générer les vecteurs dans le domaine fréquentielle

Un réseau de microphones avec le traitement TFD est illustré à la Vgure 2.7. La sortie de chaque capteur

est échantillonnée chaque Ts seconds où

Ts = 1
fs

avec fs la fréquence d’échantillonnage qui doit respecter la théorème de Shanon, pour la bande de la

parole il suXt que fs > 2fmax = 7 kHz. Nous prenons la TFD de M échantillons. L’intervalle de

L’observation totale sur chaqueM échantillons est

∆T = MTs.

La sortie du TFD est un ensemble de M valeurs de fréquences qui sont séparées en fréquence de

1/MTs. Ainsi, la résolution en fréquence est

∆f = 1/MTs = fs/M

PlusM est grand, plus on a de la résolution, et le choix deM dépend du besoin de l’algorithme.

On note t0 l’instant d’arrivé d’échantillon le plus récent. L’échantillon actuel du nème capteur est

xn(t0). L’échantillon précédent est xn(t− Ts). Nous introduisons la notation

xn(t0) = xn(0)

xn(t0 − (M − 1)Ts) = xn(M − 1)
. (2.18)

On déVnit le vecteur des échantillons temporels x̃n,

x̃n =


xn(t0 − (M − 1)Ts)

...

xn(t0)

 =


xn(M − 1)

...

xn(0)

 , n = 0, · · · , N − 1. (2.19)

La transformée de fourrier de x̃n :

X̃n =
[
Xn{0} · · · Xn{m} · · · Xn{M − 1}

]T
. (2.20)
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Pour chaque fréquence m on construit un vecteur X{m} à partir de tous les N microphones du

réseau

X{m} =
[
X0{m} X1{m} · · · XN−1{m}

]T
,m = 0, · · · ,M − l. (2.21)

L’argumentm représente le numéro du bin de fréquence.

Nous traitons chaque bin de fréquence de manière indépendante en utilisant l’algorithme MVDR.

Étape 2 : le vecteur de direction du réseau

Pour construire la pondération pour lamème fréquence, nous avons besoin du vecteur de direction et

de la matrice spectrale spatiale. Le vecteur de direction du réseau en fonction de la fréquence est

am =
[
e−j2πfmτ0 e−j2πfmτ1 · · · e−j2πfmτN−1

]T
. (2.22)

Où τN est le retard du ième microphone par rapport à l’origine des coordonnées, et qui dépend

seulement de θ et la distance d. L’indicem indique que nous conservons explicitement la dépendance en

fréquence.

La fréquence dans lamème bin est

fm = m∆f, m = 0, · · · ,M − 1.

Où

∆f = 1
MTs

= fs
M
.

pour notre cas de réseau linéaire nous avons

τi = (i− 1) cos θ
c

. (2.23)

Étape 3 : La matrice spectrale spatiale

La matrice spatiale spectrale dans lamème fréquence est

Rxx{m} = E
[
X{m}XH{m}

]
. (2.24)

on estime Rxx{m} à partir des échantillons de façon adaptatif. On mets les dernières F FFTs dans un

buUer et on les utilise pour estimer R̂xx{m}. Donc

R̂xx{m} = 1
F

F−1∑
i=0

Xi{m}XHi {m}. (2.25)

F est choisi d’une façon à avoir un compromis entre la résolution et la rapidité de calcul.
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Étape 4 : le traitement en bande étroite

Nous traitons chaque bin de fréquence en utilisant les algorithmes utilisés en bande étroite. Le forma-

teur de voies MVDR est utilisé.

Wmvdr{m} = R̂
−1
xx {m}aHm(θ)

aHm(θ)R̂−1
xx {m}am(θ)

, m = 0, · · · ,M − 1. (2.26)

Après la pondération on somme les composantes de la même fréquence. On déVnit le vecteur de sortie

dans le domaine fréquentiel comme

Ỹ =
[
Y {0} · · · Y {m} · · · Y {M − 1}

]T
. (2.27)

L’étape Vnale consiste à prendre la transformée de fourrier inverse (TFDI) pour obtenir M échan-

tillons de sortie dans le domaine temporel.

ỹ =
[
y{M − 1} y{M − 2} · · · y{0}

]T
. (2.28)

2.4 Formateurs de voies à Vltre à réponse impultionnelle Vnie

(FIR)

Nous choisissons la réponse impulsionnelle (ou les poids) pour obtenir la réponse fréquentielle sou-

haitée, (Vgure 2.8). En pratique, ces poids sont déterminés de manière adaptative à partir des données.

Un grand avantage de l’implémentation temporelle c’est qu’elle nous permit d’actualiser le formateur de

voies chaque fois qu’un nouveau échantillon arrive, contrairement à l’implémentation fréquentielle qui

nécessite un bloc de données pour eUectuer la FFT, ce qui la rend plus eXcace et Wexible avec le temps.

2.4.1 L’idée de base de cet algorithme

L’algorithme est capable de maintenir une réponse de fréquence choisie dans la direction d’observa-

tion tout en minimisant le bruit de sortie à cause d’une relation simple entre la réponse fréquentielle de la

direction d’observation et les poids wi. Supposons que la direction d’observation est choisie perpendicu-

laire à la ligne des capteurs. Donc, des signaux identiques arrivent sous forme d’une onde plane à la ligne

des microphones. Cependant, la forme d’onde du bruit arrivant d’une direction autre que la direction

d’observation sont généralement diUérents d’un capteur à un autre. Les signaux (signal plus le bruit) à

chaque colonne sont multipliées par les poids et ajoutées pour former la sortie du réseau. Ainsi, en ce

qui concerne le signal désiré, le processus est équivalent à une seule ligne à retard temporel dans laquelle

chaque poids est égal à la somme des poids dans la colonne verticale. Ces poids doivent être sélectionnés
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de manière à donner la caractéristique de réponse fréquentielle souhaitée dans la direction d’observation,

c’est-à-dire de garder le signal désiré tel qu’il est et annuler les interférences et le bruit.

échantillonnage

et

alignement

xN−1(t) xN−1(k)

x0(t)

x0(k)

yN−1(k)

y0(k)

y(k)

Ts Ts

Ts Ts

∑

Figure 2.8 – Bloc de traitement de Vltre a réponse impulsionnelle Vnie.

Si la direction d’observation est choisie autrement que perpendiculaire à la ligne de capteurs, le réseau

peut être dirigé mécaniquement ou électriquement en ajoutant des retards de temps (comme représenté

dans la partie alignement de la Vgure 2.8) placés après chaque capteur.

Un processus ayant N microphones et M colonne par microphone a NM poids et nécessite M

contraintes pour déterminer sa réponse fréquentielle. Les (N − 1)M degrés de liberté restants dans

le choix des poids peuvent être utilisés pour minimiser la puissance de bruit. Puisque la réponse en fré-

quence de la direction d’observation est Vxée par lesM contraintes, la minimisation de la puissance de

bruit des directions non désirées équivaut à minimiser la puissance de totale de la sortie du réseau. Ceci

est possible tant que le signal désiré n’est pas corrélé avec le bruit.

2.4.2 Le modèle FIR

le modèle du FIR qui nous intéresse est illustré dans la Vgure 2.8. Pour simpliVer les calculs, on consi-

dère que le réseau est positionner sur le direction d’observation en utilisant la méthode "Le Vltre à retard

numérique" expliqué précédemment (Digital delay).
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L’échantillon rentrant au premier étage (les poids w0,0, · · · , wN−1,0 de la Vgure 2.8) est

x0(t0) =


x0(t0)

...

xN−1(t0)

 =


x00
...

xN−1,0

 = x0. (2.29)

De la même façon pour lamème colonne de poids

xm(t0) =


x0(t0 −mTs)

...

xN−1(t0 −mTs)

 =


x0,m
...

xN−1,m

 = xm. m = 0, · · · ,M − 1. (2.30)

On peut concaténer les vecteurs x0, · · · , xm pour former un seul vecteur de taille NM × 1

x =


x0
...

xM−1

 . (2.31)

On déVnit le vecteur directionnel dans lamème colonne

am(f, θ) =
[
e−j2πf(τ0+mTs) e−j2πf(τ1+mTs) · · · e−j2πf(τN−1+mTs)

]T
. (2.32)

Les poids correspondent auxmème colonne du bloc FIR est

wm =


ω0m
...

ωN−1m

 . (2.33)

On concatène ces vecteurs pour construire un vecteur de poids de taille NM × 1,

w =


w0
...

wM−1

 . (2.34)

Donc la sortie de l’instant t0 sera

y(t0) =
M−1∑
m=0

wH
mxm. (2.35)

Ou en d’autre terme

y(t0) = wHx (2.36)
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2.4.3 Le formateur de voies de Frost

L’algorithme de Frost est une ancienne technique de formation de voies (1970) qui réduit le bruit

tout en maintenant le signal de direction désirée. C’est un système adaptatif qui minimise l’énergie du

bruit en ajustant les poids des Vltres. Cet algorithme peut être utile non seulement dans les réseaux de

microphones pour l’amélioration de la parole, mais aussi dans les communications, le radar et le sonar. Il

existe diUérentes façons de déVnir les contraintes qui sont intrinsèquement construites dans la structure

de cet algorithme [12] [13].

On introduit la contrainte dans la direction d’observation, on déVnit un vecteur de taille NM × 1,
cm,m = 0, · · · ,M − 1. comme

cm =



0N

0N
...

1N
...

0N


. (2.37)

où 1N est un vecteur de taille N × 1 situe dans lamème position.

Après, on déVnit la matrice C, de taille NM ×M

C =
[
c0 c1 · · · cM−1

]

=


1N 0 · · · 0

0 1N · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · 1N


. (2.38)

L’équation de contrainte est

wHC = gH (2.39)

Où

g =
[
g0 g1 · · · gM−1

]T
. (2.40)

Les valeurs de g déterminent la réponse spatiale du formateur de voies, chaque gm représente la ré-

ponse pour une certaine direction θm.

Le formateur de voies de Frost impose que la réponse soit non-distordue dans la direction d’observa-

tion, donc

gH =
[

1 0 · · · 0
]
. (2.41)
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Le problème d’optimisation est le suivant :

On minimise la fonction de coût qui est déVnit par la variance du signal de sortie

P0 = wHRxxw. (2.42)

Sous la contrainte

wHC = gH . (2.43)

Où Rxx est la matrice de covariance.

Ce problème d’optimisation peut être résolu, comme dans la méthode de MVDR, en utilisant le mul-

tiplicateur de Lagrange λ de tailleM × 1, la seule chose qui diUère c’est la contrainte.
Donc on déVnit la fonction de cout de Lagrange

L(w, λ) = 1
2w

HRxxw + λH(CHw− g). (2.44)

On prend le gradient de L en respectant w, et on la met égale à 0,

∂L(w, λ)
∂w

= wHRxx + λHCH = 0. (2.45)

donc

wH = −λHCHR−1
xx . (2.46)

En utilisant la contrainte

− λHCHR−1
xx C = gH . (2.47)

résoudre pour λH et met dans (2.46) donne le résultat Vnal,

wH
frost = gH

[
CHR−1

xx C
]
CHR−1

xx . (2.48)

A noter que la taille de wH
frost est NM × 1. Ce résultat est connu sous le nom de l’algorithme de

Frost. Plus tard, on va discuter la version adaptative de cet algorithme.

2.4.4 Le formateur de voies Linearly ConstrainedMinimumVariance (LCMV)

Dans la formateur de voies LCMV, les coeXcients de Vltre sont ajustés en fonction des statistiques des

signaux de sortie. Pour décrire ces statistiques, nous utilisons l’opérateur de l’espérance dont l’argument

est un processus stochastique.
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L’extension de l’algorithme de Frost à l’algorithme LCMV est un peu simple. Au lieu d’utiliser une seule

colonne de contrainte, on utilise une matrice qui contient Nc colonnes [10]. Donc pour Nc contraintes

on déVnit la matrice cm de taille NM ×Nc

cm =



0NNc
0NNc
...

cNc
...

0NNc


, (2.49)

Où cNc est une matrice de taille N ×Nc, situe dans lamème position.

Puis C est une matrice de contraintes de taille NM ×NcM

C =


cNc 0NNc · · · 0NNc
0NNc cNc 0NNc
...

...
. . .

...

0NNc 0NNc · · · cNc

 . (2.50)

g une matrice de NcM × 1

gH =
[
gH1 0HNc · · · 0HNc

]
. (2.51)

Où gH1 est la même déVnit en (2.40) et en (2.41) mais avec Nc colonnes.

En utilisant la même méthode d’optimisation précédente, le vecteur de poids est

wH
lcmv = gH

[
CHR−1

x C
]−1

CHR−1
x (2.52)

Ce résultat est identique à celui de Frost, mais avec C et g diUérents. Le calcul de (??) implique l’in-

version de Rxx. En pratique, les estimations pour Rxx peuvent être mal conditionnées, en particulier pour

les grandes longueurs de Vltre et les signaux d’entrée colorés (tels que la parole). De plus, inverser Rxx

demande beaucoup de calcul. Une solution large bande peut être obtenue en transformant le problème de

minimisation avec contrainte en une sans contrainte. C’est le principe de Generalized sidelobe canceller

(GSC).
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2.4.5 Anulleur des lobes secondaires généralisé (Generalized sidelobe can-

celler)

GriXth et Jim ont introduit le Generalized Sidelobe Canceller (GSC) comme une formulation alter-

native du problème LCMV qui transforme le problème de minimisation à contrainte (2.43) en un sans

contrainte [14].

La structure GSC est une structure de formation de voies qui peut être utilisée pour implémenter une

grande variété de formateurs de voies adaptatifs à contraintes linéaires. La structure est conçue pour

être utilisée avec des réseaux qui ont été orientés de manière temporelle de telle sorte que le signal utile

apparait approximativement en phase aux sorties dirigées. Un avantage majeur de la nouvelle structure

est que les contraintes peuvent être implémentées à l’aide d’un simple matériel. La structure montre que

l’on incorpore des algorithmes qui ont été suggérés précédemment pour être utilisés dans des méthodes

adaptatives ainsi que pour inclure de nouvelles approches.

Le GSC est basé sur une décomposition du vecteur w en deux composants orthogonaux wc et wb. Ces

deux composants distincts sont représentés par deux blocs de traitement.

Le premier bloc qui est un formateur de voies conventionnel se compose d’un ensemble de poids d’am-

plitude Vxe ωc1, ωc2, · · · , ωcN qui produisent un signal non adapté. Ce formateur de voies conventionnel

est identique à celui utilisé pour traiter les sorties du réseau de microphones avec des coeXcients non

adaptatifs Vxes. Dans les applications typiques, les poids wc, sont choisis de manière à avoir un com-

promis entre la largeur du faisceau et le niveau des lobes secondaires. Ces poids sont souvent (mais pas

nécessairement) déVnis parwc = C(CTC)−1g. Un tel choix minimise sa normewT
c wc, qui est également

appelée le gain de bruit blanc.

Le deuxième bloc a pour objectif d’éliminer les lobes secondaires malgré que sa réponse est tout à fait

le contraire. Ce bloc laisse passer tous les signaux mise à part le signal de la source désirée. Donc le second

composant, wb qui est adapté, doit appartenir au sous-espace V des Vltres orthogonaux à la contrainte,

où V = {wb ∈ R t.q CTwb = 0M×1}.
Il se compose d’une matrice de blocage B et un Vltre adapté wb. Le but de B est de bloquer le signal

désiré s(k) du deuxième bloc, et le rôle du Vltre FIR est de minimiser la puissance. Étant donné que s(k)
est commun à chacune des sorties du réseau, le blocage est assuré si la somme des lignes de B est égale à

zéro. Si bTm est utilisé pour représenter lamème ligne de B, nous exigeons que bm satisfait

bTm1 = 0, ∀m (2.53)

où 1 est un vecteur de tailleM × 1 qui ne contient que des uns.
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Le signal désiré sera dans le premier bloc (le formateur de voies conventionnel), on note yc(k) la sortie
du premier bloc. Dans le deuxième bloc on supprime le signal désiré avec la matrice de blocage B, donc

on aura que du bruit, on note yb(k) la sortie du premier bloc.

La sortie y(k) sera

y(k) = yc(k)− yb(k) (2.54)

2.4.6 L’algorithme LCMV avec la structure GSC

Dans cette partie, on va développer la version GSC du formateur de voies à large bande, LCMV,

expliquée par GriXths et Jim dans leur article [14]. Cet structure est illustré dans la Vgure 2.9.

Figure 2.9 – L’implémentation de l’algorithme GSC.

Le premier bloc (le bloc supérieur de la Vgure 2.9) consiste en un formateur de voies avec un FIR de

tailleM , avec des poids wi Vxes, et une matrice de covariance Rxx = I,

wH
c = gH

[
CHC

]−1
CH (2.55)

où gH et C déjà déVnit en (2.50) et (2.51) respectivement. La sortie du premier bloc est yc(k).
La matrice de blocage BH dans le deuxième bloc est de taille (N −Nc)×N qui satisfait

CH
NcB = 0. (2.56)

Où CNc est la matrice de contrainte donnée dans (2.49), et 0 est une matrice ne contient que des zéros

de taille Nc × (N −Nc), où (N −Nc) la taille de sous-espace orthogonal au sous-espace contrainte.
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On note xb la sortie de la matrice de blocage. A l’instant t0 le vecteur d’entrée à la mème colonne du

Vltre FIR est

xbm = xb(t0 −mTs) (2.57)

On peut déVnir le vecteur xb de taille (N −Nc)×M

xb =


xb0

xb1
...

xb(M−1)

 , (2.58)

Pour mettre en évidence la relation entre le vecteur d’entrée x et le vecteur de sortie xb, on déVnit

une matrice de taille (N −Nc)M ×NM composée de la matrice BH

BHcomp =


BH 0 · · · 0

0 BH
...

...
. . .

0 0 · · · BH

 , (2.59)

Et

xb = BHcompx (2.60)

Le Vltre FIR dans le chemin inférieur est choisi pour minimiser la puissance de sortie qui est pour cette

structure,

P0 = [wc − Bcompwb]H Rxx [wc − Bcompwb] . (2.61)

En prenant le gradient en respectant wb et en mettant le résultat égale à zero,

[wc − Bcompwb]H RxxBcomp = 0, (2.62)

on obtient le vecteur de taille 1× (N −Nc)M

wH
b = wH

c RxxBcomp
[
BHcompRxxBcomp

]−1
.

La structure GSC est plus intéressante quand on l’implémente dans la version adaptative.
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2.4.7 Le Vltre LCMV avec le modèle réverbérant

La plupart des chambres sont réverbérantes, ce qui signiVe que chaque microphone reçoit souvent un

grand nombre d’échos en raison des reWets du front d’onde à partir d’objets et de limites de pièce comme

les murs, le plafond et le sol. Dans ce modèle, les signaux reçus sont exprimés par

yi(k) = gi ∗ s(k) + ni(k)

= xi(k) + ni(k)
(2.63)

Où gi est la réponse impulsionnelle de la source inconnue s(k) au ième microphone. Nous supposons

que s(k) est de moyenne nulle, large bande et non corrélé avec le bruit additif ni(k). Dans une forme

vecteur/matrice, le modèle de signal (2.63) peut être réécrit comme

yi(k) = gTi s(k) + ni(k), i = 0, · · · , N − 1 (2.64)

Où

gi =
[
gi,0 gi,1 · · · gi,Lg−1

]T
,

s(k) =
[
s(k) s(k − 1) · · · s(k − Lg + 1)

]T
,

(2.65)

Et Lg est la longueur des réponses impulsionnelles acoustiques des N canaux gi, i = 1, 2, ..., N.

Nous supposons que les réponses impulsionnelles de la source souhaitée aux microphones sont connues

(ou peuvent être estimées) et sont stationnaires. Les signaux des microphones peuvent être réécrits sous

la forme

yi(k) = GisL(k) + ni(k), i = 1, 2, · · · , N. (2.66)

Où

yi(k) =
[
yi(k) yi(k − 1) · · · yi(k − Lh + 1)

]T
,

ni(k) =
[
ni(k) ni(k − 1) · · · ni(k − Lh + 1)

]T
,

sL(k) =
[
s(k) s(k − 1) · · · s(k − L+ 1)

]T
,

(2.67)

Et Gi est de taille Lh × L

Gi =


gi,0 · · · gi,Lg−1 0 0 · · · 0
0 gi,0 · · · gi,Lg−1 0 · · · 0
...

...
...

...
...

...
...

0 0 · · · 0 gi,0 · · · gi,Lg−1

 (2.68)
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avec L = Lh + Lg − 1,
Si on concatène les N vecteurs d’observation, on obtient :

y(k) =
[
yT1 (k) yT2 (k − 1) · · · yTN (k − Lh + 1)

]T
= G sL(k) + n(k)

(2.69)

Où

G =


G1

G2
...

GN


NLh×L

(2.70)

n(k) =
[
nT1 (k) nT2 (k) · · · nTN (k)

]
. (2.71)

La matrice de covariance de taille NLh ×NLh correspondant à y(k) est

Ryy = E
[
y(k)yT (k)

]
= GRssGT + Rnn, (2.72)

avec Rss et Rnn sont la matrice de covariance de source et la matrice de covariance de bruit respec-

tivement.

Avec tous ces informations le formateur de voies LCMV est obtenu en résolvant le problème d’opti-

misation

min wTRyyW sous la contrainte GTW = u (2.73)

où

u =
[

1 0 · · · 0
]T

est un vecteur de longueur dont le premier composant est égal à 1 tandis que tous les autres sont des zéros.

Les contraintes sont nécessaires pour la déréverbération du signal d’intérêt tandis que la minimisation

est requise pour réduire le bruit.

Donc la solution optimale est

W = Ryy−1G(GTRyyG)−1u (2.74)

Le Vltre LCMV a le potentiel de réduire considérablement l’eUet du bruit de fond avec un grand nombre

de microphones. Le Vltre LCMV avec le modèle réverbérant est très intéressant d’un point de vue théo-

rique, car il permet, en général, une dé-réverbération parfaite (le signal désiré reste intacte) avec une

grande quantité de réduction du bruit quand la valeur de Lh augmente de son minimum requis. Cepen-

dant, dans ce contexte, le Vltre LCMV peut ne pas être très pratique puisque les réponses impulsionnelles
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acoustiques de la source inconnue aux N microphones sont diXciles à estimer dans les applications du

monde réel.

2.4.8 Le Vltre LCMV avec le modèle spatio-temporel

Il semble que, aVn d’éviter l’annulation du signal, nous devons assurer que nous dé-réverbérons parfai-

tement le signal d’intérêt. Cela nécessite la connaissance d’une quantité énorme d’informations, c’est-à-

dire les N réponses impulsionnelles du signal d’intérêt pour les microphones, ce qui n’est pas très pratique

à acquérir dans la plupart des applications. Il est alors juste de demander s’il est possible d’eUectuer une

réduction du bruit à l’un des signaux du microphone, yn(k), sans essayer de récupérer la source souhaitée
s(k) ? Le Vltre LCMV développé avec le modèle spatio-temporel tente de le faire.

De l’équation 2.63 on a

xi(k) = gi ∗ s(k) (2.75)

On utilise la transformée en Z, on trouve,

Xi(z) = Gi(z)S(z) (2.76)

D’aprés cette equation on peut voir que les xi(k) de i = 2, · · · , N sont en relation avec x1(k)

Xi(z) = Gi(z)
G1(z)X1(z) = Hi(z)X1(z) (2.77)

en revenant au domaine temporel en utilisant un Vltre FIR suXsamment large

xi(k) = Hix1(k) (2.78)

avec

xi(k) =
[
xi(k) xi(k − 1) · · · xi(k − Lh + 1)

]T
i = 1, · · · , N

et Hi est une matrice de taille Lh × Lh, plus tard on va voir comment la déterminer.

Considérons maintenant le Vltre de longueurN×Lh et la puissance de sortieWTRyyW. Nous avons :

WTRyyW = WTRxxW + WTRnnW

Où Rxx = E
[
x(k)x(k)T

]
est la matrice de corrélation du signal

x(k) =
[
x1(k)T x2(k)T · · · xN (k)T

]T
On trouve

WTRyyW = WTHRx1x1H
TW + WTRnnW (2.79)

Où

45



H =


ILh×Lh
H2
...

HN


est une matrice de taille NLh × Lh
On a la contrainte HTW = u′, l’équation (2.79) devient

WTRyyW = σ2
x1 + WTRnnW (2.80)

Où

u′ =
[

1 0 · · · 0
]T
,

L’expression (2.80) montre clairement qu’il est possible de récupérer x1(k) sans distorsion tout en

réduisant le bruit.

En résolvant le problème d’optimisation

minWTRyyW avec HTW = u′,

Le formateur de voies optimal est

W = R−1
yy H(HTRyyH)−1u′

Maintenant on doit déterminer la matrice H, une estimation optimale peut être obtenue en minimisant

la fonction de cout suivante

J(Wn) = E{[xn(k)− Hn(k)x1(k)]T [xn(k)− Hn(k)x1(k)]}

On trouve la solution optimale

Hn = Rxnx1R
−1
x1x1

Où Rxnx1 = E
[
xn(k)x1(k)T

]
est la matrice de la corrélation croisées entre les signaux. Cependant,

le signal de la source, xn(k) n = 1, 2, · · · , N , est non observable, donc on doit trouver une autre

manière pour estimer la matrice H. En utilisant, xn(k) = yn(k)− nn(k), on peut vériVer que,

Rxnx1 = Ryny1 − Rnnn1 , n = 1, 2, · · · , N

Où Ryny1 = E
[
yn(k)yT1 (k)

]
et Rnnn1 = E

[
nn(k)nT1 (k)

]
, donc

Hn = (Ryny1 − Rnnn1)(Ry1y1 − Rn1n1)−1
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Maintenant le Vltre optimal dépend seulement des statistiques du second ordre du signal et du bruit.

les statistiques du bruit doivent être estimées dans la période du silence (où s(k) = 0) si nous supposons
que le signal de bruit est stationnaire, et donc, on peut réutiliser ces statistiques quand le signal sera actif.

2.4.9 La méthode LS (Least Squares)

La méthode LS appartient à la classe de techniques ’Vxed beamforming’, qui prend en compte la géo-

métrie du réseau mais ne suppose aucune information de la source ni des signaux de bruit [15].

Dans la méthode LS, l’objectif est d’optimiser les coeXcients du formateur de voies de sorte que la

réponse directionnelle résultante puisse mieux se rapprocher d’une réponse directionnelle donnée.

Compte tenu d’une réponse désirée D(f, θ), le critère d’approximation LS pour la conception d’un

formateur de voies large bande général peut être formulée de manière simple comme suit

JLS =
∫
Bs

∫
Θ
F (f, θ)|wHa(f, θ)−D(f, θ)|dfdθ (2.81)

Où w et le vecteur de pondération déVnit dans (2.34) de tailleMN × 1 et

a =



a0(f, θ)
...

am(f, θ)
...

aM−1(f, θ)


, (2.82)

am(f, θ) est le vecteur de direction déVnit dans (2.32), de taille N × 1, Bs et Θ représentent respec-

tivement la bande de fréquence de la parole et la plage d’angle de direction, et F (f, θ) est une fonction
de pondération positive.

Considérons le cas de conception spéciVque avec F (f, θ) = 1 etD(f, θ) = 1 dans la bande passante,

et F (f, θ) = α et D(f, θ) = 0 dans la bande interdite. Pour calculer l’intégration dans l’équation

ci-dessus, nous pouvons échantillonner uniformément les plages de fréquence et d’angle. Soit (fn, θn)
désignent un point de prélèvement arbitraire. Ensuite, la formulation LS passe à

JLS =
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θm

|wHv(fn, θk)− 1|2 + α
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θs

|wHv(fn, θk)|2 (2.83)

Où Θs et Θm représentent respectivement la région des lobes secondaires et la région du lobe prin-

cipal.

L’équation (2.83) peut être réécrite dans une forme quadratique

JLS = wHQLSw−wHa− aHw + dLS (2.84)
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avec

QLS =
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θm

A(fn, θk) + α
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θs

A(fn, θk).

v =
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θm

a(fn, θk).

dLS =
∑
fn∈Bs

∑
θk∈Θm

1.

Où A(fn, θk) = aH(fn, θk)a(fn, θk)

La minimisation de la fonction de coût dans (2.84) va nous donner le formateur de voies LS

wLS = Q−1
LSa (2.85)

Figure 2.10 – Le diagramme de directivité du Vltre LS.

La Vgure 2.10 représente la réponse fréquentielle de formateur de voies LS, on voit que c’est une

bonne réponse avec des lobes secondaires beaucoup moins important que le lobe principale, le premier

lobe secondaire est à -16 dB, qui est un rapport de 40. Mais elle reste toujours dépendante de fréquence

donc ce n’est pas tout à fait une bonne méthode à large bande.
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2.5 Les formateurs de voies adaptatifs

Dans cette section, nous développons des techniques pour la mise en œuvre des algorithmes déve-

loppés précédemment en utilisant les données entrantes. Nous avons supposé que nous connaissions les

directions du signal et la matrice de covariance Rxx. Dans les applications réelles, nous devons estimer

ces quantités des données entrantes. Pour la direction d’arrivée, il existe plusieurs méthodes comment

l’estimer, pour la matrice de covariance, elle doit être estimée des données entrantes. Le formateur de

voies adaptatif s’adapte aux données entrantes dès qu’un échantillon arrive. Dans ce chapitre, nous dé-

veloppons la théorie et la pratique des formateurs de voies adaptatifs.

Les Vltres adaptatifs ont le potentiel de s’adapter au changement de l’environnement, nous allons

démontrer les performances de ces Vltres dans les résultats expérimentaux.

2.5.1 Estimation de la matrice de covariance

On a les échantillons disponibles des données entrantes, x(1), x(0), · · · , x(K), où x(k) de tailleNM×
1 est le kème échantillon.

donc

R̂xx = 1
K

K∑
k=1

x(k)x(k)H (2.86)

OùK est la taille du signal échantillonné.

2.5.2 L’implémentation direct

Soit le formateur de voies de Frost expliqué dans 2.4.3

wH
mvdr = gH

[
CH R̂

−1
x C

]
CH R̂

−1
x (2.87)

Dans l’implémentation direct la matrice de covariance est estimée des données échantillonnées,

d’après (2.86),

R̂xx = 1
K

K∑
k=1

x(k)x(k)H , (2.88)

Où x(k) est un vecteur d’échantillons de taille NM × 1.

L’implémentation direct exige une complexité énorme de calcul, on ne peut pas l’implémenter dans une

application qui fonctionne en temps réel. Aussi, elle ne s’adapte pas au changement de l’environnement.
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2.5.3 L’implémentation LMS

Dans cette partie, on étudie la version adaptative de l’algorithme de Frost, ou, (Constrained Least

Mean-Squares), Frost a utilisé la méthode adaptatif LMS pour son algorithme.

Contrained LMS est un algorithme adaptatif, simple, pour ajuster un réseau de microphones en temps

réel pour répondre à un signal désiré provenant d’une direction donnée, et en Vltrant les signaux prove-

nant des autres directions. L’algorithme adapte de façon itérative les poids du formateur de voies pour

minimiser la puissance du bruit en sortie du réseau en gardant une réponse fréquentielle dans la direction

d’observation.

Dans le processus adaptatif, l’algorithme apprend progressivement des statistiques concernant le bruit

provenant d’autres directions que la direction d’observation. Les bruits arrivant de la direction d’obser-

vation peuvent être Vltrés par un choix approprié de la caractéristique de réponse en fréquence dans cette

direction.

Un avantage majeur de l’algorithme Constrained LMS est qu’il dispose d’une fonction d’auto-correction

qui lui permet de fonctionner pour des périodes de temps arbitrairement longues dans une implémenta-

tion informatique numérique sans se détourner de ses contraintes en raison des erreurs cumulatives.

La substitution directe de la matrice de corrélation à l’équation du poids optimal (2.87) nécessite un

nombre de multiplications à chaque itération proportionnelle au cube du nombre de poids. Ceci princi-

palement causé par l’inversion requise de la matrice de corrélation Rxx.

Frost, dans son article a bien expliqué les détails, ici, on va seulement donner les étapes nécessaires,

Soit la méthode adaptative ’steepest gradient-descent’

w(k + 1) = w(k)− µ∂L(w(k), λ)
∂w(k) (2.89)

Où ∂L(w(k),λ)
∂w(k) est déVnit dans (2.45)

donc

w(k + 1) = w(k)− µ(wH(k)Rxx + λHCH). (2.90)

Et en remplaçant (2.90) dans la contrainte

g = CHw(k + 1) = CH(w(k)− µ(wH(k)Rxx + λHCH)) (2.91)

Avec (2.90) et (2.91), on résolve par rapport à λH on trouve,

w(k + 1) = w(k)− µ
[
I− C(CTC)−1CT

]
Rxxw(k) + C(CTC)−1

[
g− CTw(k)

]
(2.92)
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On déVnit le vecteur de taille NM

F = C(CTC)−1g (2.93)

et la matrice de taille NM ×NM

P = I− C(CTC)−1CT (2.94)

Où I est matrice identité.

L’algorithme peut être écrit comme

w(k + 1) = P [w(k)− µRxxw(k)] + F. (2.95)

Où µ est le pas d’adaptation qui doit être choisi pour garder la convergence :

0 < µ <
2

λmax

Et λmax est la plus grande valeur propre de Rxx

L’équation (2.95) exige la connaissance de Rxx, qui, n’est pas disponible a priori. Une approximation

de cette matrice dans la kème itération est x(k)x(k)T . La substitution de cette estimation dans (2.95)

nous donne l’algorithme Constrained LMS,

w(0) = F

w(k + 1) = P [w(k)− µy(k)x(k)] + F (2.96)

L’algorithme Constrained LMS satisfait la contrainte CTw(k + 1) = g à chaque itération. A chaque

itération, l’algorithme nécessite uniquement x(k) et la sortie de réseau y(k). Aucune connaissance a

priori de la matrice de corrélation d’entrée n’est nécessaire. F est un vecteur constant qui peut être calculer

une seule fois. L’une des deux opérations les plus complexes requises par (2.96) est la multiplication de

chacun desNM composants du vecteur x(k) par l’élément scalaire µy(k), L’autre opération signiVcative
est indiquée par la matrice P.

2.5.4 L’implémentation GSC

Soit la structure GSC expliqué dans (2.4.5), l’implémentation adaptative de l’algorithme de Frost avec

la structure GSC est illustré dans la Figure 2.9. On note z(k) la sortie de la matrice de blocage Bcomp

z(k) = Bcompxb

On a aussi

yc(k) = wH
q x(k)
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Et d’après les équations de l’algorithme adaptatif LMS

e(k) = yc(k)−wH
a (k − 1)z(k)

wa(k) = wa(k − 1) + ∆(k)z(k)e(k)

Et

w = wq − Bcompwa

avec

∆(k) = µ

σ2
x

Où µ est le pas, et σ2
x est la variance du signal d’entrée.

2.5.5 L’implémentation de l’algorithme TF-GSC

Sharon Gannot a présenté un algorithme basé sur la structure GSC [16], et qui peut travailler et donner

une bonne performance de Vltrage de bruit, avec le signal de la parole et aussi même dans un environne-

ment réverbérant. Cet algorithme prend en considération la fonction de transfert (TF) entre la source du

signal et le réseau de microphone. La fonction de transfert entre la source de signal et chaque microphone

du réseau est estimée en exploitant la non-stationnarité du signal de la parole. Ce qui rend cet algorithme

plus intéressant est qu’on peut même implémenter la version adaptatif de l’algorithme.

Dans l’algorithme de Frost, et l’algorithme GSC développé par GriXths, on suppose que le signal à

chaque microphone est une version décalée du signal de la source désiré. Dans cet algorithme on consi-

dère le cas où la fonction de transfert TF (Transfert Function) entre la source et le réseau de microphones

est quelconque.

2.5.5.1 Le modèle de signal

On considère un réseau de microphones dans un environnement réverbérant et bruité, on utilise les

notations suivantes :

zm(t) : le signal dans lemème microphone.

s(t) : le signal désiré.
nm(t) : le bruit dans lemème microphone.

am(t) : la fonction de transfert (TF) entre la source et lemème microphone.

Donc on a

zm(t) = am(t) ∗ s(t) + nm(t), m = 1, · · · ,M.

OùM est le nombre de microphones du réseau, et ∗ est la convolution. Supposant que la fenêtre d’analyse
est choisi de telle sorte que le signal soit stationnaire, on multiplie les deux cotés par une fenêtre rectan-

gulaire, et on applique la transformée de fourrier à courte terme (STFT, Short-Term-Fourier-Transform),
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on obtient,

Zm(t, ejw) = Am(ejw)S(t, ejw) +Nm(t, ejw) (2.97)

m = 1, · · · ,M

Si on formule l’équation (1) sous forme de vecteur on obtient,

Z(t, ejw) = A(ejw)S(t, ejw) + N(t, ejw) (2.98)

Où

Z(t, ejw) =
[
Z1(t, ejw) Z2(t, ejw) · · · ZM (t, ejw)

]
A(ejw) =

[
A1(ejw) A2(ejw) · · · AM (ejw)

]
N(t, ejw) =

[
N1(t, ejw) N2(t, ejw) · · · NM (t, ejw)

]
Dans l’algorithme de Frost on n’a pas pris en compte la fonction de transfert entre la source et les

microphones. On va commencer par donner l’algorithme de frost dans le domaine fréquentiel, et après,

on fait l’extension à l’algorithme (TF-GSC) qui prend en considération la fonction de transfert.

2.5.5.2 L’algorithme de frost dans le domaine fréquentiel

Soit la solution optimal de l’algorithme de Frost

WH(t, ejw) =
[
W ∗1 (t, ejw) W ∗2 (t, ejw) · · · W ∗M (t, ejw)

]
Où ∗ est le conjugué. La sortie est

Y (t, ejw) = WH(t, ejw)Z(t, ejw)

= WH(t, ejw)A(ejw)S(t, ejw) + WH(t, ejw)N(t, ejw)

= Ys(t, ejw) + Yn(t, ejw)

(2.99)

Où Ys(t, ejw) est la partie du signal désiré, et Yn(t, ejw) est la partie du bruit. La puissance de sortie de

ce formateur de voies est

E{Y (t, ejw)Y ∗(t, ejw)} =E{WH(t, ejw)Z(t, ejw)ZH(t, ejw)WH(t, ejw)}

=WH(t, ejw)ΦZZ(t, ejw)W(t, ejw)
(2.100)

Où ΦZZ(t, ejw) = E{Z(t, ejw)ZH(t, ejw)}. Maintenant, on veut minimiser la puissance de sortie en

gardant la contrainte suivante sur la sortie,

Ys(t, ejw) = WH(t, ejw)A(ejw)S(t, ejw)

= g∗(t, ejw)S(t, et,jw)
(2.101)

Où g∗(t, ewj) est un Vltre spéciVé (il peut être un simple décalage). Donc, on résolve le problème d’opti-

misation suivant :
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minWH(t, ejw)ΦZZ(t, ejw)W(t, ejw) avec WH(t, ejw)A(ejw) = g∗(t, ejw)

En utilisant le multiplicateur de Lagrange, le Vltre optimal est

W(t, ejw)opt =
[
AH(ejw)Φ−1

ZZ (t, ejw)A(ejw)
]−1

Φ−1
ZZ (t, ejw)A(ejw)g(t, ewj)

Cet algorithme est diXcile à implémenter, et il ne peut pas s’adapter au changement de l’environne-

ment, une version adaptative doit être applicable.

En appliquant la méthode adaptative LMS expliqué précédemment,

W(t+ 1, ejw) = P (ejw)
[
W(t, ejw))− µZ(t, ejwY ∗(t, ejw))

]
+ F(ejw)

Où

P (ejw) = I − A(ejw)AH(ejw)
‖A(ejw)‖2

et

F(ejw) = A(ejw)
‖A(ejw)‖2 g(ejw)

2.5.5.3 Generalized Sidelobe Canceller

GriXths et Jim ont développé la structure GSC, et ont implémenté l’algorithme de Frost avec cette

structure. Ils ont pris le cas où la fonction de transfert (TF) est un décalage. Ils ont aussi implémenté la

version adaptative de l’algorithme pour diminuer la complexité de calcul.

Nous allons développer l’algorithme GSC en prenant en considération la fonction de transfert entre la

source et le réseau. Dans la Figure 2.11, on a la structure de l’algorithme TF-GSC, dans cette section nous

allons développer la version adaptative LMS, de l’algorithme TF-GSC.

L’algorithme GSC, est divisé en trois composants :

1. Le formateur de voies Vx (Vxed beamformer(FBF ))WH
0 , en haut de la Vgure 2.11.

2. La matrice de blocageH(ejw).

3. Le Vltre adaptatif pour supprimer le bruit (noise canceler (NC)).

On va discuter chaque composant de l’algorithme, on a en sortie du formateur de voies

Y (t, ejw) = YFBF (t, ejw)− YNC(t, ejw). (2.102)
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Figure 2.11 – La structure de l’algorithme TF-GSC.

1- Le formateur de voies Vxe (FBF) : la structure GSC impose que le chemin supérieur passe tous

le signal désiré provenant du réseau, et de l’algorithme de Frost on choisi la matrice ΦZZ(t, ejw) = I, où

I est matrice identité. Donc

W0(t, ejw) = F(ejw) = A(ejw)
‖A(ejw)‖2 g(ejw). (2.103)

Et

YFBF = WH
0 (t, ejw)Z(t, ejw).

YFBF = g∗(ejw)S(t, ejw) + g∗(ejw) AH(ejw)
‖A(ejw)‖2N(t, ejw).

Le premier terme dans le côté droit est le terme du signal désiré, le seconde, est le terme du bruit.

Malheureusement, on n’a pas accès aux fonctions de transferts Am(ejw), m = 1, · · · ,M , plus

tard, on va voir comment les estimer.

Soit le rapport de fonction de transfert(TFs),

Hm(ejw) = Am(ejw)
A1(ejw)

et

HT (ejw) =
[

1 A2(ejw)
A1(ejw) · · · AM (ejw)

A1(ejw)

]
(2.104)

Dans (2.103), on remplace les nouvelles TFs, on obtient,

W0(t, ejw) = H(ejw)
‖H(ejw)‖2 g(ejw). (2.105)
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2- La matrice de blocage H(ejw) : Cette matrice supprime le signal désiré et elle ne laisse que le

bruit, cette matrice de tailleM × (M − 1) doit satisfaire,

AH(ejw)H(ejw) = 0 (2.106)

donc

H(ejw) =



−A∗
2(ejw)

A∗
1(ejw) −A∗

3(ejw)
A∗

1(ejw) · · · −A∗
M (ejw)
A∗

1(ejw)

1 0 · · · 0
0 1 · · · 0
...

...
. . .

...

0 0 · · · 1


(2.107)

3- Le Vltre adaptatif pour supprimer le bruit (noise canceler) : De la Figure 2.11,

YNC(t, ejw) = GH(t, ejw)HH(t, ejw)Z(t, ejw). (2.108)

On note la sortie de la matrice de blocage, U(t, ejw), tel que,

U(t, ejw) = HH(t, ejw)Z(t, ejw)

= HH(t, ejw)
[
A(ejw)S(t, ejw) + N(t, ejw)

]
= HH(t, ejw)N(t, ejw)

(2.109)

On voit bien que la sortie de la matrice de blocage ne représente que le bruit. La matrice G est utilisé

pour ajuster la sortie YNC pour que la puissance de sortie soit minimale, et pour réduire le bruit contenu

dans le signal YFBF .

Pour déterminer la matrice G, on doit minimiser la puissance en sortie du formateur de voies. On

minimise la puissance de sortie par rapport à G(t, ejw),

E
[
‖YFBF (t, ejw)− GH(t, ejw)U(t, ejw)‖2

]
on trouve,

G(t, ejw) = Φ−1
UU(t, ejw)ΦUY(t, ejw) (2.110)

Où,

ΦUY(t, ejw) = E
[
U(t, ejw)Y ∗FBF (t, ejw)

]
ΦUU(t, ejw) = E

[
U(t, ejw)UH(t, ejw)

]
Pour pouvoir capter le changement de l’environnement on traite le signal par segments. On utilise

l’algorithme adaptatif LMS,

G(t+ 1, ejw) = G(t, ejw) + µU(t, ejw)Y ∗(t, ejw)
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A ce stade, on a considéré que les rapports de fonctions de transferts (TFs) sont connus a priori, dans

la partie suivante on va expliquer comment estimer ces rapports.

2.5.5.4 Estimation des rapports de fonctions de transferts (TFs)

De l’équation (2.109), on déduit,

Zm(t, ejw) = Hm(ejw)Z1(ejw) + Um(t, ejw)

Considérons un intervalle d’analyse pendant lequel les TFs et le signal du bruit sont supposés station-

naires. Nous divisons cet intervalle d’analyse en trames de sorte que le signal souhaité peut être considéré

comme stationnaire au cours de chaque trame. Considérons la kème trame,

Φ(k)
zmz1(ejw) = Hm(ejw)Φ(k)

z1z1(ejw) + Φumz1(ejw) (2.111)

k = 1, · · · ,K.

Où Φ(k)
zizj (ejw) est la densité spectrale de puissance croisée (cross-PSD) entre zi et zj , et Φumz1(ejw) est

la densité spectrale de puissance croisée (cross-PSD) entre um et z1

On a le signal S(t, ejw) et le bruit N(t, ejw) sont indépendants donc Φumz1(ejw) est indépendant

de la trame k.

Si le signalZ1(t, ejw), et le signal de bruitUm(t, ejw) sont dé-corrélés, donc,Hm(ejw) = Φzmz1 (ejw)
Φz1z1 (ejw) ,

mais en réalité, ils sont corrélés, si on réécrit (2.111) sous forme matricielle, O. Shalvi et E. Weinstein [17]

a donné une solution en utilisant la méthode least squares,
Φ(1)
zmz1(ejw)

Φ(2)
zmz1(ejw)

...

Φ(K)
zmz1(ejw)

 =


Φ(1)
z1z1(ejw) 1

Φ(2)
zmz1(ejw) 1

...
...

Φ(K)
zmz1(ejw) 1


 Hm(ejw)

Φumz1(ejw)

 (2.112)

La solution est,

Hm(ejw) = 〈Φz1z1(ejw)Φzmz1(ejw)〉 − 〈Φz1z1(ejw)〉〈Φzmz1(ejw)〉
〈Φ2

z1z1(ejw)〉 − 〈Φz1z1(ejw)〉2 (2.113)

Où on déVnit l’opération

〈β(ejw)〉 = 1
K

ΣK
k=1β

k(ejw).

2.6 Les performances des algorithmes

L’objectif du réseau de microphones est d’améliorer le rapport signal/bruit (SNR) en ajoutant les si-

gnaux de manière cohérente et le bruit de manière incohérente. L’amélioration est mesurée par le gain

du réseau.
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Soit le réseau de N microphones, on note,

xi(k) = s(k)ai + ni(k) i = 1, · · · , N (2.114)

Où

xi(k) : le signal d’entrée à l’ième microphone.

s(k) : le signal de la source.
ni(k) : le bruit à l’ième microphone.

ai = ejwτi est un déphasage.

On note aussi

x(k) =
[
x1(k) · · · xN (k)

]
n(k) =

[
n1(k) · · · nN (k)

]
a =

[
a1 · · · aN

]
donc

x(k) = s(k)a + n(k)

En appliquant le formateur de voies sur les signaux d’entrées, on aura en sortie

y = wHx(k) = ys(k) + yn(k) (2.115)

Où ys(k) et yn(k) sont respectivement la partie du signal désiré, et la partie du bruit, en sortie du réseau.

2.6.1 Le gain du réseau

le rapport signal sur bruit (SNRe) à l’entrée de chaque microphone

SNRe = σ2
s

σ2
n

(2.116)

Où σ2
s est la puissance du signal désiré s(k), σ2

n est la puissance du bruit ni(k) (on suppose que la

puissance d’entrée du bruit est la même pour chaque microphone, σ2
n = σ2

ni , et le signal désiré et le bruit

sont dé-corrélés).

le rapport signal sur bruit (SNRs) à la sortie du réseau de microphones

SNRs =
σ2
ys

σ2
yn

(2.117)

Où σ2
ys et σ

2
yn sont respectivement la puissance du signal désiré, et la puissance du bruit, en sortie du

réseau.

Donc le gain du réseau de microphones est déVnit comme

G = SNRs
SNRe

(2.118)

dans les parties suivantes de cette section, on va étudier le gain pour chaque algorithme.
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2.6.2 performance de MVDR

De l’équation (2.17), et avec a = a(θ), les poids du formateur de voies MVDR deviennent

wH = R−1
xx a

aHR−1
xx a

(2.119)

Puisque le signal et le bruit sont dé-corrélés

Rxx = σ2
s aa

H + Rnn (2.120)

On peut déterminer l’inverse de Rxx en utilisant l’identité de Woodbury

[
σ2
s aa

H + Rnn

]−1
= R−1

nn −
R−1
nn aa

HR−1
nn

σ−2
s + aHR−1

nn aH
(2.121)

On utilise cette dernière dans (2.119) on trouve le formateur de voies MVDR en fonction de la matrice

de covariance du bruit.

w = R−1
nn a

aHR−1
nn a

(2.122)

Puisque le formateur de voies MVDR ne touche pas le signal désiré (distortionless),

σ2
ys = σ2

s

On a

σ2
yn = wHE

[
n(k)n(k)H

]
w = wHRnnw (2.123)

En remplaçant (2.122) dans l’expression de σ2
yn on trouve,

σ2
yn =

[
aHR−1

nn a
]−1

(2.124)

Donc

G = σ2
s

[
aHR−1

nn a
]
/
σ2
s

σ2
n

= σ2
n

[
aHR−1

nn a
]

(2.125)

Dans le cas d’un bruit blanc (Rnn = σ2
nI), donc G = N .

2.6.3 performance de l’algorithme retard et somme

Maintenant, nous pouvons examiner les SNR d’entrée et de sortie du DS beamformer. Le SNR d’entrée

par rapport au signal de référence est

SNRe = σ2
s

σ2
e
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Après le formateur de voies Delay-and-sum, wDS = 1
N aH , la puissance de signal desiré en sortie

est :

σ2
ys = σ2

s

et d’après (2.123)

σ2
yn = 1

N2 a
HRnna (2.126)

Dans le cas du bruit blanc

σ2
yn = σ2

n

N

Donc le gain sera

G = N

Ce qui implique que la performance du Vltre MVDR est la même pour le Vltre Delay-and-Sum lorsque

les signaux de bruit observés sur le réseau sont dé-corrélés et ont la même puissance. L’avantage du Vltre

MVDR est que ce formateur de voies adaptatif, peut s’adapter à l’environnement, pour une réduction

maximale du bruit.

2.6.4 performance de LCMV

La puissance du signal en sortie est la même qu’en entrée (distortionless)

σ2
ys = σ2

s

La puissance du bruit en sortie est

σ2
yn = wHRnnw = σ2

n|wHρnw|

Où ρn est la matrice de covariance normalisée du bruit. Donc le gain du réseau est

G =
[
wHρnw

]−1

En remplaçant (2.52) dans l’expression du gain, on trouve

G = 1

gH
[
CHρ−1

n C
]−1

g

2.7 Conclusion

Dans ce chapitre, on a discuté les diUérents formateurs de voies qui existent dans la littérature, et

qui permettent de fonctionner pour un réseau de microphones. On a vu l’utilisation du Vltre à retard

numérique pour choisir le direction d’arrivée d’un signal large bande, comme le signal de la parole. On

a présenté les formateurs de voies les plus utilisés pour le signal de la parole, et surtout les formateurs

de voies à Vltre à réponse impultionnelle comme le formateur de voies de frost. Les formateurs de voies

adaptatifs donnent le meilleur moyen pour avoir plus de performance et moins de calcul. On a terminé

avec les performances des algorithmes et le gain de chacun d’eux.
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Chapitre 3

Tests et résultats

Dans cette section, on fait les tests pour visualiser la performance de chaque algorithme. Dans la partie

(3.1), on fait des simulation avec un réseau de microphones synthétiques, et en utilisant plusieurs sources.

Dans la partie (3.2) on passe aux tests expérimentaux, où on utilise un réseau de microphones réel avec 4
microphones, dans un environnement réel.

3.1 Les résultats de simulation

Pour la simulation, on utilise 3 sources provenant de directions diUérentes, Vgure 3.1. On essaye d’ex-

traire une seule source tout en éliminant les autres sources, on fait plusieurs tests en changeant les pa-

ramètres (direction d’arrivée, direction d’observation,...). Dans la simulation, et pour voir la diUérence

entre les algorithmes, on Vxe les directions d’arrivée des signaux à 0 degrés, 30 degrés et −30 degrés.

On visualise la performance des algorithmes en mesurant le gain du réseau , et en comparant le signal

de sortie avec le signal désiré.

3.1.0.1 DéVnir le réseau de microphones

On fait la simulation en utilisant un signal et un réseau de microphones synthétiques. Pour déVnir

un signal de source arrivant au réseau de la direction θ, on crée le signal xn, n = 1, · · · , N arrivant

au nème microphone du réseau en dupliquant le signal de la source (qui est un enregistrement) avec un

retard τn = nd sin θ
c secondes entre le microphone de référence (qui est le premier microphone) et le nème

microphone, où d (m) est la distance entre 2 microphones adjacents, c(m/s) est la vitesse du son. Pour

changer la distance d entre 2 microphones adjacents, ou la direction d’arrivée, il suXt juste d’utiliser

l’expression du retard τn.
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Figure 3.1 – Illustration de l’environnement de simulation, le réseau de microphones reçoit 3

sources de 3 directions diUérentes : θ = 0 degrés, θ = 30 degrés, θ = −30 degrés.

3.1.0.2 Mesurer les performances

La mesure de la performance est un peu simple par rapport aux mesures expérimentales. On utilise

3 sources (Vgure 3.1). Le gain du réseau de microphones, comme il a été illustré précédemment dans la

section (2.6) est

G = SNRs
SNRe

Et on sait que les algorithmes laissent le signal désiré non distordu, donc la puissance du signal,σ2
s reste

la même en sortie (σ2
s = σ2

ys ), on déduit

G = σ2
n

σ2
yn

Où σ2
n est la puissance du bruit en entrée du réseau (dans notre cas le bruit est les deux autres interfé-

rences), et σ2
yn est la puissance du bruit en sortie du réseau,

GdB = 10 log |i1 + i2|2

|ys − s|2

Où, i1, i2, ys et s sont respectivement, la 1ère interférence, la 2ème interférence, la sortie du formateur

de voies, et le signal désiré.

3.1.1 La performance de l’algorithme Delay-and-sum

En appliquant le formateur de voies Delay-and-Sum, avecN = 4 microphones, et angle d’observation

θ = 0degrés, la Vgure 3.2 illustre le signal d’entrée (le signal du premier microphone), le signal de sortie,

et le signal désiré.
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Figure 3.2 – le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies Delay-

and-sum avec N = 4 microphones.

De la Vgure, on voit que le signal de sortie ressemble plus au signal d’entrée, donc le traitement n’a

pas réussi a isoler le signal utile. Ce résultat n’etait pas seulement visualiser, on a entendu la sortie et on

l’a comparé avec l’entrée, il y a une petite amelioration mais il y a aussi une forte présence de bruit. Avec

N = 10 microphones, la performance augmente, et la ressemblance entre le signal de sortie et le signal

désiré est très remarquable, (Figure 3.3).

Figure 3.3 – le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies Delay-

and-sum avec N = 10 microphones.
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Le Vltrage spatial avec le formateur de voies Delay-and-Sum ne donne pas un très bon résultat, surtout

avec un faible nombre de microphones. Le Vltre spatial Delay-and-Sum a augmenté le rapport signal sur

bruit SNR en sortie.

AvecN = 4 microphones le gain est GdB = 3.8 dB, et avec 10 microphones le gain est GdB = 6.9 dB,

l’augmentation du nombre de microphones, augmente le gain.

3.1.2 La performance de l’algorithme MVDR dans le domaine fréquentiel

L’algorithme MVDR dans le domaine fréquentiel donne une bonne performance par rapport à l’algo-

rithme Delay-and-Sum, avec 4 microphones, cet algorithme nous donne le résultat dans la Figure 3.4.

Avec 4 microphones le gain du réseau est GdB = 6.6 dB.

Figure 3.4 – le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies MVDR

fréquentiel avec N = 4 microphones.

3.1.3 La performance de l’algorithme de frost

L’algorithme de frost est peut-être parmi les algorithmes les plus robustes. Cet algorithme garde une

réponse Vxe dans la direction du signal désiré en supprimant les signaux provenant d’autres directions.

On constate que le SNR en sortie est devenu meilleur par rapport à l’algorithme Delay-and-Sum.

Avec 4 microphones, et un angle d’observation θ = 0 degrés l’algorithme donne un très bon résultat

par rapport les autres algorithmes, Vgure 3.5.

Avec 10 microphones, on obtient plus de performance, et on ne peut pas observer la diUérence entre le

signal de sortie et le signal désiré, Vgure 3.6.
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Toutes les versions de l’algorithme de Frost (direct, LMS, GSC, GSC adaptatif) ont le même résultat en

simulation, des Figures 3.5 et 3.6.

Figure 3.5 – le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies Frost

avec N = 4 microphones.

la performance de cet algorithme est vraiment intéressante, et elle a dépassé la parformance des autres

algorithmes, avec 4 microphones seulement GdB = 9.6 dB, avec 10 microphones GdB = 11.5 dB.. Le

formateur de voies de Frost entre tous les formateur de voies testés, a donné un très bon résultat.

Figure 3.6 – le signal d’entrée, le signal de sortie et le signal désiré du formateur de voies Frost

avec N = 10 microphones.
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3.2 Les résultats expérimentaux

Dans cette partie, on présente les tests expérimentaux, en utilisant un réseau de microphones réel de 4

microphones et dans un environnement réel.

On réalise un réseau de 4 microphones, pour faire des tests et des mesures. On teste plusieurs algo-

rithmes avec ce réseau et on analyse les résultats et les performances de chaque algorithme.

On place le réseau de microphones dans une salle de taille 5m de longueur, 4m de largeur, 4m de

hauteur (x×y×z), Vgure 3.7. La première source de la parole est dans la direction directe du réseau(θ = 0
degrés), et la deuxième source de la parole qui représente l’interférence est dans une autre direction

(θ = 30 degrés). On ajoute aussi un bruit blanc dans chaque microphone.

Figure 3.7 – l’environnement des expériences, le réseau de microphones reçoit : une source de

la direction θ = 0 degrés, une source de la direction θ = 30 degrés.

3.2.1 Le montage des composants

Pour tester les algorithmes de formations de voies, avec un signal réel, on a besoin d’acquérir le signal

en utilisant une carte d’acquisition, la Figure (3.8) montre le montage du système d’acquisition.
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Figure 3.8 – Schéma bloc du montage du système d’acquisition.

Le réseau de microphones

On réalise un réseau de microphones linéaire en utilisant 4 microphones, la Figure 3.9 montre le réseau

de microphones utilisé. Avec une distance d = 5cm entre deux microphones adjacents. La distance d

est choisi pour éviter le problème d’aliasing (chapitre 1). On prend d = λ
2 , où λ est la longueur d’onde

de la plus grande fréquence du signal de la parole, pour d = 5cm, donc λ = 10cm qui correspond à la

longueur d’onde de la fréquence fmax = c
λ = 340

0.1 = 3400Hz.

On a utilisé le microphone de référence KS-003 qui a 3 pins, les 2 pins (Vcc, Ground) sont pour l’ali-

mentation (qui doit être entre 6V et 14V), le 3ème pin est la sortie du microphone qui est un signal

analogique.

Figure 3.9 – Le réseau de microphones réalisé, avec N = 4 microphones et d = 5 cm.
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3.2.1.1 La carte d’acquisition NI USB-6002

Les signaux provenant des microphones sont des signaux analogiques, pour pouvoir les traiter et sto-

cker dans un ordinateur on doit les transformer en signaux numériques. La carte d’acquisition NI USB-

6002 [18] (Figure 3.10) permet de faire l’acquisition des données du réseau de microphones. La carte

réalise la conversion Analogique/Numérique des signaux provenant des microphones.

La carte d’acquisition NI USB-6002 contient 8 entrées analogique/numérique. La fréquence d’échan-

tillonnage maximale est 50kHz (c’est-à-dire si on utilise seulement une seule entrée analogique la fré-

quence d’échantillonnage maximale sera 50kHz, mais si on utilise 2 entrées analogiques la fréquence

d’échantillonnage maximale diminue à 25kHz, et ainsi de suite pour plusieurs entrées analogiques),

dans notre cas, on a utilisé 4 entrées analogiques (4 microphones), donc la fréquence d’échantillonnage

maximale est 12.5kHz.

Le constructeur de cette carte , National Instrument, fournit un environnement de développement très

avancée pour faciliter son utilisation, et faire l’acquisition de données avec un simple programme.

Avec le logiciel LABVIEW, on peut conVgurer la carte NI USB-6002 facilement, on peut enregistrer les

données acquis dans un Vchier pour pouvoir les utiliser et les tester avec des algorithmes sur MATLAB.

Figure 3.10 – La carte NI USB-6002.

La carte a un seul ADC (Convertisseur Analogique/Numérique), donc l’échantillonnage se fait de façon

multiplexée, alors que nous avons besoin de plusieurs ADC pour faire l’échantillonnage simultané, pour
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prendre un vecteur d’échantillons dans le même instant. D’après les tests qu’on a fait avec le réseau, où

on a mis une source de signal dans la direction direct du réseau (c’est-à-dire, il n’y aura pas de décalage

entre les signaux de microphones), on a observé que tous les signaux du réseaux sont alignés, et il n’y

avait pas de décalage, donc cet échantillonnage ne cause pas de problème.

3.2.1.2 ConVgurer le système d’acquisition

les étapes de conVguration du système d’acquisition sont :

1. Installer le logiciel LABVIEW.

2. Installer le driver de la carte d’acquisition du CD de la carte NI USB-6002.

3. Brancher les microphones du réseau sur les entrées analogiques de la carte NI USB-6002

4. Suivre [19] pour faire le programme sur le logiciel LABVIEW.

3.2.2 Le test du système d’acquisition

Après la conVguration du système d’acquisition, on peut tester leur fonctionnement. On attaque le

réseau de microphones par une source sonore à bande étroite, pour bien visualiser le décalage entre les

signaux du réseau , la fréquence d’échantillonnage des signaux est 12500Hz. La distance entre la source
et le centre du réseau de microphones est 1m.

Figure 3.11 – La source est dans la direction θ = 0 degrés, la distance entre la source et le centre

du réseau est 1m.
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Dans le premier test, on met une source sonore de fréquence 1000Hz dans la direction directe au réseau

(θ = 0 degrés), Vgure 3.11. La Vgure 3.12 montre une portion des 4 signaux du réseau.

Figure 3.12 – Les signaux du réseau de microphones réslisé avec 4 microphones, la source est

une source monochromatique (f=1000Hz), la fréquence d’échantillonnage est 12500Hz, θ = 90◦.

On voit que les quatre signaux sont en phase, mais leurs amplitudes sont diUérentes l’un par rapport

aux autres, à cause de la diUérence des canaux entre la source et chaque microphone du réseau. En

calculant le décalage τ qu’il doit être entre deux microphones adjacents, on trouve τ = d sin θ
c = 0s.

Dans le deuxième test, on met la source sonore de fréquence 1000Hz dans la direction θ = 90◦ du
réseau, la Vgure 3.13. La Vgure 3.14 montre une portion des 4 signaux du réseau.

Figure 3.13 – La source est dans la direction θ = 90◦, la distance entre la source et le centre du
réseau est 1m.

De la Vgure 3.14, on lie chaque signal à son microphone correspondant :

– Le signal vert correspond au microphone 1.

– Le signal blue correspond au microphone 2.

– Le signal rouge correspond au microphone 3.

– Le signal blanc correspond au microphone 4.
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Figure 3.14 – Les signaux du réseau de microphones réslisé avec 4 microphones, la source est

une source monochromatique (f=1000Hz), la fréquence d’échantillonnage est 12500Hz, θ = 90
degrés.

On voit que les quatre signaux sont décalés, et leurs amplitudes sont diUérents l’un par rapport aux

autres, à cause du canal entre la source et chaque microphone du réseau. Théoriquement, le décalage

entre deux signaux de microphones adjacents est τ = d sin θ
c = 0.05 sin 90

340 = 0.15ms, En mesurant le

décalage dans la Vgure 3.14, on trouve le même résultat.

3.2.3 Les résultats expérimentaux des algorithmes

Nous avons utilisé seulement 4 microphones. les performances obtenues sont observables, et il suXt

juste d’augmenter le nombre de microphones pour avoir plus de performance.

En utilisant les données acquises du réseau de microphones (Vgure 3.9), on a fait les tests de plusieurs

algorithmes, la performance de chacun d’eux est diUérente de ce que nous avons obtenu dans la simula-

tion. On va montrer la puissance et la robustesse des algorithmes adaptatifs.

Dans cette section, on visualise les performances de chaque algorithme, et on va voir que les algo-

rithmes adaptatifs résulte d’une meilleure performance par rapport aux autres algorithmes non adap-

tatifs. On doit prendre en considération que le nombre de microphones utilisé dans le réseau est très

important, on a vu dans la partie simulation que l’augmentation du nombre de microphones a augmenté

le gain, ceci est aussi valide avec les signaux réels, donc pour avoir de bons résultats il faut utiliser un

grand nombre de microphones, parce qu’avec le signal de la parole où la réverbération est très élevée et

la bande passante est large, il est vraiment diXcile de faire le beamforming. Dans un projet de MIT [20]

les chercheurs ont utilisé 1020 microphones [21], (Figure 1.3), et aussi pour les réseaux de microphones

commercialisés, où ils ont utilisé plus de 20 microphones pour avoir une performance remarquable, Vgure

1.4 et Vgure 1.5.
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3.2.3.1 L’algorithme Delay-and-Sum

La Figure 3.15, montre que cet algorithme a Vltré les autres directions et le bruit blanc. L’algorithme

Delay-and-Sum est un algorithme Vxe (Fixed algorithm), donc il est indépendant du signal d’entrée. On

déduit que cet algorithme, malgré sa simplicité, il donne une performance acceptable.

L’algorithme Delay-and-Sum n’a pas donné un très bon résultat en simulation par rapport aux autres

algorithmes, mais avec un signal réel, on peut dire qu’il a donné une bonne performance.

Figure 3.15 – Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Delay and Sum N = 4.

3.2.3.2 L’algorithme LCMV avec la version directe

Les tests avec l’algorithme de Frost avec la version direct, en utilisant un signal réel, ne donne pas

un résultat intéressant (Figure 3.16), et il n’a pas augmenté le gain du réseau. La réverbération et les

trajets multiples empêchent l’algorithme à mieux faire le Vltrage. Dans la version directe, où il faut

estimer la matrice de covariance des signaux d’entrée, l’algorithme n’a pas pu mettre à jour la matrice de

covariance pour confronter le changement de l’environnement avec la réverbération, l’atténuation et les

trajets multiples.

3.2.3.3 L’algorithme de Frost LMS

Le formateur de voies de Frost avec la version adaptative LMS, et avec seulement 4 microphones, on

obtient un résultat observable. L’algorithme adaptatif proposé par Frost en 1972, a la capacité de s’adapter

au changement de l’environnement, à la réverbération et les trajets multiples. Cet algorithme a pu se

confronter aux conditions du signal réel, il donne un bon résultat. Dans la Vgure 3.17, et en comparant

entre le signal d’entrée et le signal de sortie on voit que l’algorithme a donné une bonne performance.
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Figure 3.16 – Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost direct N = 4.

L’algorithme adaptatif avec l’implémentation LMS diminue la complexité de calcul. L’exécution de cet

algorithme est plus rapide en la comparant avec l’implémentation direct.

Figure 3.17 – Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost LMS N = 4.

3.2.3.4 L’algorithme de Frost LMS avec la structure GSC

Avec la structure Generalized Sidelobe Canceller (GSC), l’algorithme de Frost est devenu plus intéres-

sant, la structure GSC, a donné plus de réduction de bruit. La Vgure 3.18, montre la performance de cet

algorithme. On observe moins de bruit dans le signal de sortie par rapport au signal d’entrée.

L’implémentation direct de l’algorithme de frost, n’a pas pu fonctionner avec un signal réel. Le signal

de la parole réel est un signal non stationnaire, et avec l’implémentation directe, l’algorithme ne s’adapte

pas au signal, alors qu’avec un algorithme adaptatif comme l’algorithme de Frost avec la version LMS, le
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Figure 3.18 – Le signal d’entrée et le signal de sortie avec l’algorithme Frost LMS et avec la

structure GSC N = 4.

formateur de voies s’adapte avec chaque échantillon, donc ces algorithmes donnent le meilleur résultat

possible.

les algorithmes adaptatifs (implémentation LMS, implémentation GSC LMS) oUrent la possibilité de

réaliser un réseau de microphones qui peut fonctionner en temps réel. En voyant les algorithmes adap-

tatifs on remarque qu’un processeur peut exécuter toutes les instructions de l’algorithme dans une durée

beaucoup moins par rapport un algorithme à implémentation directe. Une implémentation directe (l’im-

plémentation directe de l’algorithme de frost) pour un réseau de 10 microphones, et un Vltre FIR de taille

20, la matrice de covariance Rxx est de taille 200 × 200. L’implémentation directe exige l’inversion de

la matrice de covariance, cette opération prend beaucoup de temps de calcul, et empêche le système de

fonctionner en temps réel.

3.3 Conclusion

Dans ce chapitre, on a visualisé les performances des formateurs de voies. Dans la simulation, on a vu

la performance des algorithmes avec un réseau de microphones synthétiques, et aussi une comparaison

entre les diUérents algorithmes. Dans l’expérimentation, on a réalisé le réseau de 4 microphones, et on a

testé les diUérents algorithmes. On a constaté que les algorithmes adaptatifs comme l’algorithme de Frost

avec la version LMS, donnent le meilleur résultat par rapport aux autres algorithmes.
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Conclusion

L’application la plus importante envisagée dans ce mémoire concerne l’extraction d’une source mé-

langée avec les interférences et le bruit, en connaissant juste sa position.

Les résultats montrent qu’avec un nombre suXsant de microphones on réussi a faire ce Vltrage. On

a trouvé des algorithmes de Vltrage spatial qui peuvent fonctionner avec un signal large bande, comme

le signal de la parole. Les formateurs de voies à Vltre à réponse impultionnelle Vnie (FIR), comme le

formateur de voies de Frost, ont prouvé une bonne robustesse et ils ont donnés des bons résultats, tandis

que les formateurs de voies classique n’ont pas réussi à extraire le signal utile. Les algorithmes adaptatifs,

comme LMS, ont donné plus de performance et moins de temps de calcul, et ils sont l’unique choix si on

vaudrait fonctionner le réseau de microphones en temps réel.

On a testé les algorithmes avec des données synthétiques ainsi qu’avec des données réelles enre-

gistrées par notre réseau. Les tests de simulation ont visualisé les performances des algorithmes, on a

remarqué que l’augmentation du nombre de microphones permet d’améliorer la performance. Les algo-

rithmes ont Vltré les interférences et le bruit des autres directions, et on a pu entendre le signal utile. Les

tests expérimentaux nous ont permis d’appliquer les algorithmes sur un signal réel, où l’environnement

est réverbérant et il n’a pas que le signal de la direction directe. D’après les résultats expérimentaux, on

a observé que la performance des algorithmes avec un signal réel est un peu diUérente des résultats de

simulation, car la matrice A qui produit les signaux synthétiques ne tiennent pas en compte des condi-

tions de l’environnement. Donc pour réussir à faire le Vltrage spatial pour les sources sonores il faut bien

calibrer le réseau suivant l’environnement et avoir un nombre suXsant de microphones, 8 à la rigueur. Si

on a une bonne caractérisation de la salle, on peut l’inclure dans les contraintes.
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