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RÉSUMÉ

Cette thèse vise à contribuer à l'étude du radar à compression d'impulsion, en consi-

dérant plus particulièrement les problèmes du choix de la forme d'onde et du traitement

des signaux radar pour des applications relatives à l'aide à la conduite automobile. Notre

contribution s'est développée selon trois axes majeurs. Dans le premier axe, nous avons

proposé une nouvelle mise en forme de paires, et plus généralement d'ensembles de Golay,

ayant un facteur de mérite égal à l'in�ni. Par la suite, on a montré ses bonnes performances

au niveau du rejet des lobes secondaires de leur fonction d'ambiguïté. Plus précisément,

on a véri�é qu'une très bonne réjection de ses lobes secondaires est assurée par l'émission

"multipulse" des séquences de Golay. Le deuxième axe est consacré à l'utilisation des mé-

taheuristiques algorithmes pour résoudre le problème des paires et ensembles de Golay à

faibles lobes secondaires de la fonction d'ambiguïté. Pour cela, on a déterminé les para-

mètres à optimiser pour les paires ainsi que les ensembles de Golay. La résolution de ce

problème nous a permis de trouver des séquences avantageuses. Le dernier axe développé

dans cette thèse consiste à étudier les performances de l'estimation des paramètres de posi-

tion et de vitesse des cibles en utilisant la forme d'onde basée paires, et plus généralement

ensembles, de Golay. Sur cette base, un schéma de réception radar a été proposé pour ce

type de forme d'onde ainsi que l'entrée-sortie de chaque bloc. Les simulations réalisées sous

Matlab ont montré qu'une très bonne estimation des paramètres de distance et de vitesse

est réalisée pour un seuil inférieur à 15 dB pour di�érents scénarios des vitesses et posi-

tions. Ainsi, le rapport signal à bruit en dessous de ce seuil ne permet plus une détection

e�cace des cibles.

Mots clés : Formes d'ondes radar, compression d'impulsion, codes de phase, fonction

d'ambiguïté, �ltre adapté, optimisation, estimation des paramètres.
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ABSTRACT

This thesis aims to contribute to the study of pulse compression radar, more particularly

by considering the problems of the choice of the waveform and the radar signals processing

for applications relating to driving assistance. Our contribution has developed along three

major axes. In the �rst axis, we have proposed a new shaping of pairs, and more generally

of Golay sets, having a merit factor equal to in�nity. Subsequently, its good performance

was shown in terms of rejection of the secondary lobes of their ambiguity function. More

precisely, it has been veri�ed that very good rejection of its secondary lobes is ensured by

the �multipulse� emission of the Golay sequences. The second axis is devoted to the use of

metaheuristic algorithms to solve the problem of pairs and sets of Golay with low sidelobes

of the ambiguity function. For this, we determined the parameters to be optimized for

the pairs as well as the Golay sets. Solving this problem allowed us to �nd advantageous

sequences. The last axis developed in this thesis consists in studying the performance of the

estimation of the position and velocity of targets using the waveform based pairs, and more

generally sets, of Golay. In this basis, a radar reception diagram has been proposed for this

type of waveform as well as the input-output of each block. The simulations carried out

using Matlab have shown that a very good estimation of the distance and velocity is carried

out for a threshold lower than 15 dB for di�erent scenarios of velocities and positions. Thus,

the signal to noise ratio below this threshold does not allow e�ective detection of targets.

Keywords : Radar waveforms, pulse compression, phase codes, ambiguity function,

adapted �lter, optimization, parameter estimation.
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INTRODUCTION GÉNÉRALE

Le radar (RAdio Detection And Ranging) se base sur la propagation des ondes électro-
magnétiques ou plus précisément sur celle des ondes radio-fréquences. Leurs ré�exions per-
mettent de détecter la présence des objets situés dans l'environnement puis de déterminer
leurs paramètres (position, vitesse, sens du déplacement ...). Si initialement l'application
était purement militaire, avec l'avancement de la technologie de nombreuses applications
civiles ont vu le jour tel que la météorologie, l'aéronautique, la navigation maritime, la
robotique, ou la conduite automobile. Dans cette thèse, nous nous intéressons plus spé-
ci�quement aux radars embarqués sur les voitures. Ceux-ci visent à renforcer la sécurité
routière en fournissant une assistance au conducteur et en assurant une conduite plus
confortable.

Avec l'augmentation du nombre des accidents sur la route entraînant des décès et des
blessés graves, les pouvoirs publics, poussant à ce que la sécurité routière soit leur principale
préoccupation, ont orienté certaines des recherches vers le développement des systèmes de
perception de l'environnement routier notamment des systèmes de sécurité et d'aide à la
conduite. On peut classer ces systèmes en trois principaux types selon leur rôle et leur
complexité.

Le premier type concerne les systèmes passifs purement informatifs qui complètent
les connaissances du conducteur et n'interviennent jamais directement sur la conduite du
véhicule. Le système prévient le conducteur du danger, via des interfaces Homme-Machine,
soit en générant un bip sonore ou au siège vibrant. Parmi ses applications, on trouve par
exemple, la rétrovision pour la détection dans les angles morts, la détection d'obstacles, la
détection prédictive de la sortie de route, la détection de la vigilance du conducteur, l'aide
au parking, etc.

Le second type regroupe les systèmes actifs qui interviennent sur le comportement du
véhicule dans le cas d'un danger pour éviter les accidents de la route. Ses applications
concernent, par exemple, l'ABS (anti-blocage de roues lors d'un épisode de freinage in-
tense), l'EBD (répartiteur électronique de freinage répartissant le freinage à l'avant et à
l'arrière), l'ESP (électro-stabilisateur programmé, contrôlant la trajectoire dans un virage
serré ou sur sol glissant), etc.

Le troisième type désigne l'automatisation de la conduite du véhicule, à mi-chemin
entre sécurité et confort, comme l'ACC (Adaptive Cruise Control), le contrôle longitudinal
urbain (Stop and Go) et le radar anti-collision.
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Dans cette thèse, nous nous intéressons, plus spéci�quement, aux radars anti-collision
(troisième type) dédiés à l'environnement routier. En e�et, les collisions contre pare-chocs
arrière d'un autre véhicule sont les accidents les plus fréquents. Dès lors, il est primordial
de maintenir une distance de sécurité avec la voiture de devant pour la sécurité routière.
Le radar anti-collision permet ainsi d'assurer une distance minimale de sécurité entre deux
véhicules successifs en agissant directement sur les freins du véhicule en cas du danger. Il
est donc nécessaire d'avoir une estimation �able de la position et de la vitesse du véhicule
cible. Ces mesures sont liées, respectivement, au retard du signal ré�échi par la cible et
à la fréquence Doppler induite par son mouvement relatif. Ainsi, le choix d'une forme
d'onde appropriée est parmi les problèmes les plus rencontrés lors de sa conception. En
e�et, la forme d'onde choisie permet de déterminer les capacités de détection, la précision
de l'estimation de distance et de vitesse et la puissance de résolution des cibles voisines.
Dans ce contexte, la forme de la fonction d'ambiguïté permet d'évaluer les performances
d'une forme d'onde donnée pour une application particulière. Elle correspond à la sortie
du �ltre adapté à la forme d'onde émise a�ectée du retard et de la fréquence de Doppler.

Le capteur le mieux adapté à l'application anti-collision est le radar à compression
d'impulsion. Nous nous intéressons davantage à la version 76-77 GHz a�n de concevoir
un radar répondant aux normes requises (puissance d'émission, fréquence, etc.). En règle
générale, une bonne résolution en distance des cibles peut être obtenue par une impulsion
courte non modulée moyennant peu d'énergie en raison de la courte durée. La compression
d'impulsion est une technique utilisée dans le système radar pour obtenir les avantages
énergétiques d'une impulsion longue ainsi que la bonne résolution en distance d'une im-
pulsion courte. Ceci peut être réalisé par la technique de modulation de l'impulsion émise
en fréquence ou par le codage de phase et se traduit par un a�nement du lobe principal
de la fonction d'ambiguïté.

Plusieurs études ont mis en ÷uvre des formes d'onde du type FMCW pour les radars
d'aide à la conduite automobile. Dans cette thèse, nous nous intéressons à l'emploi de codes
de phase qui peuvent être une alternative intéressante à l'emploi de rampes de fréquence.
L'utilisation des séquences codées en phase mises en forme par des signaux de forme rectan-
gulaire permet d'assurer une forme homogène de la fonction d'ambiguïté pour di�érentes
coupes Doppler, ce qui est potentiellement intéressant pour le traitement du signal radar,
en particulier dans un environnement multi-cibles. En plus de leurs performances de détec-
tion et d'estimation pour des SNR raisonnables, il est généralement possible de construire
di�érentes familles de telles formes d'onde, ce qui est très intéressant dans un environne-
ment multi-utilisateurs. Par conséquent, il semble intéressant d'envisager l'utilisation des
séquences codées en phase dans les systèmes radar [1].

Les séquences ayant du bon comportement au niveau du rejet des lobes secondaires de
la fonction de corrélation sont très intéressantes dans l'application radar. Dans la littéra-
ture, plusieurs travaux ont été menés pour étudier les performances des di�érentes familles
des séquences selon di�érents critères, comme le niveau maximum des lobes secondaires
de la fonction d'autocorrélation ou le facteur de mérite [2]. Cependant, une fonction d'au-
tocorrélation idéale (qui ressemble à une impulsion de Dirac) ne peut pas être obtenue
à partir d'une seule séquence. D'où l'idée d'utiliser les séquences complémentaires telles
que les paires complémentaires de Golay qui ont été développées par Golay [3]. La pro-
priété de base des séquences de paires de Golay est que la somme de leurs corrélations
secondaires disparaisse en dehors du pic principal. L'un des avantages de ces séquences
est qu'elles sont relativement faciles à mettre en ÷uvre (formes d'ondes avec des valeurs
réelles et d'amplitude constante). Dans cette thèse, nous nous intéressons à l'utilisation
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des séquences complémentaires de Golay dans l'application radar. Nous proposons dans un
premier temps une nouvelle mise en forme de paires, et plus généralement d'ensembles de
Golay, dont leurs utilisations dans une con�guration "multipulse" fournissent des niveaux
de lobes secondaires de la fonction d'ambiguïté plus faible. Par la suite, nous appliquons des
métaheuristiques algorithmes pour résoudre le problème des paires et ensembles de Golay
à faibles lobes secondaires de la fonction d'ambiguïté. En�n, nous proposons un schéma de
réception radar pour ces séquences ainsi que l'entrée-sortie de chaque bloc dans le cas du
radar automobile et nous fournissons les performances de l'estimation des paramètres de
la position et de la vitesse correspondantes.

Organisation du manuscrit

Le manuscrit est organisé comme suit :

Le chapitre 1 présente un état de l'art des di�érents systèmes de détection d'obstacles
utilisés dans les systèmes d'aide à la conduite pour assurer la sécurité routière. Ils
se divisent en deux principales familles : les systèmes actifs comme les lidars et les
radars, et les systèmes passifs comme les radiomètres et les caméras. Nous nous fo-
calisons sur le système radar, vu les avantages qu'il présente dans l'environnement
routier. Nous décrivons ensuite les di�érents types de radar ainsi que leurs caractéris-
tiques techniques. Il s'agit des radars à ondes continues, à impulsions, à compression
d'impulsions. Nous �nissons ce chapitre par la dé�nition de la fonction d'ambiguïté
qui est un outil très intéressant utilisé par les radaristes a�n d'étudier les di�érentes
formes d'onde émises par radar.

Le chapitre 2 est dédié à la présentation des di�érentes formes d'ondes pressenties pour
la réalisation du système radar à compression d'impulsion. Ce chapitre aborde les cri-
tères de sélection d'une séquence codée en phase à savoir le facteur de mérite, ISLR,
PSLR. Nous nous intéressons ensuite à la mesure du rejet des lobes secondaires de
la fonction d'ambiguïté qu'on va noter SLr, dont la valeur renseigne sur la présence
potentielle des pics de corrélation secondaires de la fonction d'ambiguïté. Pour les
radars, la présence des pics de corrélation secondaires est hautement indésirable car
ils peuvent masquer la présence des signaux d'écho plus faibles mais utiles. De plus,
on a proposé une nouvelle mise en forme des séquences de Golay ayant une fonc-
tion d'autocorrélation idéale qui ressemble à une impulsion de Dirac. Par la suite,
on a montré leur fort pouvoir de réjection des lobes secondaires dans une émission
"multipulse" pour les applications radars d'aide à la conduite.

Le chapitre 3 est consacré à la résolution d'un problème d'optimisation basé sur le niveau
des lobes secondaires des séquences de la fonction d'ambiguïté. Plus spéci�quement,
on propose de chercher des séquences des paires et ensembles de Golay présentant des
faibles lobes secondaires. En outre, On a déterminé les deux paramètres à optimiser
pour les paires de Golay ainsi que les quatre paramètres qui in�uencent la construc-
tion des ensembles de Golay. Ce problème est malheureusement non convexe, ce qui
signi�e que sa résolution n'est pas une chose aisée. De ce fait, des métaheuristiques
algorithmes seront présentés et comparés.

Le chapitre 4 concerne l'utilisation des formes d'onde basées sur des paires de Golay
et plus généralement des ensembles de Golay en transmission "multipulse" dans le
contexte du radar d'aide à la conduite automobile. Sur cette base, un schéma du
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récepteur radar est proposé pour une telle forme d'onde ainsi que les entrées-sorties
de chaque bloc. Ce récepteur est basé sur le �ltre adapté, utilisé pour la détection
et l'estimation de la distance et la vitesse des cibles. Une étude des performances
d'estimation des paramètres d'une cible pour di�érents scénario (combinaison de
distance et vitesse) est réalisée en termes de variance des erreurs de position et de
vitesse relative à la cible.

En�n, nous donnerons la conclusion générale de cette thèse ainsi qu'à la présentation
de quelques perspectives pour la suite de ce travail de recherche.
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CHAPITRE 1

ÉTAT DE L'ART SUR LES SYSTÈMES DE DÉTECTION
D'OBSTACLES

1.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présentons les systèmes de détection d'obstacles dédiés pour la
prévention contre les accidents routiers. En e�et, ces systèmes sont basés sur di�érentes
techniques ayant pour but de détecter la présence des obstacles au voisinage d'un véhicule ;
puis de déterminer la distance entre les obstacles et le système de détection ainsi que la
vitesse à laquelle ils se déplacent. Ces systèmes de détection, qu'on va détailler par la suite,
se répartissent en deux catégories. La première contient les systèmes passifs, capables de
détecter et analyser les signaux émis ou ré�échis naturellement par des cibles (sources
électromagnétiques ou bruits propres rayonnés) sans envoyer aucun signal tels que les
systèmes de vision et les radiomètres. La seconde contient les systèmes actifs qui envoient
des ondes électromagnétiques ou lumineuses a�n de détecter les cibles tels les radars et
les lidars. Dans cette thèse, nous nous intéressons plus aux systèmes radars et aux formes
d'ondes qu'ils mettent en ÷uvre. Nous décrivons ensuite les di�érents types de radar tel
que radars à ondes continues, radars à impulsions et radars à compression d'impulsions.
Par la suite, nous présenterions la fonction d'ambiguïté qui est considérée comme un outil
très intéressant pour étudier les di�érentes formes d'onde de l'émission radar.

1.2 Les systèmes de détection d'obstacles

1.2.1 Les systèmes passifs

Ces systèmes permettent la détection de l'énergie émise naturellement de la cible dans
son champ de vision. Ils n'ont pas de source pour illuminer la cible. On distingue princi-
palement deux types de systèmes passifs : les systèmes de vision et les radiomètres.
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Systèmes de vision

Les systèmes de vision par caméras fournissent, pour chaque point situé dans leur plan
focal (où se trouve le capteur), une tension proportionnelle à la quantité de photons qui
y sont accumulés. L'image obtenue a l'avantage de présenter une bonne dé�nition, ce qui
permet de discriminer la forme des obstacles. Cependant en associant plusieurs caméras
[4�6], il est possible, de reconstituer la scène en trois dimensions et ainsi de calculer la
distance entre la caméra et la cible. Le principe de base est de mettre en correspondance les
pixels similaires provenant des caméras droite et gauche et de procéder à une triangulation
pour retrouver la distance. De plus, le coût d'une caméra reste largement inférieur aux
autres systèmes de détection. Par contre, les di�cultés d'avoir des images claires de nuit
ou en présence de mauvaises conditions météorologiques ainsi que le coût très élevé de
calcul des algorithmes de traitement des images et les di�cultés de détecter les obstacles
lointains limitent l'utilisation de ces systèmes de vision.

Radiomètres

Il est possible de détecter les objets en mesurant l'émission thermique d'un obstacle
dans une bande de fréquence donnée, et en la comparant à celle d'une référence. En e�et,
tout corps émet en permanence un rayonnement électromagnétique dont le spectre varie en
fonction de la température [7]. Ce rayonnement a une prépondérance dans les infrarouges
et dans la bande des ondes millimétrique et centimétriques. Les radiomètres sont donc
des systèmes, qui permettent de mesurer l'intensité du �ux électromagnétique rayonné par
l'obstacle, intégrant une antenne adaptée à ces longueurs d'ondes et ont en général une
grande sensibilité. Ils sont largement utilisés dans les radars météorologiques. Cependant
les faibles niveaux de puissances reçus limitent leur utilisation aux distances courtes.

1.2.2 Les systèmes actifs

Ces systèmes fournissent leur propre source de rayonnement, qui est généralement une
onde électromagnétique ou bien une source lumineuse pour illuminer la cible. Les plus
connus sont les LIDAR (LIght Detection And Ranging) et les RADAR (RAdio Detection
And Ranging)

Les lidars

Le télémètre laser ou LIDAR (Llght Detection And Ranging) est largement utilisé dans
le domaine de la robotique pour la navigation de robots en terrain inconnu [8]. Ce système
peut être aussi utilisé dans le domaine de la sécurité routière. En émettant un faisceau
infrarouge laser on obtient un faisceau ré�échi par l'obstacle se trouvant dans l'axe de tir
du laser. La mesure du temps écoulé entre le départ et l'arrivée du faisceau donne accès à
la distance séparant l'obstacle du véhicule équipé par ce système. Si la source est modulée
en amplitude par une sinusoïde, on mesure le déphasage de l'onde du retour par rapport
à l'onde émise et on en déduit la distance à l'obstacle en connaissant la vitesse du groupe
du faisceau lumineux [9�11]. Les inconvénients majeurs des lidars est qu'ils ne sont pas
e�caces par temps de pluie et presque aveugles en cas de brouillard ainsi que la détection
des cibles présentes seulement dans l'axe du laser.
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Les radars

Le RADAR (RAdio Detection And Ranging) est un système hyperfréquence actif uti-
lisant les ondes électromagnétiques, ou plus exactement sur celle des ondes radiofréquence
(RF ) pour détecter et localiser des objets, tels que des avions, des voitures... ou bien même
des personnes. Il a été initié en 1886 par le ré�ecteur mis en ÷uvre par Heinrich Hertz,
qui a permis de véri�er les théories de Maxwell. Il prouva que les ondes électromagné-
tiques sont ré�échies par les surfaces métalliques et diélectriques. En 1935, Maurice Ponte
et Henri Gutton ont e�ectuée la première détection et localisation d'obstacle, lors d'es-
sais à bord d'un bateau, ils détectèrent des icebergs avec des ondes de 16 cm de longueur
d'onde. A partir de là, les radars prennent de l'importance dans les applications militaires,
pour la détection des ennemis aussi bien de jour comme de nuit, et c'est dans ce cadre
qu'elles ont connu leur réel essor. En particulier, les techniques radar ont devenu de mieux
en mieux maîtrisées à la veille de la Deuxième Guerre mondiale où les premiers radars
impulsionnels et à ondes continues voient le jour [12]. Avec l'avancement de la technologie,
le radar a connu de nombreuses applications civiles telles que le contrôle du tra�c aérien,
la navigation maritime, la météorologie, l'aide à la conduite automobile, la robotique ou la
télédétection par satellite.

Le principe du radar est décrit sur �gure 1.1. Il consiste à émettre une onde radio-
fréquence modulée par un signal en direction d'une cible. Après ré�exion sur la cible l'onde
reçue est analysée par le récepteur. Le temps de vol de l'onde peut alors être estimer.
La vitesse de propagation des ondes électromagnétiques dans l'air étant connu, on peut
déduire la distance à l'obstacle. La distance D séparant la cible du radar est liée au retard
de propagation τ de la forme d'onde par la formule suivante :

D =
cτ

2
(1.1)

où c est la vitesse de propagation dans le vide.

La mesure de vitesse s'e�ectue soit en dérivant l'information de distance (sur deux ou
plusieurs mesures), soit en e�ectuant un traitement Doppler sur l'onde ré�échie. L'e�et
Doppler correspond à un décalage fréquentiel entre la fréquence reçue et la fréquence émise
dû à la mobilité de l'obstacle par rapport au radar. En analysant ce décalage, on peut donc
obtenir à la vitesse relative de l'obstacle. La vitesse radiale de la cible vr est liée quant à
elle à l'e�et Doppler produit par la cible. Ce dernier se traduit, dans le cas où vr << c ,
par une translation en fréquence fD du signal ré�échi par la cible :

fD = fr − f0 = −2vr
c
f0 = −2vr

λ
(1.2)

avec fr est la fréquence du signal reçu, f0 et λ = c
f0

sont respectivement la fréquence et la
longueur d'onde du signal émis.

Les systèmes radar récents permettent d'acquérir des informations supplémentaires sur
les cibles telles que la forme, la taille ou la trajectoire. Le point fort du radar est sa
grande robustesse aux conditions météorologiques (brouillard, pluie ...) et donc dans les
conditions de visibilité mauvaise pour le conducteur. Leur utilisation dans le domaine civil
est cependant récente du fait de leur prix assez élevé.

Nous rappelons maintenant l'équation du radar qui est central pour le dimensionnement
d'un système de détection basé sur cette technologie.
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Figure 1.1 � Principe du radar

1.3 Equation de radar

L'équation du radar est une fonction reliant la portée du radar aux caractéristiques
des cibles à détecter et des di�érentes composantes du système radar [13,14]. Elle est non
seulement un moyen de déterminer la distance maximale entre la cible et le radar, mais
également un outil essentiel pour l'étude des di�érents systèmes radars. Elle est donnée
par l'équation suivante :

Pr =
PtGtGrρλ

2

(4π)3D4
(1.3)

Avec Pt : Puissance émise.
Pr : Puissances reçue.
Gt : Gain de l'antenne d'émission.
Gr Gain de l'antenne de réception.
ρ : Surface équivalente radar SER de la cible (RCS en anglais Radar Cross Section).
λ : Longueur d'onde du signal émis.
D : Distance entre l'antenne et l'objet.

L'équation radar peut renseigner sur la portée maximale Dmax du radar , qui est
inversement proportionnelle à la puissance minimale détectable par le récepteur Prmin [12] :

Dmax =

[
PtGtGrρλ

2

Prmin(4π)3

] 1
4

(1.4)

Selon cette expression, pour augmenter la portée d'un radar, il faut augmenter la puissance
émise Pt. A titre d'exemple, pour doubler la portée, la puissance émise doit être multipliée
par 16. Cette augmentation de la puissance émise n'est pas toujours réalisable en pratique
ou alors elle n'est pas autorisée. En e�et, la puissance d'un radar routier est standardisée
par la CEPT (Commission Européenne des Postes et Télécommunications). Elle ne doit
pas dépasser 10mW (moyenne) pour les radars à émission continue et 200mW (crête) pour
les radars à impulsions [15].
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Il existe de nombreux types de radars utilisant des techniques de traitement de signal
qui ont fait leurs preuves dans les domaines professionnels civils et militaires. Dans le
paragraphe qui suit, nous allons présenter les di�érentes familles de radars existants ainsi
que leurs principes de fonctionnement.

1.4 Types de radar

1.4.1 Radar à ondes continues

Ce type de radar est couramment utilisé dans les radars automobiles pour réaliser
des systèmes embarqués anti-collisions et pour un contrôle intelligent de la conduite au-
tomobile. Il existe essentiellement deux types de radars à ondes continues : radar à onde
continue monochromatique qui utilise uniquement l'e�et Doppler et radar à onde modulée
en fréquence, comme par exemple les radars FMCW (Frequency Modulated Continuous
Wave), qui permet de fournir la vitesse relative de la cible, par l'e�et Doppler et la distance
relative entre l'antenne et la cible par la modulation. Plusieurs formes de modulations ont
été déjà employées telle qu'une modulation en dents de scie ou la modulation de fréquence
sinusoïdal [16,17].

Radar à ondes continues monochromatique

Le radar monochromatique est basé sur l'e�et doppler et permet de déterminer la
vitesse radiale relative de la cible détectée. Néanmoins, ce type de radar ne nous donne
aucune information sur la distance relative entre la cible et l'antenne d'émission [18].

Un système radar à onde continue monochromatique consiste en un émetteur RF sans
modulation et un récepteur qui mélange le signal émis et le signal reçu [19]. La �gure 1.2
représente le schéma bloc simpli�é d'un radar CW (Continuous Wave).

Si la cible a une vitesse non nulle par rapport au radar, le signal reçu aura une fréquence
(fr) di�érente de celle du signal émis (fe) à cause de l'e�et Doppler. La fréquence de
battement fb est dé�nie comme étant la di�érence entre la fréquence du signal reçu fr et
la fréquence du signal émis fe : fb = fr − fe. Elle est proportionnelle à la vitesse relative
de la cible.

fb = 2f0
vr
c
, (1.5)

où f0 est la fréquence de l'oscillateur, vr est la vitesse relative de la cible et c est la vitesse
de la lumière.

L'avantage du radar CW réside dans sa simplicité d'implémentation mais son inconvé-
nient majeur est qu'il ne donne aucune information sur la distance. Ainsi, on lui préfère
les radars à ondes continues avec modulation de fréquence.

Radar à ondes continues avec modulation de fréquence

Ce radar est utilisé pour mesurer la vitesse de la cible et la distance cible-radar. Le
plus courant est appelé radar FM-CW (Frequency Modulated Continuous Wave). Ce type
de radar consiste en l'émission d'un signal modulé linéairement en fréquence pendant un
intervalle de temps connu. À la réception, on e�ectue un battement entre les signaux reçus
et ceux émis. Si le signal reçu est à la fréquence fr et le signal émis est à la fréquence fe,
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Figure 1.2 � Schéma bloc d'un radar à onde continue

la fréquence (fb = fr− fe) est appelée fréquence de battement. Cette fréquence est utilisée
pour calculer la distance de la cible. Si la cible est mobile, il y a un e�et Doppler qui induit
une variation supplémentaire de la fréquence de battement [15]. Dans ce cas, la fréquence
de battement résulte de la combinaison d'une fréquence dépendant de la distance D à la
cible et d'une fréquence dite fréquence Doppler fD proportionnelle à la vitesse de la cible.
À l'exception de la modulation et le traitement en bande de base du signal, le schéma
du radar FMCW est le même que celui du radar CW. La �gure 2.15 fournit le schéma
bloc d'un radar FMCW. Dans la pratique, on utilise deux types de modulation [16,17] : la
modulation en dent de scie et la modulation en toit.

La modulation en dents de scie :
Dans la modulation en dent de scie, le signal émis est un signal périodique de période T
dont la fréquence croît de façon linéaire pendant chaque période. La �gure 1.4 représente
la fréquence en fonction du temps d'un signal modulé linéairement en dents de scie [20].

Le mélange du signal reçu et du signal émis donne un signal à la fréquence de battement
(voir la �gure 1.5). fD est la fréquence Doppler, fb la fréquence de battement due au retard
τ de l'onde reçue. Ce radar permet de calculer facilement la distance des cibles lorsqu'elles
sont �xes (fD= 0) :

f1 = fb =
2.D.∆f

c.T
(1.6)

Mais pour les cibles mobiles (fD 6= 0), nous avons accès à une seule fréquence f1 =
fD + fb ce qui rend les mesures de la distance et de la vitesse plus di�cile. Dans le cas de
cibles mobiles, on utilise à la place de cette modulation la modulation en triangle (ou en
toit) puisqu'elle nous permet l'estimation des deux fréquences fD et fb.

La modulation en toit :
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Figure 1.3 � Schéma bloc d'un radar FMCW

Figure 1.4 � Évolution temporelle de la fréquence pour une modulation en dent de scie

La modulation en toit permet de déterminer la distance et la vitesse de la cible lorsque
celle-ci est mobile, grâce à l'e�et Doppler. Dans ce cas, la fréquence croît linéairement
pendant une demi-période, puis décroît pendant le reste de celle-ci comme illustrée dans la
�gure 1.6 [21]. On a accès à la fois à la distance de la cible et sa vitesse relative en analysant
le signal résultant du mélange entre le signal émis et le signal reçu (voir �gure 1.7). La
présence du terme 2.fD permet d'accéder à la mesure de la vitesse indépendamment de la
mesure de la distance D.

La fréquence constitue une fonction composée de deux rampes : l'une montante et
l'autre descendante périodiquement dans le temps. Dans le cas d'une cible mobile, la fré-
quence de battement est formée par une fréquence (fb) proportionnelle à la distance et
une autre (fD) proportionnelle à la vitesse relative de la cible. Elle varie dans une période
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Figure 1.5 � Fréquence de battement pour la modulation en dents de scie.

Figure 1.6 � Évolution temporelle de la fréquence pour une modulation en toit

entre la somme et la di�érence de ces deux fréquences :

f1 = fb + fD

=
2∆f

T
.τ +

2vr
λ

f1 =
4∆f.D

T.c
+

2f0vr
c

(1.7)

f2 = fb − fD

f2 =
4∆f.D

T.c
− 2f0vr

c

(1.8)

Avec ∆f : La moitié de la bande de variation de la fréquence émise pendant une demi
période.
f = 1/T : La fréquence de modulation.
f0 = c/λ : La fréquence centrale de l'onde émise.
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Nous pourrons déterminer la fréquence de battement due à la distance de la cible par
la formule : fb = (f1 + f2)/2. Alors, on peut déduire l'expression de la distance :

D =
cT

4∆f
fb =

c(f1 + f2)

8∆f.f
(1.9)

Et la vitesse est calculée à partir de fD = (f1 − f2)/2 selon l'expression suivante :

vr =
λ

2
fD =

c(f1 − f2)

4f0
(1.10)

Pour les cibles �xes il n'y aura pas de glissement Doppler, alors les fréquences f1 et f2 sont
égales :

f1 = f2 = fb

f1 =
2∆f

T
.τ =

2∆f

T
.
2D

c

(1.11)

Dans ce cas l'équation 2.28 devient :

D =
cfb

4∆f.f
(1.12)

Figure 1.7 � Fréquence de battement pour la modulation en toit

L'analyse peut se faire soit par simple comptage des "pics et vallées", soit par ana-
lyse spectrale du signal à l'aide d'une transformée de Fourier rapide (FFT - Fast Fourier
Transform) [15,22].

Les avantages de ce type de radar sont leurs simplicités et la possibilité de mesurer
simultanément la vitesse et la distance. Mais dans la pratique il faut tenir de certaines
contraintes :
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� La variation de fréquence doit être linéaire a�n d'obtenir une mesure correcte de la
distance.

� La distance et la vitesse sont mesurées à partir des mêmes mesures de fréquence. Par
conséquent, si la cible est très proche et sa vitesse est élevée, chaque fréquence de
battement sera proportionnelle à la fréquence Doppler et sera donc très élevée, et la
di�érence de fréquence de battement sera proportionnelle à la distance et donc très
faible [23].

� L'excursion de fréquence doit être élevée pour obtenir une bonne résolution en dis-
tance, car la distance est proportionnelle à la largeur de la bande utilisée.

� Le traitement du signal de réception, obtenu par transformée de Fourier ou corréla-
tion, est toujours plus complexe que pour les radars à impulsions mais il se résout
maintenant avec le développement des processeurs numérique de signal ultra rapides.

Radar à bruit

Le radar à bruit ou à signaux aléatoires est apparu au début des années 1960 [24, 25].
Le principe est d'émettre un bruit blanc ou un signal modulé par un bruit blanc en continu
(voir la �gure 1.8). Ce signal large bande est généré par une source de bruit aléatoire. En
réception, le signal émis est corrélé avec le signal reçu et on déduit ainsi le temps de vol.
Ce type de radar est utilisé dans des applications militaires et civiles. Du point de vue

Figure 1.8 � Principe du radar à bruit

militaire, ses principaux intérêts sont sa di�culté d'interception, et son e�cacité dans le
domaine des contre-mesures. Pour une utilisation civile, l'intérêt est de pouvoir utiliser des
puissances moindres.

L'inconvénient de ce type de radar a longtemps été la capacité limitée de calcul de
1'unité de traitement. Mais les méthodes de traitement modernes permettent de surmonter
cette limite. Un autre inconvénient est la génération du bruit. Toutefois, le signal utilisé
peut être remplacé par un code pseudo-aléatoire. Ce type de code présente des propriétés
statistiques proches des bruits blancs et se révèle plus facile à générer.
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1.4.2 Radar à impulsion

Ce type de radar consiste en l'émission d'impulsions électromagnétiques de durée très
brèves a�n de déterminer l'éloignement de la cible [26]. La �gure 1.9 représente un schéma
synoptique du radar à impulsions. L'émetteur permet de générer le signal hyperfréquence.
Celui-ci est guidé vers les cibles par l'antenne. Le modulateur sert à bloquer l'émission
d'énergie entre deux impulsions. A la réception, l'onde passe par un duplexeur qui sépare
le mode émission du mode réception. Le duplexeur permet d'utiliser une seule antenne pour
l'émission et la réception. Pendant la transmission, il dirige l'énergie électromagnétique vers
l'antenne. Tandis qu'à la réception, les échos du radar reçus sont dirigés vers le récepteur.
Ce dernier est utilisé pour l'ampli�cation, la démodulation et le traitement du signal.
L'unité d'exploitation extrait du signal les informations recherchées.

Figure 1.9 � Schéma simpli�é du radar à impulsions

La forme d'onde la plus simple pour étudier ce principe est constituée d'une suite
d'impulsions comme il est montré dans la �gure 1.10. Une impulsion possède une durée Ti
brève et une période de répétition égale à T appelée PRI (Pulse Repetition Interval). On
dé�nit alors sa PRF -Pulse Repetition Frequency- (fréquence de répétition de l'impulsion)
égale à 1/T et un rapport cyclique correspondant au taux de remplissage de l'impulsion
(TiT ). Une partie de l'impulsion est ré�échie par la cible. Les caractéristiques temporelles
sont conservées, mais une partie de l'amplitude est perdue en raison la ré�exion. C'est
pourquoi la mesure de la puissance reçue est peu exploitée pour une évaluation précise
de la distance. En évaluant le retard de l'onde ré�échie par rapport à l'impulsion émise
(Figure 1.10), on peut calculer la distance D entre le radar et la cible correspondant au
temps τ aller et retour de l'onde par l'équation suivante :

D =
c.τ

2
(1.13)

Avec c est la vitesse de la lumière exprimée en m/s, D la distance exprimée en m et
τ le retard exprimé en s. Les paramètres les plus importants pour déterminer la portée
maximale (i.e. la plus grande distance mesurable) et la résolution du radar, sont la durée T
des impulsions et la fréquence de répétition PRF. Pour éviter l'ambiguïté dans la mesure
de la distance, il faut que l'écho de la cible soit reçu par le radar avant que l'impulsion
suivante soit émise. Donc, le temps d'un aller-retour doit être inférieur à T, ce qui nous
donne une distance maximale de :

Dmax =
c.T

2
(1.14)
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Figure 1.10 � Principe du radar à impulsions

La plus petite variation de distance qu'on peut trouver est déterminée par :

∆d =
c.Ti
2

(1.15)

Le système que nous avons décrit n'utilise que l'amplitude du signal reçu, c'est à dire,
que nous pouvons obtenir la distance à laquelle se trouve la cible, mais nous n'aurons pas
d'information sur la vitesse à laquelle la cible bouge. Pour pouvoir obtenir cette vitesse, il
faudrait extraire la fréquence du signal reçu, qui inclut la déviation Doppler. Ce type de
détection est appelée cohérente [23] qui est plus compliquée à réaliser en pratique. On peut
avoir accès à la vitesse de la cible en déterminant la fréquence Doppler fD exprimée par :

fD =
2.vr
λ

(1.16)

où vr est la vitesse relative de la cible par rapport au radar et, λ est la longueur d'onde. La
présence du décalage Doppler va donc créer un déphasage entre les impulsions successives
égal à :

dφ = 2πfDT (1.17)

Ces radars à impulsions sont les plus connus et les plus utilisés , mais ils s'avèrent moins
adaptés pour les automobiles, pour les raisons suivantes [27] :

� La distance la plus courte que l'on puisse mesurer est déterminée d'une part par la
durée de l'impulsion et d'autre part par les temps de commutation, or ceux-ci sont
très petits dans un environnement routier.

� Les systèmes cohérents de génération d'impulsions ultra courtes ont des coûts exces-
sifs pour l'industrie automobile.

Cependant, la limitation de génération des impulsions peut être résolu en utilisant les
techniques ULB (Ultra Large Bande) dans les systèmes radar [28].
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1.4.3 Radar à compression d'impulsion

Pour atteindre une bonne résolution en distance ∆d (Eq. 1.15), on cherche à réduire la
durée des impulsions Ti. De plus, le réglage de la bande passante du signal émis B = 1

Ti
est directement lié à l'inverse de Ti. Le fait de réduire Ti revient à augmenter la bande
passante du signal émis B = 1

Ti
et d'assurer ainsi une excellente résolution en distance. A

puissance moyenne égale à l'expression ci-dessous, diminuer Ti revient aussi à augmenter
la puissance crête de l'impulsion :

Pmoy =
Ti
T
Pc (1.18)

où Pc est la puissance crête d'une impulsion de durée Ti.

Pour cela, il faut avoir une tête hyperfréquence plus puissante, ce qui peut engendrer
notamment des risques de saturation du récepteur pour les obstacles à faible distance. Une
solution consiste à utiliser des techniques de compression d'impulsions [24, 29]. Ces tech-
niques permettent, d'une part, de transmettre un signal émis avec une puissance moyenne
raisonnable pour l'impulsion longue et d'autre part, la résolution en distance du système
correspond à l'impulsion courte.

L'analyse des propriétés de la fonction d'ambiguïté a montré que la résolution en dis-
tance ne dépendait que de la largeur du spectre du signal émis [30].

Le spectre d'une impulsion classique a une largeur e�cace ∆f équivalent à 1/Ti, mais
si une modulation est mise en ÷uvre dans l'impulsion, alors ∆f peut être supérieure à
1/Ti. Les techniques de compression d'impulsions consistent en l'émission des impulsions
avec un produit Ti.∆f � 1, en utilisant une modulation de phase ou de fréquence, ce qui
donne une résolution de l'ordre de c

2.∆f �
c.Ti

2 . Les impulsions sont comprimées avec un
taux de compression Ti.∆f d'où le nom compression d'impulsions.

Les techniques de compression d'impulsions peuvent être classer en deux catégories
selon la modulation utilisée : modulation analogique telle que la modulation linéaire en
fréquence, et modulation numérique telle que la modulation par codage de phase.

Modulation linéaire en fréquence

Une des façons pour réaliser l'étalement et la compression de l'impulsion est mise en
oeuvre par le radar � Chirp � [19]. Dans ce radar, le signal émis est modulé linéairement en
fréquence (LFM : Linear Frequency Modulation) pendant la durée Ti de l'impulsion comme
illustré dans la �gure 1.11(a et b). Un �ltre adapté dont la fréquence varie linéairement
pendant la durée avec une pente inverse de celle du signal émis (�gure 1.11.c) est appliqué
au signal ré�échi, qui est a�ecté avec un certain retard τ (�gure 1.11.d). La sortie du
�ltre adapté est la corrélation du signal émis avec le signal reçu. Elle représente un train
d'impulsions comprimées (�gure 1.11.e). Une impulsion comprimée a une largeur de 1/∆f
à -3dB, ce qui donne un gain de compression de Ti∆f , où ∆f est l'excursion maximale
en fréquence. La corrélation présente un pic à l'instant t = τ et la distance est déduite à
partir de l'équation 1.13.

Cependant, le principal défaut de cette technique est l'apparition des lobes secondaires
dans le signal comprimé qui peut diminuer la résolution du radar [31]. A�n d'abaisser le
niveau de ces lobes secondaires, un �ltre peut être utilisé dans le but d'obtenir un signal de
sortie dont le spectre diminue progressivement sur ses bords (comme par exemple une forme
gaussienne) au lieu d'une forme rectangulaire du spectre du signal LMF. Des traitements
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Figure 1.11 � Principe de compression d'impulsions avec une modulation LFM

spéciaux de fenêtrage peuvent être utilisés pour réduire ces lobes. Ils consistent à choisir
la variation de l'amplitude (fonction poids) de la caractéristique amplitude-fréquence du
�ltre. Le résultat peut déformer le spectre du signal �ltré avec une bonne réduction des
lobes secondaires. Une autre approche consiste à utiliser des modulations non linéaires en
fréquence où le signal envoyé est pondéré avec une fonction poids, ce qui réduira les lobes
secondaires des signaux à la sortie du �ltre adapté [32].

Modulation par codage de phase

Dans le cas de la modulation par codage de phase, l'impulsion de durée Ti est divisée
en N sous-impulsions de durée Tc = Ti/N chacune. Le code utilisé pour générer ces sous-
impulsions peut prendre deux valeurs + 1 ou -1. La phase du signal généré, pendant la
durée d'une sous-impulsion, prend deux valeurs distinctes, 0 ou π, selon la valeur du code
pendant la même durée, +1 ou -1 [33,34]. Le spectre d'émission est alors étalé d'un facteur
N et les impulsions sont dites comprimées avec un taux de compression égale à : TiTc = N

Les premiers codes utilisés pour ce type de modulations sont les codes de Barker. À
la réception, le signal reçu est appliqué à un �ltre adapté au codage, ce qui donne une
impulsion comprimée avec des lobes secondaires réduits par rapport à ceux obtenus avec la
modulation LFM. La �gure 1.12 représente les formes d'onde dans le cas d'une modulation
en phase avec un code de Barker de longueur 13. La sortie du �ltre adapté présente un pic
retardé par rapport à l'origine de τ et la distance est déduite à partir de l'équation 1.13.
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Dans ce cas, le taux de compression est égal à N = 13.

Figure 1.12 � Principe de compression d'impulsions avec une modulation de phase

Parmi les avantages d'utiliser un tel système est qu'il permet d'accéder à la fois à la
vitesse des cibles par un traitement de Doppler et à la distance de celles-ci par des tech-
niques de corrélation. De plus, la puissance crête émise reste faible car l'énergie moyenne
du signal s'étale sur toute la période. Ainsi, si les codes sont choisis orthogonaux entre eux,
les e�ets des interférences entre di�érents radars sont minimisés.

C'est ce type de radar (avec modulation par codage de phase) que nous nous sommes
intéressés le plus durant cette thèse. Par la suite, nous présenterons le �ltre adapté utilisé
dans le récepteur d'un tel radar qui consiste à réaliser la corrélation entre le signal émis et
le signal reçu ainsi que la fonction d'ambiguïté qui est considérée comme un outil essentiel
pour l'étude des di�érentes formes d'ondes utilisées dans un système radar.

1.5 Filtre adapté

A�n de détecter la présence d'une cible, le traitement radar de base consiste à déceler
la présence du signal émis s(t) connu dans le signal qui a été reçu r(t). Ce dernier peut
s'écrire sous la forme :

r(t) = As(t− τ) + n(t) (1.19)

Où A est un coe�cient d'atténuation inconnu du canal de transmission, τ est le temps de
vol et n(t) le bruit blanc additif gaussien (BBAG).
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Étant donné que la probabilité de détection est reliée au RSB (rapport signal sur
bruit) ou SNR (Signal-to-Noise Ratio), il est d'intérêt de trouver le �ltre qui permet de
maximiser ce SNR. Il a été montré dans [35] que si n(t) est un bruit blanc gaussien, le
récepteur réalisant la corrélation entre le signal reçu et le signal émis est idéal dans le sens
où il maximise cette probabilité de détection. De plus, nous savons que le �ltre adapté au
signal émis maximise le rapport signal à bruit en sortie [36]. Ce �ltre donne en sortie la
corrélation entre le signal reçu et le signal émis. Ainsi, le récepteur à corrélation permet
d'assurer à la fois un maximum du rapport signal à bruit et une probabilité de détection
maximale. La sortie d'un tel récepteur est donnée par :

ρsr(t0) =

∫ T

0
s(t− t0)r(t)dt

=

∫ T

0
s(t− t0)(As(t− τ) + n(t))dt

= Aρss(t0 − τ) + ρsn(t0)

(1.20)

avec ρss(t) l'auto-corrélation de c(t) et ρsn(t) l'intercorrélation entre s(t) et n(t).

Le second terme est généralement faible puisque le bruit est par dé�nition faiblement
corrélé avec tout autre signal que lui-même [37]. Le premier terme de cette équation présente
un maximum à l'instant de décision t0 = τ . Il est égal à l'énergie du signal s(t) dans la
période T multipliée par le coe�cient d'atténuation A :

Aρss(0) = A

∫ T

0
s2(t)dt = AEs (1.21)

Le SNR en sortie d'un �ltre à l'instant t0 est donné par :

SNR =
AEs
N0

(1.22)

avec AEs l'énergie du signal utile et N0 densité spectrale de puissance du bruit.

Ce récepteur, appelé récepteur à corrélation, est équivalent à un �ltre adapté à s(t) [35,
38]. Il présente l'avantage d'améliorer le rapport signal à bruit en sortie du récepteur [15,38].
De plus, le SNR maximal ne dépend pas de la forme du signal mais de l'énergie du signal
reçu et de la DSP (Densité Spectrale de Puissance) du bruit. Cependant, la précision de la
mesure est liée à la forme du signal s(t) et en particulier aux lobes secondaires de la fonction
d'autocorrélation qui donnent parfois des fausses décisions. Toutefois, il est souhaitable
d'avoir une réponse présentant un pic �n pour pouvoir détecter des cibles relativement
proches. Ainsi, les niveaux des lobes secondaires de la fonction d'autocorrélation doivent
être les plus basses possibles a�n de détecter des cibles à faible écho en présence d'une cible à
fort écho. En raison de la désadaptation introduite par la présence d'e�et Doppler (cible en
mouvement), les performances du �ltre adapté peuvent se dégrader. Avec l'utilisation d'un
banc de �ltres adaptés à plusieurs fréquences, il est possible de corriger l'e�et Doppler et
de retrouver le pic de corrélation à la bonne fréquence Doppler. Par conséquent, la réponse
du �ltre adapté doit être étudiée selon les deux axes retard et Doppler pour évaluer la
performance de la forme d'onde à bien identi�er les paramètres de la cible en présence de
Doppler. L'outil usuel pour cette analyse temps fréquence est la fonction d'ambiguïté qui
fait objet de la prochaine section.
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1.6 Fonction d'ambiguïté

1.6.1 Dé�nition de la fonction d'ambiguïté

La fonction d'ambiguïté a été étudiée par Woodward en 1953 [39]. C'est un outil mathé-
matique de base utilisée pour la conception et l'analyse des signaux. Elle peut être utilisée
pour caractériser les performances d'un système radar comme la résolution d'une cible et
le rejet de l'encombrement. Ainsi, la fonction d'ambiguïté se dé�nit comme une extension
de la fonction de corrélation, décrivant la sortie du �ltre adapté à la forme d'onde émise
s(t) avec comme entrée la forme d'onde émise a�ectée d'un retard τ et d'un Doppler fD
(sous le terme exponentiel). Cela nous donne une fonction à deux variables (τ , fD), qui
sera notée par la suite χ et s'écrit :

χs(τ, fD) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t− τ) exp (j2πfDt)dt (1.23)

Où * désigne la fonction conjuguée.

Plus précisément, le signal reçu r(t) dans 1.20 est supposé égale au signal émis s(t)
dans 1.23. Ce qui veut dire que la fonction d'ambiguïté ne tient pas compte de l'e�et du
bruit. Elle représente au point d'origine (τ, fD) = (0, 0) la réponse du récepteur appliqué
aux échos causé par une cible de référence. Le but de son utilisation par les radaristes
est d'étudier les di�érentes formes d'ondes qui peuvent être utilisées comme signaux à
l'émission. Elle donne une idée sur la résolution distance-vitesse pour une forme d'onde
donnée et elle peut évaluer les interférences engendrées sur la cible de référence par une
autre cible qui n'aurait ni la même distance ni la même fréquence Doppler. Il faut noter
que d'autres auteurs dé�nissent la fonction d'ambiguïté par |χs(τ, fD)| ou tout simplement
par χs(τ, fD) [40�42].

1.6.2 Propriété de la fonction d'ambiguïté

La fonction d'ambiguïté possède de nombreuses propriétés qui orientent de façon dé-
terminante le choix de la forme d'onde à utiliser pour une application particulière [43,44].
Propriété 1 : La valeur de la fonction d'ambiguïté est maximale au point d'origine. Sup-
posons que l'énergie E du signal s(t) est normalisée à l'unité. Donc, on a :

|χs(τ, fD)| ≤ |χs(0, 0)| = E = 1 (1.24)

Pour démontrer cette propriété, nous appliquons l'inégalité de Schwarz à la fonction d'am-
biguïté au carré :

|χs(τ, fD)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t− τ) exp (j2πfDt)dt

∣∣∣∣2
≤
∫ +∞

−∞
|s(t)|2dt

∫ +∞

−∞
|s∗(t− τ) exp (j2πfDt)|2dt

=

∫ +∞

−∞
|s(t)|2dt

∫ +∞

−∞
|s∗(t− τ)|2dt = E.E = 1.1 = 1

(1.25)

∴ |χs(τ, fD)|2 ≤ 1,∴ χs(τ, fD) ≤ 1 (1.26)
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L'égalité |χs(τ, fD)|2 = 1 remplacera l'inégalité dans 1.26 lorsque les fonctions dans les
deux intégrales [deuxième expression dans 1.26] sont conjuguées l'une à l'autre : à savoir,
lorsque

s(t) = [s∗(t− τ) exp (j2πfDt)]
∗ = s(t− τ) exp (−j2πfDt) (1.27)

ce qui arrive évidemment quand τ = 0, fD = 0. Donc, on peut conclure que :

|χs(τ, fD)| ≤ |χs(0, 0)| = 1 (1.28)

Propriété 2 : Le volume totale de la fonction d'ambiguïté est une constante, qui peut
être donnée par : ∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
|χs(τ, fD)|2dτdfD = E2 (1.29)

Pour démontrer cette propriété, on réécrit χs(τ, fD) en remplaçant fD par -f :

χ(τ,−f) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t− τ) exp (−j2πft)dt = F{s(t)s∗(t− τ)} (1.30)

où : F{.} est l'opérateur de transformée de Fourier.
Et en utilisant l'égalité de Parseval (l'énergie totale d'un signal est indépendante de la
représentation choisie : temporelle ou fréquentielle) on obtient :

V =

∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
|χs(τ, fD)|2dτdfD =

∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
|χs(τ,−f)|2dτdf

=

∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
|s(t)s∗(t− τ)|2dtdτ

(1.31)

Et à l'aide des changements de variables t = t1 et t− τ = t2, on montre que :

V =

∫ +∞

−∞

∫ +∞

−∞
|s(t1)s∗(t2)|2|J(t1, t2)|dt1dt2 (1.32)

Où le jacobien est donné par :

J(t1, t2) =

∣∣∣∣dt1dt dt1
dτ

dt2
dt

dt2
dτ

∣∣∣∣ =

∣∣∣∣1 0
1 −1

∣∣∣∣ (1.33)

Il vient alors, en calculant le déterminant , que :

V =

∫ +∞

−∞
|s(t1)|2dt1

∫ +∞

−∞
|s(t2)|2dt2 = E.E = E2 (1.34)

Propriété 3 : La fonction d'ambiguïté est une fonction symétrique. Pour démontrer cette
propriété, on remplace τ et fD par −τ et −fD, donc on obtient :

χs(−τ,−fD) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t+ τ) exp (−j2πfDt)dt (1.35)

Par l'utilisation de changement de variable, on obtient :

χs(−τ,−fD) =

∫ +∞

−∞
s(t
′ − τ) exp (−j2πfD(t

′ − τ))s∗(t
′
)dt
′

=

∫ +∞

−∞
s(t
′ − τ) exp (−j2πfDt

′
)s∗(t

′
)dt
′

= exp (−j2πfDτ)χ∗s(τ, fD)

(1.36)
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avec t
′

= t+ τ
en la mettant en valeur absolue, on obtient :

|χs(−τ,−fD)| = |χs(τ, fD)| (1.37)

Propriété 4 : La coupe suivant le plan vertical fD = 0 et la coupe suivant le plan vertical
τ = 0, est le carré du module de la fonction d'auto-corrélation, du signal émis s(t), de son
spectre S(f) , respectivement :

|χs(τ, 0)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t− τ)dt

∣∣∣∣2 (1.38)

et

|χs(0, fD)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
S∗(f)S(f − fD).df

∣∣∣∣2 (1.39)

Propriété 5 : La fonction d'ambiguïté du signal retardé s
′
(t) = s(t −∆t) est égale à la

fonction d'ambiguïté du signal s(t) :

|χs′ (τ, fD)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s
′
(t)s

′∗(t− τ). exp (j2πfDt)dt

∣∣∣∣2
=

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s(t−∆t)s(t−∆t− τ). exp (j2πfDt)dt

∣∣∣∣2
(1.40)

On fait un changement de variable t
′

= t−∆t alors on a :

|χs′ (τ, fD)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s(t
′
)s∗(t

′ − τ). exp (j2πfD(t
′
+ ∆t))dt

′
∣∣∣∣2

= |χs(τ, fD). exp (j2πfD∆t)|2

= |χs(τ, fD)|2

(1.41)

Propriété 6 : La fonction d'ambiguïté du signal modulé s
′
(t) = s(t). exp j2πf0t (f0 fré-

quence de la porteuse) est égale à la fonction d'ambiguïté de son amplitude complexe s(t) :

|χs′ (τ, fD)|2 =

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s
′
(t)s

′∗(t− τ). exp (j2πfDt)dt

∣∣∣∣2
=

∣∣∣∣∫ +∞

−∞
s(t). exp (j2πf0t)s

∗(t− τ). exp (−j2π(f0(t− τ)). exp (j2πfDt)dt

∣∣∣∣2
= |χs(τ, fD). exp (j2πf0τ)|2

= |χs(τ, fD)|2
(1.42)

1.6.3 Fonction d'ambiguïté idéale

La fonction d'ambiguïté idéale est une impulsion de Dirac. Elle a une amplitude in�nie
et une largeur nulle à l'origine (τ, fD) = (0, 0) et une amplitude nulle ailleurs comme montre
la �gure 1.13. Ceci correspondrait à des performances idéales en termes de détection,
estimation et résolution des cibles. Cependant, cette fonction ne peut être réalisée en
pratique à cause des contraintes simultanées de volume (Eq.1.29) et de hauteur (Eq.1.24)
mais en cherchant des formes d'ondes et des modulations on peut s'y approcher [42,45].
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Figure 1.13 � Fonction d'ambiguïté idéale

1.7 Conclusion

L'objectif de ce chapitre était de présenter un état de l'art des di�érents capteurs
de détection d'obstacles utilisés dans le domaine des transports pour assurer la sécurité
routière. Les systèmes radars sont les capteurs les mieux adaptés à l'environnement routier
grâce à leurs performances en temps de pluie et de brouillard. Parmi l'ensemble des types de
radar présentés, les radars à compression d'impulsions restent les plus performants du point
de vue de la résolution. Grâce à la modulation en phase par des codes de phase tels que
les codes de Golay qu'on va détailler dans le prochain chapitre, ils présentent une fonction
d'ambiguïté dont la forme est proche de la fonction d'ambiguïté idéale. On a un lobe
principal au point d'origine d'amplitude égale à 1 et des lobes secondaires d'amplitudes
faibles. Dans le chapitre suivant, on donnera plus de détails sur les codes de Golay et
d'autres codes de phase qui peuvent être très intéressants pour le radar à compression
d'impulsions.
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CHAPITRE 2

SÉLECTION DES SÉQUENCES CODÉES EN PHASE POUR LE
RADAR À COMPRESSION D'IMPULSION

2.1 Introduction

Les techniques de compression d'impulsions sont largement utilisées dans les systèmes
radar pour obtenir les avantages énergétiques d'une impulsion longue ainsi que la bonne
résolution en distance d'une impulsion courte [43]. Ceci peut être réalisé par la technique
de modulation de l'impulsion émise en fréquence ou par le codage de phase et se traduit
par un a�nement du lobe principal de la fonction d'ambiguïté. Les séquences codées en
phase [43, 44], relevant de la technique de compression d'impulsions codées en phase, sont
couramment utilisées pour obtenir des fonctions d'autocorrélation de type impulsion. Ils
utilisent une séquence unimodulaire (biphasée ou polyphasée) pour coder en phase une
longue impulsion. De plus, l'emploi de séquences codées en phase mises en forme par
des signaux de forme rectangulaire permet d'assurer une forme homogène de la fonction
d'ambiguïté pour di�érentes coupes Doppler, ce qui est potentiellement intéressant pour
le traitement du signal radar, en particulier dans un environnement multi-cibles. Dès lors,
il semble intéressant d'envisager l'emploi de séquences codées en phase dans les systèmes
radar [1].

L'objectif de ce chapitre est de présenter les principaux critères d'une bonne compres-
sion des impulsions ainsi que des exemples de codes de phase existants. On va tout d'abord
rappeler les notions de facteur de mérite et ISLR, dont les valeurs mesurent l'énergie pré-
sente, après �ltrage, dans les lobes secondaires. Ensuite, nous dé�nissons les mesures PLSR
et SLr(rejet des lobes secondaires de la fonction d'ambiguïté) dont les valeurs renseignent
sur la présence potentielle de pics de corrélation secondaires respectivement pour la fonc-
tion d'autocorrélation et la fonction d'ambiguïté. En e�et, pour les radars, la présence des
pics de corrélation secondaires est hautement indésirable car ils peuvent masquer la pré-
sence des signaux d'écho plus faibles mais utiles ce qui provoque un risque d'accroissement
du taux de fausses alarmes. Ainsi, les codes de compression d'impulsions avec un faible pic
des lobes secondaires et un facteur de mérite élevé sont très utiles dans le système radar.

Par la suite, on va présenter des codes de phase qui peuvent être intéressant pour le
radar à compression d'impulsion. Parmi ces codes de phase, nous nous sommes intéressés
aux séquences complémentaires de Golay qui ont été développées par Golay [3]. La propriété
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de base des séquences complémentaires de Golay est que la somme de leurs fonctions
d'autocorrélation apériodique secondaires s'annule. Ainsi, notre proposition de la nouvelle
mise en forme des séquences de Golay permet d'obtenir une fonction d'autocorrélation
idéale (qui ressemble à une impulsion de Dirac) ce qui est très intéressant dans les systèmes
radar. De plus, on a véri�é le bon comportement de l'émission multipulse des séquences de
Golay.

2.2 Critère de sélection des séquences

Dans le processus de sélection du code ou séquence, di�érents critères existent pour
pouvoir évaluer la qualité des séquences. Dans un premier temps, nous allons présenter le
facteur de mérite et ISLR qui permettent d'étudier l'énergie des lobes secondaires de la
fonction d'autocorrélation. Une séquence est d'autant meilleure qu'elle possède un facteur
de mérite élevé et un ISLR minimale. Par la suite, nous allons dé�nir PSLR et SLr qui
permettent d'évaluer le lobe secondaire le plus fort selon respectivement la fonction d'au-
tocorrelation et la fonction d'ambiguïté. En e�et, les séquences qui possèdent de faibles
valeurs des pics des lobes secondaires sont les plus performants au niveau de la détection
de la cible la plus faible.

2.2.1 Facteur de mérite

Soit une séquence a = (a0, a1, . . . , an−1) de longueur n, le kème coe�cient d'autocor-
rélation est dé�ni par :

ρa(k) =
n−k∑
i=1

aia
∗
i+k, k = 0, . . . , n− 1 (2.1)

Où * indique le conjugué complexe, dans le cas où la séquence prend des valeurs complexes.

le 0ème coe�cient, ou lobe principal pour les ingénieurs, est simplement la longueur de
la séquence. Les autres coe�cients, ou lobes secondaires à décalage positif, mesurent l'auto-
interférence d'un signal basé sur cette séquence. L'énergie dans le kième lobe secondaire est
dé�nie comme |ρ(k)|2. Les valeurs élevées des lobes secondaires correspondent à l'énergie
ine�cace et non désirable dans le signal. L'énergie de base de la séquence est le total des
énergies dans ces lobes secondaires, c'est-à-dire,

E =
n−1∑
k=1

[ρa(k)]2 (2.2)

Le facteur de mérite d'une séquence a, introduit par Golay [46] en 1972, relie l'énergie du
lobe principale et l'énergie totale des lobes secondaires,

F (a) =
n2

2E
(2.3)

Ainsi, la meilleure séquence est celle pour laquelle ce facteur est le plus élevé possible.

Soit an l'ensemble de toutes les séquences de longueur n. Le problème principal dans
l'étude du facteur de mérite est de déterminer le comportement asymptotique de sa valeur
optimal dé�nie par :

Fn = max
a∈an

F (a) (2.4)
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Plusieurs travaux ont été menés en vue de déterminer la valeur asymptotique de Fn
(voir par exemple [2] et les références qu'il contient). Cependant, ce problème reste un
problème ouvert jusqu'à nos jours. Les �gures 2.1 et 2.2 montrent les meilleures valeurs de
facteur de mérite enregistrés jusqu'à présent pour les séquences binaires et les séquences
polyphasées .

Figure 2.1 � Les meilleurs facteurs de mérite pour les séquences binaires de longueur n

Figure 2.2 � Les meilleurs facteurs de mérite pour les séquences polyphases de longueur
n
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2.2.2 ISLR

De même, la mesure ISLR (Integrated Sidelobe Level Ratio) de la sortie de corrélation
d'une séquence a = (a0, a1, . . . , an−1) de longueur n indique le rapport de l'énergie totale
dans les lobes secondaires à celle dans le lobe principal. Il est dé�ni comme :

ISLR(dB) = 10log10

∑n−1
k=1 [ρa(k)]2

|ρa(0)|2
= 10log10(

E

n2
) (2.5)

2.2.3 PSLR

La mesure PSLR (peak Sidelobe Level Ratio) indique la capacité du radar à détecter
des cibles faibles. C'est le rapport du niveau maximum de lobes secondaires |ρ(k)| au niveau
du lobe principal |ρ(0)| de la fonction d'autocorrélation. Il est dé�ni comme :

PSLR(dB) = 20log10

max
1≤k≤n

|ρa(k)|

|ρa(0)|
(2.6)

2.2.4 SLr

Vu qu'on va étudier la capacité du radar à détecter des cibles en mouvement (a�ectées
d'un certain Doppler), on a proposé d'utiliser une mesure liée à sa fonction d'ambiguïté.
Ainsi, La mesure proposée nommée SLr (rejet des lobes secondaires) est dé�nie comme
le niveau maximum des lobes secondaires de toutes les coupes de la fonction d'ambiguïté
(coupes : τ → χ(τ, fd)), il sera exprimé comme :

SLr(dB) = 20log10max
τ 6=0
|χs(τ, fD)| (2.7)

On rappellera l'expression de la fonction d'ambiguïté χs(τ, fd) dé�nie dans le chapitre
précédent comme la valeur absolue de l'enveloppe de sortie du �ltre adapté. Le signal
d'entrée vers le �ltre est une version décalée Doppler du signal de retour, à laquelle le �ltre
est adapté :

χs(τ, fD) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t+ τ)exp(j2πfdt)dt (2.8)

Où s(t) est le signal émis, τ est le retard fD la fréquence de Doppler.

Dans cette thèse, on est intéressé par le signal codé en phase. Soit une impulsion
rectangulaire de durée τ

′
. Cette impulsion est divisée en n bits de durée identique ∆τ =

τ
′
/n et chaque bit est codé par une phase di�érente. L'enveloppe complexe de l'impulsion

modulée en phase est donnée par [43] :

s(t) =
1√
τ ′

n∑
i=1

aiRect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
(2.9)

où ai = ejφi et φi est la phase associée au bit d'indice i.

La mesure SLr sera utilisée le long de la thèse pour évaluer les performances des
signaux modulés en phase dans le cas d'une cible mobile pour le radar opérant à 77GHZ. Les
séquences, ayant la valeur minimale de cette mesure, sont considérées les plus performantes
au niveau de la détection de la cible la plus faible. Dans la section suivante on donnera des
exemples des séquences existant dans la littérature.
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2.3 Familles connues

Il existe di�érents types de codes de phases ou séquences comme les codes de Barker,
les codes de Nested, les codes de Franc, les Px codes et les codes binaires pseudo aléatoires
(m-séquence) [43,47,48]. Ils di�èrent tous par le niveau des pics de corrélation secondaires
et la taille de l'alphabet des phases utilisées. Les codes binaires bipolaires peuvent prendre
deux valeurs ai = ±1, avec la phase φi = 0 pour la valeur ai = +1 et φi = π pour la valeur
ai= -1. Cependant les codes polyphasés peuvent prendre des valeurs complexes en fonction
de la valeur de phase φi (le nombre de valeurs de phase discrètes est ici supérieur à deux)
qui va être dé�ni par la suite pour chaque code polyphasé.

En général, une séquence binaire de durée T est composé de N sous impulsions, appelés
chips, de durées Tc= T/N. Cette séquence peut être bipolaire (+1/ -1) et unipolaire (0/1).
La relation entre les deux versions est donnée par la formule suivante :

ab(i) = 2

(
au(i)− 1

2

)
(2.10)

où ab(i) est le ième symbole de la séquence bipolaire et cu(i) le ième symbole de la sé-
quence unipolaire. La version bipolaire est la plus intéressante pour le radar à compression
d'impulsion et la corrélation est meilleure puisque les lobes secondaires sont plus faibles
que ceux de la version unipolaire [49].

2.3.1 Séquences de Legendre

Pour un nombre premier n > 2, soit a = (a0, a1, . . . , an−1) une séquence de Legendre
dé�nie comme suit :

ai = (
i

n
) pour 0 ≤ i < n, (2.11)

Où ( in) est le symbole de Legendre qui est égal à :

� 1 si i est un résidu quadratique modulo n ; C'est à dire, il existe un entier ` tel que
`2 ≡ i mod n.

� -1 si i n'est pas un résidu quadratique modulo n.

On choisit la convention que ( in) = 1 si i=0.

2.3.2 SBPA : m-séquences

Les séquences à longueur maximale (m-séquences) sont un type des SBPA (Séquences
Binaires Pseudo-Aléatoire) caractérisés par leurs longueurs et par leurs corrélations. Il
existe de nombreuses façons de génération des codes m-séquence. Le plus courant consiste
à utiliser des registres à décalage linéaires (LFSR).

Un LFSR permet de générer une séquence a des éléments d'un corps �ni CG(q). Ces
éléments véri�ent une récurrence linéaire

ak+m =
m−1∑
i=0

ciak+i k = 0, 1, ... (2.12)
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où m est la longueur du LFSR et les ci sont des coe�cients dans CG(q).

La �gure 2.3 représente la forme d'un tel générateur. Elle est constituée de n registres
qui contiennent chacun un élément de CG(q). L'ensemble des valeurs de ces registres
constitue l'état du LFSR. On peut noter que, l'ensemble des états possibles étant �ni, la
suite produite est nécessairement périodique.

Théorème 2.1 (Période) Soit une séquence a produit par un LFSR à n registres. La
période de a est alors inférieure ou égale à qn− 1. Si on a q = 2, la période de la séquence
est inférieure ou égale à 2n − 1

Figure 2.3 � LFSR de longueur m

Initialement, le LFSR est rempli avec les m premiers éléments de la suite (a0, . . . , am−1)
comme indiqué sur la �gure, c'est ce que l'on appelle l'état initial. A chaque top d'horloge,
le contenu de chaque registre est décalé vers la droite et le registre le plus à gauche est
rempli avec un nouvel élément de la suite a en utilisant la formule de récurrence 2.12. en
répétant cette formule de récurrence, on peut donc exprimer a comme fonction linéaire
des bits de l'état initial. Nous noterons a = f(a0, . . . , am−1). En fait, f sera vu comme un
polynôme de degré 1 en n variables, x0, . . . , xm−1 :

f(x0, . . . , xm−1) = c0x0 + . . .+ cm−1xm−1, ci ∈ CG(q). (2.13)

Les coe�cients de la récurrence peuvent être également représentés sous la forme d'un
polynôme g(x) à coe�cients dans CG(q) (corps de Galois) connu sous le nom de polynôme
générateur du LFSR :

g(x) = xm −
m−1∑
i=0

cix
i (2.14)

Lorsque le polynôme générateur d'un LFSR est primitif, la suite engendrée est alors appelée
une m-séquence.

Théorème 2.2 (m-séquences). Soit un LFSR sur CG(q) de longueur n et de polynôme
générateur g(x) primitif. Si l'état initial des registres est di�érent de 0, le LFSR décrit
alors tous les états non nuls possibles. Ainsi, la séquence générée est périodique de période
maximale qm−1 et elle est connue sous le nom de m-séquence (maximum length sequence).

Exemple 2.1 La séquence de période 15 donnée par (000100110101111) est générée par un
LSFR à 4 étages ayant la fonction de rétroaction f(x) = x0 +x1, dont l'implémentation est
donnée sur la �gure 2.4 (l'état initial est (0001)). Alors, a satisfait la relation de récurrence
a4+k = ak + a1+k et le polynôme générateur du LSFR est g(x) = x4 + x+ 1

De plus, les m-séquences de longueur n=2m ont les propriétés distinctives suivantes :
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Figure 2.4 � Exemple de génération d'une séquence par un LFSR

P.1 Le nombre de uns durant chaque période est un de plus que le nombre de Zéros.

P.2 La moitié des plages (k uns (zéros) consécutifs précédés par un zéro (un) et suivis par
un zéro (un)) a une longueur égale à 1, le quart a une longueur égale à 2, le huitième
a une longueur égale à 3, ainsi de suite. De plus, pour toutes ces longueurs, le nombre
de plages de zéros est égal à celui des plages de uns.

P.3 Chaque séquence de longueur maximale a la propriété �shift and add�. Cela signi�e
que, si une séquence de longueur maximale est ajoutée (modulo 2) à une version dé-
calée d'elle-même, alors la séquence résultante est une version décalée de la séquence
originale. Soit t1 un entier �xé, il existe un entier t2 tel que a(k)⊕a(k+t1) = a(k+t2)
où ⊕ est la somme d'éléments binaires (modulo 2). A Noter que les indices d'une sé-
quence sont évalué modulo la longueur de la séquence.

P.4 Chaque m-uplet du séquence apparaît une et une seule fois dans une période de la
séquence, excepté le m-uplet nul qui n'apparaît pas (sinon le reste de la séquence
n'est constitué que de zéros).

P.5 La fonction d'autocorrélation est périodique et est donnée par :

Ca(k) =


n k = 0,±n,±2n, . . .

−1 ailleurs

 . (2.15)

Revenons à l'exemple précédent. La séquence (000100110101111) de longueur 24−1 pos-
sède huit 1 et sept 0 ce qui correspond à P.1. Parmi les quatre plages (000,1,00,11,0,1,0,1111)
la moitié a une longueur égale à 1, le un quart a une longueur égale à 2 et le hui-
tième a une longueur égale à 3. la somme de (000100110101111) et une version décalées
(001001101011110) donne (001101011110001)qui est une version décalée de la même sé-
quence. Chaque 4-uplet de la séquence apparaît une seule fois. L'autocorrélation est égale
à 15 pour k ≡ 0 mod n et -1 ailleurs. Cette séquence véri�e donc P.1, P.2, P.3, P.4 et P.5.

2.3.3 Séquences de Barker

Les séquences Barker sont l'une des séquences de phase binaires qui produisent une
forme d'onde compressée avec un niveau de lobe secondaire constant égal à un. Les coe�-
cients d'autocorrélation sont dé�nis et doivent tous être petits [50] :

|ρ(k)| ≤ 1 pour k 6= 0 (2.16)
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Ces séquences existent pour les longueurs n = 2,3,4,5,7,11 et 13 et il n'en existe pas pour
d'autre longueurs > 13. Il y a 9 séquences en total qui sont listées dans le tableau 2.1
suivant :

Table 2.1 � Eléments de Barker

Longueur Eléments du séquence

2 1 -1
1 1

3 1 1 -1
4 1 1 -1 1

1 1 1 -1
5 1 1 1 -1 1
7 1 1 1 -1 -1 1 -1
11 1 1 1 -1 -1 -1 1 -1 -1 1 -1
13 1 1 1 1 1 -1 -1 1 1 -1 1 -1 1

Seules les séquences de longueur 2 et 4 sont connus pour avoir 2 séquences ; tous les
autres n'ont qu'une seule séquence. Les séquences de Barker d'une longueur supérieure
à 13 n'ont pas encore été trouvés, de sorte que certaines solutions non optimales comme
la combinaison de séquences de Barker entre eux pour donner une famille de séquences
plus longues appelées séquences de Nested [43]. À partir de deux séquences de Barker BM
et BN , on peut construire une séquence de Nested de longueur M.N, égale au produit
BM ⊗ BN . Avec ⊗ est le produit de Kronecker. La longueur maximale d'une séquence de
Barker combiné est de longueur N = 13x13 = 169. Par exemple la séquence de Nested B54

est déterminé par :

B54 = B5 ⊗B4

= {111− 11} ⊗ {11− 11}
= {111− 11, 111− 11,−1− 1− 11− 1, 111− 1}

Ces séquences auraient été des codes idéaux à utiliser dans MIMO Radar, mais comme
seuls quelques codes sont connus, ils ne sont pas utiles.

2.3.4 Séquences de Frank

Les séquences polyphasées de Frank ont des longueurs qui sont des carrés parfaits ;
c'est-à-dire n = L2 où L est un entier qui est appelé séquence de Frank en phase L. nous
dé�nissons les éléments de la séquence Frank am (1 ≤ m ≤ n) comme

a(i−1)L+k = exp(jφ(i,k)) (2.17)

pour 1 ≤ i ≤ L et 1 ≤ k ≤ L,où

Frank : φ(i,k) = 2π(i− 1)(k − 1)/L (2.18)

2.3.5 Séquences de P1, P2, Px

Les séquences P1, P2 et Px sont tous des versions modi�ées de la séquence Frank, La
séquence Px a été introduit par Rapajic et Kennedy [51]. Où dans ce cas les φi,k sont
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donnés par :

Px : φi,k =


2π
L

[
(L+1)

2 − k
] [

(L+1)
2 − i

]
, L pair

2π
L

[
L
2 − k

] [ (L+1)
2 − i

]
, L impair

(2.19)

Les séquences P1 et P2 sont dus à Lewis et Kretschmer [52]. Les deux séquences, comme
les séquences Frank et Px, ne sont applicables que pour une longueur carrée parfaite (n =
L2).

P1 : φi,k =
2π

L

[
(L+ 1)

2
− i
]

[(i− 1)L+ (k − 1)] (2.20)

La séquence P2 n'est valide que pour L pair et est dé�nie exactement comme la séquence
Px pour L pair.

P2 : φi,k = 2π
L

[
(L+1)

2 − k
] [

(L+1)
2 − i

]
, L pair (2.21)

2.3.6 Séquences de Chu

Alors que les séquences Frank, P1, P2 et Px ne sont applicables que pour les longueurs
carrées parfaites (n = L2), le code Chu [53] est applicable pour n'importe quelle longueur
et est donné par :

si = exp(jφi) (2.22)

Où

Chu : φi =


2π
n r

(i−1)2

2 , n pair

2π
n r

(i−1)i
2 , n impair

(2.23)

1 ≤ i ≤ n, et r est tout entier relativement premier à n, ici nous le prenons égal à 1.

2.3.7 Séquences de P3, P4

Contrairement aux séquences P1 et P2 applicables uniquement pour la longueur carrée
(comme le code Frank), les séquences P3 et P4 sont, comme la séquence Chu, applicables
pour toute longueur n. Les séquences P3 et P4 sont dé�nis pour toute longueur n par :

P3 : φi =
2π

n

(i− 1)2

2
(2.24)

P4 : φi =
2π

n
(i− 1)

(
i− 1− n

2

)
(2.25)

Où 1 ≤ i ≤ n.
La séquence P3 est identique à la séquence Chu pour n pair avec r = 1 et n'est parfaite
que pour les valeurs paires de n.

Les séquences polyphases ont une e�cacité spectrale meilleure que celle des séquences
binaires en raison de sauts de phases plus �ns. Cependant, les séquences polyphases sont
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en général plus di�ciles à générer et imposent une plus grande complexité de l'émetteur
et du récepteur.

Dans certaines applications, la diversité des formes d'ondes requise impose l'utilisation
d'une famille de séquences au lieu d'une séquence unique. Les séquences complémentaires
comme les séquences de Golay, sont utilisées a�n de produire une autocorrélation idéale
qui ne peut être atteinte avec une seule séquence [54]. Les séquences de Golay étant or-
thogonales entre eux, ils permettent de minimiser les e�ets d'interférences entre di�érents
radars. Ils ont également la particularité d'être complémentaires deux à deux.

2.4 Séquences complémentaire de Golay

2.4.1 Paire complémentaire de Golay

Les séquences de paires complémentaires de Golay GCP ont été introduites par Marcel
Golay en 1951 [55] pour des applications en spectrométrie et les ont étudiées plus systé-
matiquement en 1961 [3]. Depuis lors, les paires de Golay ont trouvé de nombreuses autres
applications, y compris l'imagerie à ouverture codée [56] (où les paires de Golay ont été re-
découvertes et appelées codes de trou d'épingle), la ré�ectométrie optique dans le domaine
temporel [57], l'échographie médicale [58] et communications multiporteuses [59, 60]. En
particulier, cette dernière application a ravivé l'intérêt pour les paires de Golay au cours
des 15 dernières années.

Dé�nition

Soit a =(a0, . . . , an−1) et b =(b0, . . . , bn−1) deux séquences de longueur n avec ai, bi ∈
{+1,−1} . On dit que (a, b) forment une paire complémentaire de Golay, s'ils satisfont à
la propriété utile que leurs fonctions d'autocorrélation apériodique secondaires sont égales
à zéro [3, 61]. Dé�nissons la fonction d'auto-corrélation apériodique (AACF) de a and b
par

ρa(k) =
n−k−1∑
i=0

aiai+k, 0 ≤ k ≤ n− 1 (2.26)

ρb(k) =
n−k−1∑
i=0

bibi+k, 0 ≤ k ≤ n− 1 (2.27)

Selon la propriété, il faut avoir :

ρa(k) + ρb(k) = 2nδ0,k, (2.28)

Où δ.,. représente le symbole de Kronecker.

Exemple Soient les deux séquences de longueur n = 10 suivantes :

a = −+ +−+−+ + +−

b = −+ + + + + +−−+,

où - et + signi�ent -1 et 1 respectivement.
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Les fonctions d'autocorrélations apériodiques des deux séquences sont

ρa = (10,−3, 0,−1, 0, 1, 2,−1,−2, 1),

ρb = (10, 3, 0, 1, 0,−1,−2, 1, 2,−1)

On remarque que la somme des autocorrélations des deux séquences nous donne la fonction
δ. Donc, selon (2.28) on peut dire que (a,b) est une paire de Golay.

Dans [3, 62, 63], les auteurs ont donné di�érentes méthodes de construction de paires
complémentaires de Golay qui peuvent être construites d'une façon récursive ou directe.

Construction récursive

Un certain nombre de constructions itératives pour des paires de codes complémentaires
ont également été dérivées par Golay [3]. L'une de ces procédures, appelée �appending� est
appliquée à une paire de codes à n-éléments donnant une paire de codes à 2n-éléments.
Ceci est en fait connu par le nom de la récursion Golay-Rudin-Shapiro, générant une paire
de Golay de longueur 2n à partir d'une paire de Golay de longueur n.

Soit a = a0a1 · · · an−1 et b = b0b1 · · · bn−1 deux séquences de longueur n qui forment
une paire complémentaire de Golay et considèrent la transformée :

a

b

 −→


a | b

a | b̄


Où b̄ désigne le complément de b, obtenu en échangeant 1 en -l et vice versa, et | désigne

la concaténation de séquences, par exemple, a | b est obtenu en ajoutant les éléments de
code b à droite des éléments de code a. En commençant par un élément de la paire de
Golay, les codes de Golay de longueur 2, 4, 8 sont facilement dérivés :

1

1

 −→


1, 1

1, −1

 −→


1, 1, 1, −1

1, 1, −1, 1

 −→
1, 1, 1, −1, 1, 1, −1, 1

1, 1, 1, −1, −1, −1, 1, −1

 .

Nous pouvons également [62] obtenir des séquences de 2n éléments à partir de séquences
de n éléments par entrelacement comme présente le schéma itératif suivant :

a

b

 −→


a ∼ b

a ∼ b̄


avec a ∼ b = a0b0a1b1 · · · an−1bn−1

En commençant par un élément a=b=1, on peut obtenir facilement les codes de Golay
de longueur 2, 4, 8 :

1

1

 −→


1, 1

1, −1

 −→


1, 1, 1, −1

1, −1, 1, 1

 −→
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
1, 1, 1, −1, 1, 1, −1, 1

1, −1, 1, 1, 1, −1, −1, −1

 .

Ces deux procédures peuvent être poursuivies pour générer des séquences de longueurs
qui sont des puissances de deux. Notez que toutes les séquences générées de cette manière
sont bipolaires, avec des éléments de valeur ±1.

Notons ainsi qu'on trouve toujours des paires de Golay qui satisfont l'équation (2.6)
par l'inversement de a et b, leur négation (multiplier par c = -1), ou par altération :

� Multiplication par une constante :
ca := ca0ca1 · · · can−1, for c a constant

� Inversement :
ã := an−1an−2 · · · a0

� Altérant :
ă := (−1)0a0(−1)1a1 · · · (−1)n−1an−1

Outre ces approches récursives, il existe des approches non récursives, plus générales,
dont certains éléments ne peuvent pas être générés par les approches récursives.

Construction directe

Golay a donné dans [3] une construction directe pour la paire complémentaire de Golay
(a,b) de longueur N = 2m. Étant donné une fonction booléenne a(x) = a(x0, x1, . . . , xm−1

), on associe une séquence a = (a0, a1, . . . , a2m−1) de longueur 2m , où

ai = (−1)a(i0,i1,...,im−1), (2.29)

où (i0, i1, . . . , im−1) est la représentation en base 2 de i :

i =

m−1∑
k=0

ik2
k (2.30)

Par la suite [59] a montré que, pour toute permutation π de {0, 1, . . . ,m− 1}, et tout
choix de constantes (cj)j=0,m−1 , c, c

′ ∈ Z2, la paire de fonctions

a(x) =

m−2∑
i=0

xπ(i)xπ(i+1) + (

m−1∑
j=0

cjxj) + c

b(x) = a(x) + xπ(0) + c
′

(2.31)

donne des paires de Golay (a, b) de longueur 2m.

Exemple : Par exemple pour m = 3, (cj)j=0,m−1 = (0 1 1), c = 1, c
′

= 0 et π = (2 3
1), le ième élément d'une séquence de la paire de Golay sera obtenu en évaluant la fonction
a en la représentation binaire de i.

Soit donc la décomposition binaire des éléments i = 0, 1, . . . , 2m − 1 représentée par la
matrice suivante
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X =



0 0 0
1 0 0
0 1 0
1 1 0
0 0 1
1 0 1
0 1 1
1 1 1


où la ième ligne est la décomposition binaire de i que nous noterons xi.

Par application de la permutation π nous obtenons

Xπ =



0 0 0
0 0 1
1 0 0
1 0 1
0 1 0
0 1 1
1 1 0
1 1 1


Ainsi, les premiers éléments de la paire de Golay sont obtenus en fonction de x0

π =(0 0
0) comme suit

a(x0) = (x0
π(0)x

0
π(1) + x0

π(1)x
0
π(2)) + (c0x

0
π(0) + c1x

0
π(1) + c2x

0
π(2)) + c = 1

b(x0) = a(x0) + x0
π(0) + c

′
= 1

Soit, sous forme matricielle,

a =



0 0
0 0
1 0
1 0
0 1
0 1
1 1
1 1


+

(
0 0 0 0 1 1 1 1
0 1 0 1 0 1 0 1

)
+



0 0 0
1 0 0
0 1 0
1 1 0
0 0 1
1 0 1
0 1 1
1 1 1



 0
1
1

+1×



1
1
1
1
1
1
1
1


=



1
1
0
0
0
1
0
1


,

et

b =



1
1
0
0
0
1
0
1


+



0
0
1
1
0
0
1
1


+ 0×



1
1
1
1
1
1
1
1


=



1
1
1
1
0
1
1
0


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Finalement, dans l'alphabet {1,−1} nous obtenons la paire suivante

a = + +−−−+−+

b = + + + +−+ +−,

où - et + signi�ent -1 et 1 respectivement.

Les fonctions d'autocorrélations ρa et ρb des séquences de cette paire ainsi que leur
somme sont illustrées dans la �gure 2.5.
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Figure 2.5 � Exemple d'autocorrélations d'une paire de Golay de longueur 23 :ρa, ρb et
ρa + ρb

2.4.2 Paires de Golay polyphase

Considérons maintenant une méthode de construction basée sur un principe proche de
celui décrit dans les équations 2.31 et avec laquelle il est possible d'obtenir la construction
des codes de Golay polyphase, c'est à dire dont les éléments appartiennent à l'alphabet
{e2ikπ/N ; k = 0, . . . , N − 1}. Lorsque N = 2h, avec h > 0, π désignant toujours une
permutation de {0, . . . ,m− 1} mais c, c

′
, (cj)j=0,m−1 désignant maintenant des constantes

de Z2h , il a été établi par Davis et Jedwab [59] que les paires de Golay polyphases deZ
2m−1
2h

peuvent être obtenues à partir des fonctions booléennes suivantes de Z2h dans Z2m :

a(x) = 2h−1
m−2∑
i=0

xπ(i)xπ(i+1) + (
m−1∑
j=0

cjxj) + c

b(x) = 2h−1a(x) + xπ(0) + c
′

(2.32)
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avec ζ = e2iπ/2h . Les séquences a = (a0, a1, . . . , a2m−1) et b = (b0, b1, . . . , b2m−1) sont alors
générées par les relations

ai = ζa(i0,...,im−1),

bi = ζb(i0,...,im−1),

(2.33)

où i ∈ {0, . . . , 2m − 1} et (i0, . . . , im−1) représente la décomposition en base 2 de i.

Notons ainsi qu'il existe une autre approche pour construire des paires de Golay po-
lyphases, plus ancienne que celle décrite ci-dessus, basée sur les travaux de Sivaswamy.
Dans [64], Sivaswamy montre que si (a,b) est une paire complémentaire multiphase, il en
est de même pour ([a wb],[a - wb]) lorsque w est un nombre complexe de module 1. Cela
conduit à un schéma récursif pour la construction des paires complémentaires de Golay
polyphases.

Budisin a repris cette idée dans [65] pour montrer comment retrouver les paires de
séquences proposées par Golay. Pour cela, on prend une permutation π = (π0, . . . , πm) de
{0, 1, . . . ,m− 1} et on dé�nit récursivement une séquence de longueur 2m par

ak+1(z) = ak(z) + wkz
−2πkbk(z)

bk+1(z) = ak(z)− wkz−2πkbk(z),

(2.34)

avec k = 1,. . .,m - 1 et a0(z) = b0(z) = 1.

En prenant wk = 1 et πk = k, on obtient la première famille récursive proposée par
Golay, tandis que si π est une permutation quelconque, on obtient l'ensemble des séquences
de longueur égale à une puissance de deux exhibées par Golay. De façon générale, on obtient
des paires de Golay polyphases pour |wk| = 1.

On indique en�n que la démonstration faite dans [65] du caractère complémentaire des
paires polyphases obtenues par les équations 2.34 ne fait pas appel à la forme particulière
de l'exposant de z−2πk = z−ck qui, en particulier, n'a pas besoin d'être une puissance de
2. Plus généralement, on peut construire des séquences pour lesquelles les exposants ck
sont choisis aléatoirement. Ces séquences, dont les longueurs ne sont plus nécessairement
des puissances de 2, possèdent de plus une amplitude qui n'est pas forcément constante.
Ce point a été brièvement commenté dans [65]. On dispose donc ici d'un outil général
relativement souple pour générer des paires complémentaires non seulement multiphases
mais aussi multi-niveaux. On ne va pas exploiter ici cette possibilité pour pouvoir béné�cier
de la propriété d'enveloppe constante de la forme d'onde pendant les périodes d'émission
qui est en particulier très intéressante dans l'application radar.

2.4.3 Ensembles complémentaires de Golay

Les ensembles complémentaires de Golay sont des ensembles de séquences de longueur
égale, contenant plus de deux séquences [66]. Par analogie à l'équation 2.28, Un ensemble
de N séquences de longueur n (a1,a2, . . . ,aN ) forme un ensemble complémentaire de Golay
de taille N si

N∑
i=1

ρai(k) = Nnδ0,k, (2.35)
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où δ.,. représente le symbole de Kronecker.

Soit une forme quadratique Q(x) =
∑m−2

i=0 xπ(i)xπ(i+1)
à m variables xπ(0) , . . . , xπ(m−1)

,
auquel on associe un graphe étiqueté G(Q) dont les arêtes sont dé�nies par les paires
(π(i), π(i+1)). Supposons que G(Q) contienne un ensemble de α ≥ 0 sommets distincts,
étiquetés j1, . . . , jα tels que si nous les supprimons, nous obtenons un chemin joignant le
m−α sommets restants. Soit t l'étiquette d'un sommet du chemin de degré 1, c'est-à-dire
situé à une extrémité du chemin. Cette représentation par les graphes permet de construire
des ensembles de Golay complémentaires [67]. Alors pour toute constante c0 et (cj)j=0,m−1

de Z2, un ensemble complémentaire de Golay de taille 2α+1 est dé�ni par :{
Q+

m−1∑
j=0

cjxj + c0 +
α∑
k=1

dkxjk + dxt|dk, d ∈ Z2

}
. (2.36)

Notons que la taille des ensembles dépend d'un seul paramètre α, calculé à partir d'un
graphe associé à cet ensemble.

L'exemple suivant illustre cette notion.

Exemple : Soit Q(x) = xπ(0)xπ(1) + xπ(0)xπ(2) + xπ(0)xπ(3) + xπ(1)xπ(2) + xπ(1)xπ(3) . La
�gure 2.6 représente le graphe associé à cette forme.

Figure 2.6 � Exemple d'un graphe

On peut remarquer qu'en supprimant le sommet étiqueté 0 on obtient un chemin com-
posé des sommets 1, 2 et 3. Par le théorème précédent, avec α = 1, on construit donc
l'ensemble de Golay complémentaire suivant, obtenu pour d, dk ∈ {0, 1} :

Q+ (
∑3

j=0 cjxj) + c0

Q+ (
∑3

j=0 cjxj) + c0 + x0

Q+ (
∑3

j=0 cjxj) + c0 + x1

Q+ (
∑3

j=0 cjxj) + c0 + x0 + x1

Par exemple pour π = (0123), (cj)j=0,3 = (0111) et c0 = 0, nous obtenons les quatre
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séquences de Golay complémentaires suivantes de longueur=24

a1 = + +−+−+−−−+ + +−−−+

a2 = +−−−−−−+−−+−−+−−

a3 = + + +−−+ + +−+−−−−+−

a4 = +−+ +−−+−−−−+−+ ++,

où - et + présentent -1 et 1 respectivement.

Pour lequel on trace sur la �gure 2.16 les autocorrélations (ρai)i=0,3 ainsi que leur
somme, comme on peut le remarquer la propriété complémentaire (eq. 2.35) des séquences
est bien véri�ée.
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Figure 2.7 � Exemple d'un ensemble de Golay de longueur 24

Il est possible de construire des codes polyphasés de l'ensemble de Golay, c'est-à-dire
dont les éléments appartiennent à l'alphabet {e2ikπ/N ; k = 0, . . . , N − 1} et N = 2h , avec
h > 0 par l'expression suivante proche à 3.12 :{

2h−1Q+

m−1∑
j=0

cjxj + c0 + 2h−1(

α∑
k=1

dkxjk + dxt)|dk, d ∈ Z2

}
. (2.37)

Cette fois-ci c0 et (cj)j=0,m−1 désignant des constantes de Z2h .

2.5 Proposition d'une nouvelle mise en forme des séquences

de Golay pour le radar

Dans cette section, nous présenterons notre proposition de la nouvelle mise en forme
des séquences de Golay que ça soit paire ou ensemble de Golay et faire une comparaison
entre notre proposition et les séquences standards.
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L'idée principale consiste à insérer un intervalle de garde (un vecteur nul) entre la paire
de Golay [a0b] (�g.2.8) et ensemble de Golay [a10a20a30a4] (�g.2.9). Ces séquences seront
ensuite envoyé en une seule impulsion au lieu de l'émission des séquences concaténées [ab]
pour la paire de Golay et [a1a2a3a4] pour l'ensemble de Golay.

Figure 2.8 � Insertion de l'intervalle de garde pour le paire de Golay

Figure 2.9 � Insertion de l'intervalle de garde pour un ensemble de Golay

L'intérêt de cette proposition est tout d'abord l'élimination des lobes secondaires de
la corrélation autour du voisinage de 0 et ensuite de béné�cier de la complémentarité des
séquences a1,a2,a3, a4 comme le montre la �gure (Fig.2.10).

On constate que l'utilisation des séquences concaténées permet d'avoir des lobes se-
condaires nettement plus faible au voisinage de 0 tandis que notre proposition permet
d'obtenir une fonction d'auto-corrélation de type impulsion de Dirac ce qui est très utile
pour le système radar.

Ceci sera illustré dans les études suivantes et on va montrer les bonnes performances
de notre proposition.

2.6 Analyse des performances de la fonction d'autocorréla-

tion

Dans cette section, nous allons faire une comparaison des di�érentes séquences selon
leur autocorrélation en utilisant les mesures de facteur de mérite, ISLR et PSLR en se
basant sur notre publication [68]. Les meilleures séquences sont ceux qui ont moins de
valeur de PSLR et ISLR, et plus de valeur du facteur de mérite.

Les tableaux 3.2 et 2.3 présentent les valeurs obtenues de ces mesures pour di�érentes
séquences avec lequel : Barker a une longueur maximale n=13, m-séquence existe pour
n=2m−1, séquence de Golay existe pour n=2m, séquences de P1, Frank, Px et P2 existent
pour n =m2, et séquences de P3, P4 et Chu existent pour n'importe quel entier de longueur
n. Où m est un entier.

Les �gures 2.11,2.12,2.13 présentent la fonction d'autocorrélation des séquences listées
dans les tableaux.

55



2.6. ANALYSE DES PERFORMANCES DE LA FONCTION
D'AUTOCORRÉLATION 56

−200 −100 0 100 200
−50

−40

−30

−20

−10

0

ρ
[a1 a2 a3 a4]

   (3)

t

d
B

−500 0 500
−50

−40

−30

−20

−10

0

ρ
[a1 0 a2 0 a3 0 a4]

   (4)

t

d
B

−200 −100 0 100 200
−50

−40

−30

−20

−10

0

ρ
[a b]

   (1)

t

d
B

−500 0 500
−50

−40

−30

−20

−10

0

ρ
[a 0 b]

   (2)

t

d
B

Figure 2.10 � Exemple de l'autocorrélation du paire et l'ensemble de Golay de longueur
28 : ρ[ab],ρ[a0b],ρ[a1a2a3a4] et ρ[a10a20a30a4]

Table 2.2 � Facteur de mérite, PSLR et ISLR pour di�érentes séquences

Codes de phase Longueur PSLR(db) ISLR(db) Facteur de mérite

Barker 13 -22.3 -11.5 14.08
Legendre 67 -15.69 -4.71 1.47
MLS 63 -17.92 -8.18 3.29
Golay 64 -∞ -∞ +∞
Frank /P1 64 -27.78 -15.56 18.02
Px /P2 64 -27.78 -16.06 20.19
P3 /P4/chu 64 -24.35 -14.07 12.77

Les résultats de comparaisons entre les séquences selon tous les mesures montrent que
les séquences de Golay proposées fournissent les meilleurs résultats.

Le second meilleur résultat est obtenu pour les séquences P1, Frank, P2 et Px qui ont
la même valeur de PSLR. Cependant, le Px et le P2 ont légèrement moins de valeur d'ISLR
et un peu plus de valeur de facteur de mérite que le P1/Frank.

Le troisième meilleur résultat est pour les séquences P3, P4 et Chu qui ont également
les mêmes valeurs de PSLR et ISLR cependant pour la longueur 64 on remarque que le
facteur de mérite est moins que Barker. Ainsi, pour une longueur >64 les codes P3, P4 et
Chu se comportent meilleurs que Barker.

Le quatrième est pour Barker suivi de la m-séquence de longueur 63 et le mauvais
résultat est obtenu pour la séquence de Legendre de longueur 67. Cependant pour la m-
séquence de longueur 1023, on a un PSLR mieux que la séquence de Legendre 1021 qui est
légèrement mieux que Barker.

Dans cette étude on a montré que la séquence de Golay proposé dans la section pré-
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Table 2.3 � Facteur de mérite, PSLR et ISLR pour di�érentes séquences

Codes de phase Longueur PSLR(db) ISLR(db) Facteur de mérite

Legendre 1021 -25.69 -4.76 1.5
MLS 1023 -27.73 -8.18 3.29
Golay 1024 -∞ -∞ +∞
Frank /P1 1024 -40.03 -21.93 78.14
Px /P2 1024 -40.03 -21.99 79.24
P3 /P4/chu 1024 -36.48 -20.02 50.31
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Figure 2.11 � Autocorrelation de séquence de barker de longueur 13

cédente a le meilleur résultat avec PSLR=ISLR=−∞ et facteur de mérite=+∞. Dans la
section suivante on va étudier le comportement de cette séquence selon la mesure SLr liée
à la fonction d'ambiguïté.

2.7 Exemples d'utilisation pour le radar opérant à 77 GHZ

Dans cette section, nous montrerons le bon comportement de notre nouvelle proposition
de mise en forme de séquences de Golay pour un radar automobile fonctionnant à 77GHZ
et à une bande passante de 600MHZ.

Etant donnée une paire de Golay (a, b), son utilisation peut être envisagée pour la
construction d'une séquence radar ayant de bonnes propriétés de corrélation apériodique.
À titre d'exemple, considérons des paires de Golay sélectionnées au hasard (a, b) pour
une longueur de séquence de 210 = 1024. La �gure 2.14 présente, pour une séquence de
longueur 1024, la somme des corrélations des séquences a et b (Fig. 2.14 -1), la fonction
de corrélation de la séquence a (Fig. 2.14 -2), et des séquences concaténées [a b] (Fig 2.14
-4) et de [a 0 b] (Fig 2.14 -5). Pour la séquence [a 0 b], la longueur du vecteur nul 0 est
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Figure 2.12 � Autocorrelation des séquences listées dans le premier tableau
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Figure 2.13 � Autocorrelation des séquences listées dans le deuxième tableau
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égal à celle de chacune des séquences.
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Figure 2.14 � Paire de Golay de longueur 1024 : ρa+ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et superposition
des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas typique)

La complémentarité des séquences a et b est bien véri�ée sur la �gure 2.14 -1. De plus,
on constate que les autocorrélations secondaires des séquences a et [a b] sont relativement
élevées, de l'ordre de -20.29 dB pour ρa et légèrement inférieures pour ρ[ab] (-24.57 dB).
Notez cependant que la séquence [a b] a des corrélations secondaires signi�cativement plus
faibles au voisinage de 0 qu'une séquence arbitraire (Fig. 2.14 -4), ce qui se comprend bien
si on considère la majoration grossière suivante pour k ≥ 1 :

|ρ[ab](k)| ≤ (|ρa(k)|+ |ρb(k)|) + k = k (2.38)

Finalement, on voit que |ρ[ab](k)| ≤ min(k, n−k), si n est la longueur de la séquence [a b],
tandis que pour une séquence v quelconque de longueur n on a simplement |ρ[v](k)| ≤ n−k.

Cependant, on peut constater que notre proposition nous a permis d'éliminer exac-
tement les corrélations secondaires au voisinage de 0 (autour du lobe principal) ainsi de
béné�cier de la complémentarité des séquences a et b (Fig. 2.14 -5). Par conséquent, cette
dernière séquence, [a 0 b] possède des propriétés de corrélation satisfaisantes pour l'appli-
cation radar ciblée.

A�n d'étudier la montée de la fonction d'ambiguïté dans le plan temps-fréquence, nous
traçons sur la �gure 2.14 dans la dernière colonne la superposition des coupes Doppler �xes
obtenues pour des vitesses de 0 à 56m. s−1, avec un pas de 4m. s−1, pour les séquences [a
b] (Fig 2.14-3) et [a 0 b] (Fig 2.14 -6) respectivement. Il apparaît que le rejet SL de χ[ab]

est d'ordre -24.57 dB, ce qui limite considérablement son intérêt pour l'application radar.
En ce qui concerne la séquence [a 0 b], on observe un meilleur comportement avec des
rendements ne dépassant pas -28.71 dB. Des exemples typiques montrent que les paires de
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Golay conduisent à des séquences a ou bmoins adaptées au traitement radar. Les séquences
[a 0 b] ont des pics qui restent encore trop élevés pour de nombreuses situations.

Au-delà du comportement typique indiqué ci-dessus, il est important de noter qu'il est
tout à fait possible de trouver après quelques tirages aléatoires (typiquement moins de 20)
des paires de Golay conduisant à des séquences [a 0 b] possédant un SLr très faible de la
fonction d'ambiguïté ce qui signi�e que le résultat dépend du choix de a et b. L'exemple
fourni sur la �gure 2.15 -6 conduit à un SLr de l'ordre de -35.75 dB , ce qui est encore faible.
Si on veut augmenter l'intervalle des distances sur lesquelles les corrélations secondaires de
la séquence [a 0 b] restent nulles, il su�t d'augmenter la taille de l'intervalle de garde 0. Il
faudra cependant revéri�er le comportement des pics secondaires de la fonction d'ambiguïté
pour ce nouveau choix de l'intervalle de garde.
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Figure 2.15 � Paire de Golay de longueur 1024 : ρa+ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et superposition
des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas particulier)

Un autre exemple de séquence de longueur 256 est illustré sur la �gure 2.16, les SLr
de χ[ab], χ[a0b] sont respectivement d'ordre -23.81 dB, -44 dB.

La �gure 2.17 présente le SLr des paires de Golay séparés par un intervalle de garde et
les paires de Golay concaténées pour di�érentes longueurs. Comme on peut le remarquer,
il y a un important gain en utilisation de notre proposition pour toutes les longueurs, en
particulier plus de 10 dB pour les séquences de faible longueur.

Passons maintenant à l'étude des performances de l'ensemble de Golay. La �gure 2.18
montre les résultats qu'on peut obtenir pour un ensemble de Golay de quatre séquences sé-
lectionné au hasard (a1,a2, a3, a4) de longueur 210 = 1024. Le SLr obtenu pour X[a1a2a3a4]

est de l'ordre de -24.64 dB et de -28.71 dB pour la séquence [a10a20a30a4].

Notons que de telles performances ne sont pas obtenues pour chaque ensemble de Golay,

60



2.7. EXEMPLES D'UTILISATION POUR LE RADAR OPÉRANT À 77 GHZ 61

t

-200 0 200

d
B

-50

-40

-30

-20

-10

0

ρ
a

t

-200 0 200

d
B

-50

-40

-30

-20

-10

0

ρ
[a  b]

t

-500 0 500

d
B

-50

-40

-30

-20

-10

0

ρ
[a 0 b]

t

-200 0 200

d
B

-50

-40

-30

-20

-10

0

ρ
a
 + ρ

b

t

-200 0 200

d
B

-50

-40

-30

-20

-10

0

coupes t → χ
[ab]

(t,f
D
)

t

-200 0 200

d
B

-60

-40

-20

0

coupes t → χ
[a 0 b]

(t,f
D
) 

Figure 2.16 � Paire de Golay de longueur 256 : ρa+ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et superposition
des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas particulier)
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Figure 2.17 � SLr pour di�érente longueur de la paire du Golay : [a b] et [a 0 b]

mais il est important de noter qu'après quelques exécutions aléatoires (généralement moins
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Figure 2.18 � Ensemble de Golay de longueur 1024 : ρa + ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et super-
position des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas typique)

de 20), il est tout à fait possible de trouver des ensembles de Golay menant à des séquences
[a10a20a30a4] possédant un très faible SLr. L'exemple fourni dans la �gure 2.19-6 conduit
à un SLr de l'ordre de -33.06dB, ce qui est bien meilleur.
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Figure 2.19 � Ensemble de Golay de longueur 1024 : ρa + ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et super-
position des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas particulier)
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La �gure 2.20 montre les résultats obtenus pour un ensemble de Golay (a1, a2, a3,a4)
de longueur 28 = 256. le SLr obtenu pour X[a1a2a3a4] est de l'ordre de -23.81 dB et de
-41.53 dB pour X[a10a20a30a4].
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Figure 2.20 � Ensemble de Golay de longueur 256 : ρa + ρb, ρa, ρ[ab] et ρ[a0b], et super-
position des coupes à Doppler constant de χa, χ[ab] et χ[a0b] (cas particulier)

Pour étudier les performances des autres longueurs, on a tracé dans la �gure 2.21 le
SLr des ensembles de Golay séparés par un intervalle de garde et des ensembles concaténés
pour di�érentes longueurs. Comme on peut le remarquer, il y a un grand gain en termes
de minimisation de SLr concernant l'utilisation des séquences avec un intervalle de garde
en comparaison avec les séquences concaténées.

A�n d'améliorer les performances présentées ci-dessus, on considère une émission mul-
tipulse de la forme [a 0 b 0 a 0 b. . . a 0 b] , il est là encore possible d'obtenir des résultats
satisfaisants pour une longueur de séquences égale à 256 ou 1024.

Les �gures 2.22 et 2.23 montrent les résultats obtenus pour des séquences multipulse de
longueur 64×1024 et 64×256 temps symbole (rappelons que le signal est nul sur la moitié
de cette durée du fait des intervalles de garde). On voit que pour la longueur 1024 et 256,
on peut atteindre un SLr égale à -61dB et -57dB pour les paires séparées par un intervalle
de garde, ainsi il n'y a pas une amélioration concernant les séquences concaténées.

De même, pour le cas des ensembles de Golay de quatre séquences, les �gures 2.24 et
2.25 montrent les résultats obtenus pour les séquences multipulse de longueur 64×1024 et
64×256. On voit qu'on peut atteindre des isolations de l'ordre de -57dB. Comme on peut
constater que les performances des séquences concaténées ne sont pas améliorées dans le
cas de l'émission multipulse.

A�n d'étudier la performance des séquences polyphases en émission multipulse en se
limitant au cas simple pour lequel h = 2. On a tracé sur la �gure 2.26 l'autocorrélation et
la fonction d'ambiguïté des paires de Golay polyphase. On observe qu'on peut facilement
trouver des séquences polyphases possédants de très bonnes propriétés en termes de lobes
secondaires de la fonction d'ambiguïté dans une application du type multipulse. On voit
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Figure 2.21 � SLr de l'ensemble de Golay pour di�érents longueurs
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Figure 2.22 � Paire de Golay (a,b) de séquences de longueur 256. Séquence multipulse
de longueur = 64×256 temps symboles

ici que les multipulse de 64 séquences de longueur 1024 et 256 conduisent à un SLr de
l'ordre respectivement de -61dB et -57dB.

De même, on observe sur la �gure 2.27 qu'on peut atteindre un SLr de l'ordre de -
57dB pour les ensembles de Golay polyphase à 4 états en émission multipulse de longueur
64×1024 et 64×256.
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Figure 2.23 � Paire de Golay (a,b) de longueur 1024. Séquence multipulse de longueur
= 64×1024 temps symboles
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Figure 2.24 � Ensemble de Golay de longueur 256. Séquence multipulse de longueur =
64×256 temps symboles

Dans cette étude, on a constaté qu'on peut trouver après un nombre d'exécutions des
séquences ayant une valeur SLr plus faible pour une même longueur, c'est pour cette raison
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Figure 2.25 � Ensemble de Golay de longueur 1024. Séquence multipulse de longueur =
64×1024 temps symboles
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Figure 2.26 � Paire de Golay polyphase à 4 états de longueur 256 et 1024. Séquence
multipulse de longueur 64×256 et 64×1024 temps symboles

on s'est intéressé à l'utilisation des algorithmes d'optimisation décrits dans le prochain
chapitre pour trouver des séquences [a 0 b] qui ont un très faible SLr possible pour
di�érentes longueurs.
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Figure 2.27 � Ensemble de Golay polyphase à 4 états de longueur 256 et 1024. Séquence
multipulse de longueur 64×256 et 64×1024 temps symboles

2.8 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté di�érentes familles des codes de phase qui peuvent
être intéressant pour le radar à compression d'impulsion. Un intérêt est porté aux paires et
ensembles de séquences complémentaires de Golay qui constituent un ensemble contenant
de nombreux éléments dont la somme de leur corrélation s'annule en dehors du pic principal.
L'un des avantages de ces séquences est qu'elles sont relativement faciles à mettre en
÷uvre (formes d'ondes avec des valeurs réelles et d'amplitude constante) ainsi que leur
orthogonalité qui permet de minimiser les e�ets d'interférences entre di�érents radars. De
plus, nous avons proposé une nouvelle mise en forme des séquences de Golay qui nous a
permis d'obtenir une autocorrélation de type de l'impulsion de Dirac.

Par la suite, nous avons montré le bon comportement de notre proposition en terme du
rejet des lobes secondaires (SLr) par rapport aux séquences concaténées dans le contexte
des radars d'aide à la conduite automobile. Nous avons véri�é qu'on peut trouver, après
un certain nombre de tirages aléatoires (typiquement moins d'une vingtaine), des paires
et des ensembles de Golay dont leur utilisation dans une con�guration "multipulse" four-
nissent des niveaux de lobes secondaires plus faibles. Nous avons montré également la
bonne performance des séquences de Golay à 4 états de phase.

Dans le chapitre suivant, on va s'intéresser à l'optimisation des paires et ensembles
de Golay a�n de trouver des séquences possédant des niveaux des lobes secondaires plus
faibles, a fortiori les plus performants au niveau de la détection du système radar.
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CHAPITRE 3

L'OPTIMISATION DE LA FONCTION D'AMBIGUÏTÉ

3.1 Introduction

Le système radar est utilisé pour détecter la présence d'une cible puis pour déterminer
ses caractéristiques telles que la distance, la vitesse, la position angulaire, etc. En e�et,
le but principal du radar est de détecter la présence d'une cible potentielle, en utilisant
la propriété des ondes électromagnétiques ré�échies sur un obstacle. Cependant, le signal
perçu est généralement faible par rapport au signal émis, en termes d'énergie. Ainsi, il
est nécessaire d'e�ectuer un traitement spéci�que a�n de récupérer au mieux l'énergie du
signal émis (par rapport au bruit). Le traitement maximisant cette énergie est appelé �
�ltrage adapté � et consiste, mathématiquement parlant, à mesurer la corrélation entre ces
deux signaux [43,44].

Le �ltre adapté permet de récupérer la distance d'une cible via la fonction de corréla-
tion. De même, il est possible de mesurer la vitesse et d'évaluer l'in�uence de la variable
Doppler sur le �ltrage, en utilisant une fonction à deux variables (τ ,fd) de délai et de
fréquence Doppler, appelée fonction d'ambiguïté de Woodward [39]. Par conséquent, la
fonction d'ambiguïté est dé�nie comme une extension de la fonction d'autocorrélation, qui
décrit la sortie d'un �ltre adapté classique en présence d'un signal provenant d'une cible
a�ectée par un certain Doppler. Cela dit, la sortie du �ltre adapté se distingue selon le
signal choisi : elle peut présenter des lobes secondaires élevés, pouvant engendrer une dé-
gradation des capacités de détection ou des fausses alarmes. En d'autres termes, le niveau
des lobes secondaires présenté en sortie de �ltre permet de mesurer la performance d'une
forme d'onde.

Ce chapitre se propose de chercher des séquences présentant de faibles lobes secon-
daires de la fonction d'ambiguïté. Cette recherche peut être considérée comme un problème
d'optimisation, dont le critère à minimiser est ce niveau même de lobes secondaires. En
particulier, On s'intéressera aux paires et ensembles de Golay (ce choix a été expliqué dans
le chapitre précédent). Le problème ainsi dé�ni est malheureusement non convexe, ce qui
signi�e que sa résolution n'est pas une chose aisée. On suggère donc de tester les méthodes
d'optimisation : une méthode à solution unique (recuit simulé) et une autre, à population
de solution (un algorithme génétique). Quelques simulations permettront de tester leur
e�cacité ont été réaliser.
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3.2. PROBLÈME D'OPTIMISATION : SÉQUENCES À FAIBLE FONCTION
D'AMBIGUÏTÉ 69

Des parties de ce chapitre ont fait objets des publications [69,70].

3.2 Problème d'optimisation : Séquences à faible fonction

d'ambiguïté

Le problème de la séquence binaire à faible autocorrélation (LABS :Low Autocorrelation
Binary Sequence) a été largement étudiés dans la littérature. Il date des années 1960 et
s'est posé pour la première fois dans la communauté des physiques. Il a des applications
dans de nombreux problèmes de communication et d'ingénierie électrique, où des séquences
à faible autocorrélation sont utilisées par exemple comme modulation d'impulsions dans le
radar et sonar [46,71,72]. Pour plus d'applications et l'historique du problème, nous nous
référons aux études existantes [2, 73]. Ainsi, notre problème de séquence à faible fonction
d'ambiguïté est considéré comme une extension de ce problème. On va tout d'abord dé�nir
le problème de LABS avant d'entamer notre problème.

Le problème de séquence binaire à faible autocorrélation (LABS) est un problème
notoirement di�cile. Il consiste à trouver une séquence binaire s = {s0, s1, ..., sN−1}, si ∈
{−1, 1} de longueur N qui minimise la fonction objective E(s) � la somme quadratique de
la fonction d'autocorrélation

E(s) =
N−1∑
k=0

ρ2
s(k) (3.1)

avec ρs(k) l'autocorrélation apériodique des éléments de la séquence s avec la distance k
donnée par :

ρs(k) =

N−k−1∑
i=0

sisi+k, 0 ≤ k ≤ N − 1 (3.2)

Le problème de la séquence binaire à faible autocorrélation (LABS) consiste à trouver une
séquence S de longueur donnée N qui minimise E(S) ou, de manière équivalente, maximise
le facteur de mérite

F (a) =
n2

2E
(3.3)

Vu que notre proposition de la nouvelle mise en forme des séquences de Golay a un fac-
teur de mérite=+∞ comme montré dans le chapitre 2, on a proposé d'étendre ce problème
au problème des séquences binaires à faible fonction d'ambiguïté.

La fonction d'ambiguïté comme déjà dé�ni est donnée par :

X(τ, fd) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t+ τ)exp(j2πfdt)dt (3.4)

où s(t) est le signal transmis, τ est le retard et fd le décalage de fréquence doppler.

Notez que la fonction d'ambiguïté le long de l'axe zéro Doppler (fd = 0) n'est que la
fonction d'autocorrélation de la séquence s :

X(τ, 0) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t+ τ)dt (3.5)

On rappelle ici la mesure (SLr) utilisée comme fonction objective de notre problème.
Cette mesure comme déjà dé�ni est le niveau maximal des lobes secondaires de toutes les
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3.3. FORMULATION DU PROBLÈME POUR PAIRE DE GOLAY 70

coupes de la fonction d'ambiguïté (coupes : τ → X(τ, fd)) :

SLr = 20log10max
τ 6=0
|X(τ, fd)| (3.6)

Notre objectif est de concevoir des séquences binaires de paires et ensembles de Golay
avec un Slr aussi bas que possible a�n d'obtenir une bonne détection des cibles faibles. Ce
problème est considéré comme un problème combinatoire très di�cile ainsi nous proposons
l'utilisation des métaheuristiques algorithmes pour le résoudre.

Par la suite, on va déterminer les paramètres à optimiser pour les paires de Golay ainsi
que pour les ensembles de Golay. De plus, on va e�ectuer des simulations pour résoudre
chacun d'eux.

3.3 Formulation du problème pour paire de Golay

Soit (a, b) une paire complémentaire de Golay de longueur n = 2m. D'après le cha-
pitre précédent, cette séquence peut être construite avec di�érentes valeurs des paramètres
(cj)j=0,m−1 ∈ Zm2 , c, c

′ ∈ Z2 et π la permutation de {0, 1, . . . ,m− 1} :

a(x) =

m−2∑
i=0

xπ(i)xπ(i+1) + (

m−1∑
j=0

cjxj) + c (3.7)

b(x) = a(x) + xπ(0) + c
′

(3.8)

Par conséquent, nous aurons di�érentes séquences qui conduisent à des valeurs de SLr
di�érentes pour une longueur donnée.
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Figure 3.1 � Fonction d'ambiguïté de paire de Golay de longueur n = 128
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Figure 3.2 � Fonction d'ambiguïté de paire de Golay de longueur n = 1024

Les �gures 3.1 et 3.2 présentent la fonction d'ambiguïté de paire de Golay de longueur
128 et 1024 pour une séquence arbitraire et une séquence trouvée après 20 exécutions. On
remarque qu'il y a une amélioration au niveau des lobes secondaires.

A�n d'obtenir des bonnes valeurs de paramètres, l'idée était d'optimiser les deux para-
mètres (cj)j=0,m−1, π et �xer c, c

′
. En e�et, c and c

′
n'ont aucune in�uence sur la valeur

du SLr (i.e quand on change la valeur de c et c
′
, la valeur de rejet SL reste constante).

La solution du problème est donc de trouver (cj)j=0,m−1 et π qui permettent d'avoir
des paires de Golay avec une très faible valeur du SLr.

3.4 Les méthaheuristiques algorithmes proposés

La résolution des problèmes d'optimisation est e�ectuée à l'aide des méthodes d'op-
timisation dont la classi�cation est illustrée dans la �gure 3.3. Une métaheuristique est
formellement dé�nie comme un processus de génération itératif qui guide une heuristique
subordonnée en combinant intelligemment des concepts di�érents pour explorer et exploiter
l'espace de recherche. Des stratégies d'apprentissage sont utilisées pour structurer l'infor-
mation a�n de trouver e�cacement des solutions quasi optimales [74]. Les algorithmes
métaheuristiques font partie de ces techniques approximatives qui peuvent être utilisées
pour résoudre des problèmes complexes.

Plusieurs algorithmes métaheuristiques ont été utilisés pour résoudre le problème des
séquences binaires à faible autocorrélation (LABS). Par exemple le recuit simulé [75, 76],
recherche évolutive [77�80], recherche tabou [81�83], algorithme mémétique [84], recherche
local [71,85,86], et recherche locale hybridée avec relaxation [87], algorithme génétique [88],
etc.

Dans ce chapitre, on a choisi d'appliquer une méthode à solution unique (le recuit

71



3.4. LES MÉTHAHEURISTIQUES ALGORITHMES PROPOSÉS 72

Figure 3.3 � Di�érentes méthodes d'optimisation

simulé (SA)) et une autre, à population de solution (l'algorithme génétique (GA)) pour
résoudre le problème des séquences des paires de Golay à faible fonction d'ambiguïté.

3.4.1 Adaptation du recuit simulé

Le recuit simulé (SA :Simulated Annealing) trouve ses origines dans le formalisme de la
mécanique statistique (algorithme Metropolis [89]). Il a été développé par trois chercheurs
d'IBM, S. Kirkpatrick, C. D. Gelatt et M. P. Vecchi en 1983 [90], et indépendamment par
Cerny en 1985 [91]. Comparé aux autres algorithmes d'optimisation, SA est perçu comme
étant facile à mettre en ÷uvre et moins sensible au piégeage des optima locaux. Il a permis
généralement d'obtenir des résultats très satisfaisants dans divers domaines ce qui a incité
les mathématiciens, les physiciens et les ingénieurs à s'intéresser à cette méthode et à la
développer.

La métaheuristique du SA est inspirée du processus de recuit physique utilisé en mé-
tallurgie, lui-même reposant sur les lois de thermodynamique énoncées par Boltzmann. Le
recuit en métallurgie est un processus visant à réorganiser la structure cristallographique
des métaux en alternant des cycles de refroidissement lent et de réchau�age (recuit), qui
ont pour e�et de minimiser l'énergie du matériau en s'appuyant sur les lois de thermo-
dynamique de Boltzmann. Chaque température est maintenue jusqu'à ce que le matériau
atteigne l'équilibre thermodynamique. Le but était d'obtenir une structure � bien ordonnée
� du matériau à l'état solide d'énergie minimale, tout en évitant les structures � métastables
�, caractéristiques des minima locaux de l'énergie.

Cette méthode est transposée en optimisation pour trouver les extrema d'une fonction :
la fonction objectif, assimilée à l'énergie d'un matériau, est alors minimisée, grâce à l'in-
troduction d'une température �ctive, qui est contrôlée par une fonction décroissante qui
dé�nit un schéma de refroidissement. L'organigramme de l'algorithme du recuit simulé est
schématisé sur la �gure 3.4.

Le processus de SA adapté à notre problème est représenté dans algorithm1. L'algo-
rithme SA commence par générer une solution initiale aléatoire s0 qui est une structure de
données de paramètre π, c et la fonction objective SL_rejection() à minimiser.

À chaque nouvelle itération, une solution snew est générée de manière aléatoire dans
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Figure 3.4 � Organigramme du recuit simulé

le voisinage neighbour(s) (déterminée dans la section structure de voisinage) de la solu-
tion courante s. La solution snew est retenue si si elle est de performance supérieure ou
égale à celle de la solution courante, i.e., f(snew ) ≤ f(s). Dans le cas contraire, snew est
acceptée avec une probabilité P (T, s, snew) = exp(−δT ), où δ est la di�érence entre les va-
leurs de la fonction objective actuelle et la précédente, et T est le paramètre qui simule
la température. Cette probabilité dépend de deux facteurs : d'une part l'importance de la
dégradation (δ = f(snew )-f(s)) � les dégradations plus faibles sont plus facilement accep-
tées ; d'autre part, un paramètre de température T � une température élevée correspond à
une probabilité plus grande d'accepter des dégradations. Ainsi, au début de la recherche,
la probabilité d'accepter des dégradations est élevée et elle diminue progressivement. Par
la suite, la meilleure solution trouvée est stockée dans sbest. On itère ensuite ce procédé, en
gardant la température constante, jusqu'à ce que l'équilibre thermodynamique soit atteint,
concrètement au bout d'un nombre �su�sant � de modi�cations. La température est alors
abaissée, avant d'e�ectuer une nouvelle série de transformations : la loi de décroissance par
paliers de la température est souvent empirique. On va utiliser la loi classique Tk = αTk−1,
telle que α est appelé coe�cient de refroidissement. Ce processus est répété jusqu'à ce que
la température soit proche de 0.

En général, on choisit une température initiale su�samment élevée qui donne une
plus grande liberté d'exploration de l'espace de recherche tout en acceptant de dégrader
sa solution a�n de sortir des optima locaux. Puis, petit à petit, la température diminue
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Algorithm 1 Recuit simulé
1: procedure Recuit simulé(T ,α,Tabs)
2: s0.par1 ← Random π
3: s0.par2 ← Random c
4: [a,b] ← GCP_const(s0.par1, s0.par2)
5: s0.cost ← SL_rejection(a, b)
6: s ← s0
7: sbest ← s
8: while T > Tabs do
9: for iter=1 : iter_max do

10: snew ← neighbour(s)
11: δ ← snew.cost-s.cost
12: if δ < 0 then

13: s ← snew
14: else

15: if e(−δ/T ) >=random(0,1) then
16: s ← snew
17: end if

18: end if

19: if s.cost<sbest.cost then
20: sbest ← s
21: end if

22: end for

23: T ← α T
24: end while

25: return sbest
26: end procedure

jusqu'à atteindre une valeur proche de 0, ce qui signi�e que le procédé n'acceptera plus la
détérioration de la solution, ce qui va lui permettre de converger vers un optimum (que
l'on espère) global.

3.4.2 Structure de voisinage

A�n de réaliser une recherche locale, on considère le voisinage d'une solution s=[π,c],
avec π un vecteur de permutation de longueur m et c vecteur de 1 et 0, obtenu en inter-
vertissant(Swap) deux symboles dans le vecteur π et renverser (Flip) un symbole dans le
vecteur c. Ce voisinage peut être exprimé de manière constructive comme

neighbour(s) = [neighbour(π), neighbour(c)] (3.9)

avec
neighbour(π) = {Swap(π, i, j)|i, j ∈ {1, . . . ,m}} (3.10)

Où
Swap(π1 . . . πi . . . πj . . . πm, i, j) = π1 . . . πj . . . πi . . . πm

et
neighbour(c) = {Flip(c, i)|i ∈ {1, . . . ,m}} (3.11)

Où
Flip(c1 . . . ci . . . cm, i) = c1 . . . abs(ci − 1) . . . cm
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3.4.3 Adaptation de l'algorithme génétique

Les algorithmes génétiques (GA : Genetic Algorithms), issus de la théorie de l'évolution
de Darwin, sont sans conteste la technique la plus populaire et la plus largement utilisée des
algorithmes évolutionnaires. L'origine de ces algorithmes remonte au début des années 1970,
lorsque John Holland et ses étudiants ont mené des recherches sur les systèmes adaptatifs à
l'Université du Michigan [92]. L'ouvrage de référence de David E. Goldberg [93] a fortement
participé à leur essor. La principale di�érence entre ces algorithmes est la représentation
des données de génotype, initialement sous forme de vecteurs binaires et de vecteurs de
permutation, et plus généralement sous forme de chaînes de caractères. Le principe consiste
à simuler le principe d'évolution biologique évoqué plus haut au niveau des chromosomes
des individus. L'organigramme d'un GA est illustré dans la �gure 3.5. L'initialisation de la
population se déroule en premier lieu ; elle est généralement aléatoire, mais des opérateurs
ont été développés [94]. Ensuite, intervient la boucle d'évolution permettant la production
des nouvelles générations de population. Les étapes de ce cycle sont :

� Sélection : Pour déterminer quels individus sont plus enclins à se reproduire, une sé-
lection est opérée. Il existe plusieurs techniques de sélection, les principales utilisées
sont la sélection aléatoire, la sélection par tirage à la roulette (roulette-wheel selec-
tion), la sélection par tournoi (tournament selection), la sélection par rang (ranking
selection), etc [95,96].

� Croisement : L'opérateur de croisement combine les caractéristiques d'un ensemble
d'individus parents (généralement deux) préalablement sélectionnés, et génère de
nouveaux individus enfants. Là encore, il existe de nombreux opérateurs de croise-
ment, par exemple le croisement en un point, le croisement en n-points (n ≥ 2), le
croisement uniforme, etc. La �gure 3.5 illustre que l'application du croisement dé-
pend d'une probabilité, appelée taux de croisement, noté Pc ∈ [0; 1] dont laquelle
l'application de l'opérateur sur les parents sélectionnés va dépendre. Soit x = rand(0,
1), si x > Pc alors les 2 parents sélectionnés ne subiront pas de croisement, et donc
les enfants seront les copies des parents, sinon l'opérateur est appliqué et les enfants
sont des combinaisons des gênes de parents.

� Mutation : Les descendants sont mutés, c'est-à-dire que l'on modi�e d'une façon
aléatoire une partie de leur génotype, en utilisant un opérateur de mutation. La
�gure 3.5 montre que comme pour l'opérateur de croisement, il existe un taux de
mutation, noté Pm ∈ [0, 1], déterminant la proportion de descendants subissant une
mutation. Là encore il y a dans la littérature [97] diverses méthodes la mutation de
Levy, la mutation scramble, etc.

� Remplacement : Le remplacement (ou sélection des survivants), comme son nom
l'indique, remplace certains des parents par certains des descendants permettant
d'établir une nouvelle génération. En �xant la taille de la population, l'opérateur
de remplacement, consiste à insérer les descendants dans la population à la place
des parents, ou de ne conserver que les meilleurs individus parents ou enfants, etc.
A�n de former une nouvelle population, le plus simple est de prendre les meilleurs
individus de la population, en fonction de leurs performances respectives.

Dans l'algorithme 2, nous donnons le processus de l'algorithme génétique adapté à
notre problème pour minimiser la fonction de coût qui est le rejet des lobes secondaires.
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Figure 3.5 � Organigramme d'un algorithme génétique

Ici, pop désigne la population dans laquelle chaque individu est une structure de données
de paramètres (π, c) choisis au hasard. Les parents sont déterminés par la fonction Select
� sélection du tournoi �. Un ensemble de nouveaux individus est généré par la fonction
Recombine1() pour le paramètre π et Recombine2() pour le paramètre c en appliquant un
opérateur de croisement, respectivement, "croisement d'ordre 1" et "croisement uniforme".
Après cela, certains individus de la population sont mutés par Swap pour le paramètre
π et Flip pour le paramètre c (vu dans la section précédente). Dans la dernière étape,
les individus résultants sont ensuite insérés dans la population. Le processus d'évolution
est itéré de génération en génération jusqu'à ce qu'un nombre maximum d'itérations soit
atteint.

Le fait qu'il existe une population de solutions facilite l'exploration de l'espace de re-
cherche. Les meilleures solutions seront favorisées pour participer à la création de nouvelles
solutions, ce qui aura pour e�et de favoriser la combinaison de � bonnes caractéristiques
� et ainsi de trouver l'optimum global.

3.5 Résultats de l'étude

L'objectif de cette section est d'améliorer la valeur du SLr pour une longueur donnée
de la paire de Golay séparée par un intervalle de garde [a0b] dans le contexte d'un radar
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Algorithm 2 Algorithme génétique
1: procedure Algorithme génétique

2: for i=1 to popsize do
3: pop[i].par1 ← Random π
4: pop[i].par2 ← Random c
5: [a,b] ← GCP_const(pop[i].par1, pop[i].par2)
6: pop[i].cost ← SL_rejection(a, b)
7: end for

8: while iter_max not reached do

9: for i=1 to o�size do
10: if recombination is performed (pX ) then
11: parent 1 ← Select(pop)
12: parent 2 ← Select(pop)
13: o�spring[i].par1 ← Recombine1(parent1.par1, parent2.par1)
14: o�spring[i].par2 ← Recombine2(parent1.par2, parent2.par2)
15: else

16: o�spring[i] ← Select(pop)
17: end if

18: if mutation is performed (pm ) then
19: o�spring[i].par1 ← Mutate1(o�spring[i].par1)
20: o�spring[i].par2 ← Mutate2(o�spring[i].par2)
21: end if

22: Evaluate(o�spring[i])
23: end for

24: pop ← Replace(pop, o�spring)
25: end while

26: end procedure

automobile fonctionnant à 77 GHZ et à une bande passante de 600 MHZ.

Ce test a été réalisé avec l'algorithme du recuit simulé (SA) et l'algorithme génétique
(GA). Ces algorithmes ont été exécutés pour des paramètres (π, c) de longueur m ∈ [4, 11]
ce qui est équivalent à des séquences de longueur n ∈ [24, 211]. Vingt exécutions indé-
pendantes ont été e�ectuées pour SA et GA. Les simulations ont été réalisées avec des
paramètres �xes :
Pour SA :

� Température initiale T = 1000.

� Vitesse de refroidissement α = 0,9.

� Température d'arrêt Tabs = 0,001.

Pour GA :

� La taille de la population popsize = 100.

� La probabilité de mutation pm = 1/m.

� La probabilité de croisement pX = 0,9.

Tout d'abord, une simulation sans optimisation a été réalisée 20 fois dans laquelle
les paramètres π et c ont été générés aléatoirement. Le tableau 3.1 montre les résultats
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Table 3.1 � Distribution numérique du SLr sans optimisation sur di�érentes longueurs.

longueur du π, c longueur des séquences Meilleur SLr Moyenne ±σ Mediane

4 16 -61.64 -59.59 ± 1.83 -60.53
5 32 -54.86 -53.34 ± 1.30 -53.52
6 64 -53.22 -50.47 ± 1.55 -50.29
7 128 -47.51 -44.98 ± 1.52 -45.19
8 256 -43.96 -41.61 ±1.59 -41.81
9 512 -39.86 -36.83±1.60 -36.89
10 1024 -37.15 -32.89±2.34 -32.87
11 2048 -33.31 -29.30 ± 2.26 -30.05

obtenus. Il présente le meilleur SLr parmi 20 exécutions, la moyenne et la médiane des
valeurs du SLr. Ces résultats seront utilisés pour évaluer les résultats de l'optimisation.

Ensuite, des simulations ont été faites pour mesurer les performances de SA et GA. Les
deux ont été exécutés avec des initialisations aléatoires des paramètres π et c. Les tableaux
3.2 et 3.3 rapportent pour SA et GA, la meilleure valeur du SLr trouvée, la moyenne et
la médiane, à partir d'un ensemble de 20 exécutions pour chaque longueur. Observez que
les algorithmes SA et GA peuvent trouver des solutions optimales de manière cohérente
pour toutes les longueurs. Une petite di�érence de moins de 1 dB peut être notée pour
les longueurs 256, 1024 et 2048 et dans la moyenne et la médiane du rejet SL à partir
de la longueur 64. Ainsi, nous pouvons dire que les performances de SA sont légèrement
meilleures que celles de GA.

Table 3.2 � Distribution numérique du SLr après optimisation par SA sur di�érentes
longueurs.
Les valeurs en gras indiquent les meilleurs valeurs du SLr

longueur du π, c longueur du GCP Meilleur SLr Moyenne ±σ Mediane

4 16 -63.88 -63.88±0.00 -63.88
5 32 -58.38 -58.38±0.00 -58.38
6 64 -56.23 -56.23 ±0.00 -56.23
7 128 -52.37 -52.37±0.00 -52.37
8 256 -48.49 -48.11± 0.28 -48.15
9 512 -45.41 -44.84±0.75 -45.32
10 1024 -41.08 -40.14± 0.58 -40.11
11 2048 -38.08 -37.11± 0.57 -36.96

La �gure 3.6 représente le meilleur SLr obtenu après 20 exécutions sans optimisation, et
le meilleur trouvé par SA et GA, pour di�érentes longueurs de paire de Golay. Ainsi, nous
pouvons conclure que les algorithmes d'optimisation SA et GA améliorent signi�cativement
la valeur du SLr en d'autre termes ils nous ont permis de trouver les valeurs des paramètres
conduisant à des séquences performantes.

Les �gures 3.7 et 3.8 présentent la superposition des coupes Doppler �xes obtenues pour
des vitesses de 0 à 56 ms−1, avec un pas de 4 ms−1, des paires de Golay non optimisées et
des paires de Golay optimisées par SA pour les longueurs 27=128 et 210 = 1024. On peut
remarquer que l'optimisation a permis de réduire le niveau des lobes secondaires.
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Table 3.3 � Distribution numérique du SLr après optimisation par GA sur di�érentes
longueurs.
Les valeurs en gras indiquent les meilleurs valeurs du SLr

longueur du π, c longueur du GCP Meilleur SLr Moyenne ±σ Mediane

4 16 -63.88 -63.88±0.00 -63.88
5 32 -58.38 -58.38±0.00 -58.38
6 64 -56.23 -55.28 ±0.62 -55.04
7 128 -52.37 -51.93±0.67 -52.20
8 256 -48.15 -47.08± 0.58 -46.99
9 512 -45.41 -44.24±1.03 -44.50
10 1024 -40.67 -39.75± 0.50 -39.73
11 2048 -37.18 -36.09± 0.61 -36.02
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Figure 3.6 � Meilleur SLr pour di�érentes longueur des paires de Golay

3.6 Formulation du problème pour l'ensemble de Golay

Comme vu dans le chapitre précédent, la construction des ensembles de Golay dépend
de di�érents paramètres : les arêtes du graphe, le n÷ud supprimé et le vecteur (cj)j=0,m−1.

En modi�ant ces paramètres (l'arête qui relie di�érents n÷uds, le choix du n÷ud sup-
primé et la valeur du vecteur c), nous pouvons obtenir di�érentes séquences avec di�érentes
valeurs de SLr. Les �gures 3.9 et 3.10 présentent la fonction d'ambiguïté d'un ensemble de
séquences de Golay de longueur 256 et 1024, comme on peut le remarquer, nous pouvons
obtenir une meilleure valeur de SLr après 20 exécutions aléatoires.

Nous possédons donc un problème d'optimisation qui consiste à trouver les paramètres
suivants conduisant à des séquences avec un minimum SLr autant que possible tels que :

� pos un vecteur de permutation de longueur m contenant le nombre de tous les n÷uds
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Figure 3.7 � Optimisation de la fonction d'ambiguïté d'une paire de Golay de longueur
n = 128
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Figure 3.8 � Optimisation de la fonction d'ambiguïté d'une paire de Golay de longueur
n = 1024

tels que m - α présente les n÷uds connectés qui construisent un chemin et le α restant
présente les n÷uds supprimés.

� J un vecteur de permutation de longueur m − α qui contient les indices des n÷uds
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Figure 3.9 � La fonction d'ambiguïté de l'ensemble de Golay de longueur n= 256
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Figure 3.10 � La fonction d'ambiguïté de l'ensemble de Golay de longueur n = 1024

probablement connectés au n÷ud supprimé.

� nJ un scalaire appartient à {1, . . . ,m−α} qui détermine le nombre de n÷uds auxquels
le n÷ud supprimé est connecté.
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� (cj)j=0,m−1 un vecteur de longueur m dont les éléments appartiennent à Z2.

Les trois premiers paramètres nous aident à déterminer les arêtes du graphe pour le calcul
de Q ainsi que le n÷ud supprimé α utilisé dans cette équation qui permit la construction
des ensembles de Golay (dé�nis dans chapitre 2) :

{
Q+

m−1∑
j=0

cjxj + c0 +
α∑
k=1

dkxjk + dxt|dk, d ∈ Z2

}
. (3.12)

avec Q(x) =
∑m−2

i=0 xπ(i)xπ(i+1)

De plus, la taille de l'ensemble dépend du nombre de n÷uds supprimés. Pour simpli�er,
nous nous limiterons au cas pour lequel α = 1.

Par la suite, nous fournirons le processus de l'algorithme du recuit simulé adapté pour
résoudre notre problème. Cet algorithme est connu par sa capacité et son e�cacité pour
faire face à ce type de problème.

3.7 Recuit simulé adapté pour l'ensemble de Golay

On a choisi d'utiliser le recuit simulé pour résoudre le problème des séquences de l'en-
semble de Golay à faible valeur du SLr. Cet algorithme a donné des meilleurs résultats
dans l'étude précédente pour des paires de Golay en comparaison avec l'algorithme géné-
tique ainsi que dans notre article de conférence [86]. Dans ce dernier, on a utilisé le recuit
simulé et le recherche tabou pour trouver des m-séquences avec une valeur de mérite de
facteur élevée et les meilleurs résultats ont été trouvé par le recuit simulé (SA).

Les principales étapes de l'algorithme SA pour résoudre notre problème, qui consiste à
trouver les paramètres conduisant à des séquences minimisant la fonction objective (SL_
rejet (a1, a2, a3,a4)), pourrait être décrit comme suit. Le processus de l'algorithme est
montré dans l'algorithme 3.

1. Générer aléatoirement une solution initiale s0 [pos,J,nJ ,c] qui conduit à construire
aléatoirement des séquences d'ensemble de Golay (a1, a2, a3, a4) par la fonction
GCP_const (pos, J, nJ , c ).

2. Créer le voisin de la solution snew en apportant quelques modi�cations à la solution
actuelle (voir la partie du voisin).

3. Calculer la di�érence entre les valeurs actuelles et précédentes de la fonction objectif
δ ; si la fonction objective de snew est améliorée, snew est acceptée, sinon si snew est
pire que la solution actuelle, elle est acceptée en fonction de la fonction de probabilité
spéci�ée P (T, s, snew) = exp(−δT ), a�n d'étendre la zone de recherche et d'éviter d'être
piégé dans un optimum local.

4. Une fois que snew est accepté, la température est réduite en fonction de la vitesse
de refroidissement ; on utilisera la loi classique Tk = αTk−1 , telle que α est appelé
coe�cient de refroidissement. Au fur et à mesure que la température diminue, la
probabilité de passer à une solution pire est également diminuée, contrôlant ainsi
le caractère aléatoire d'une recherche, qui simule un refroidissement lent dans un
processus de recuit du métal visant à atteindre un état cristallin parfait.
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5. A�n de s'émuler cet équilibre, un certain nombre d'itérations sont généralement e�ec-
tuées à une température spéci�que avant de diminuer la température. En�n, lorsque
la température est proche de zéro, la probabilité d'accepter les pires solutions est très
faible, donc l'algorithme converge vers une solution optimale.

Algorithm 3 Le recuit simulé pour résoudre le problème des séquences de l'ensemble de
Golay à faible valeur du SLr
1: procedure Recuit simulé(T ,α,Tabs)
2: s0.par1 ← Random pos

3: s0.par2 ← Random J

4: s0.par3 ← Random nJ
5: s0.par4 ← Random c

6: [a1,a2,a3,a4] ← GCP_const(s0.par1, s0.par2, s0.par3, s0.par4)
7: s0.cost ← SL_rejection(a1,a2,a3,a4)
8: s ← s0
9: sbest ← s

10: while T > Tabs do
11: for iter=1 : iter_max do

12: snew ← neighbour(s)
13: δ ← snew.cost-s.cost
14: if δ < 0 then

15: s ← snew
16: else

17: if e(−δ/T ) >=random(0,1) then
18: s ← snew
19: end if

20: end if

21: if s.cost<sbest.cost then
22: sbest ← s
23: end if

24: end for

25: T ← α T
26: end while

27: return sbest
28: end procedure

voisinage : A�n de réaliser une recherche locale, nous considérons le voisinage
d'une solution snew = [neighbour(pos), neighbour(J), neighbour(nJ), neighbour(c)] qui
contiennent quatre voisinages des paramètres. Le voisinage des deux premiers paramètres
est obtenu en intervertissant(swapping) deux éléments dans les vecteurs pos et J :

neighbour(pos) = {Swap(pos, i, j)|i, j ∈ {1, . . . ,m}} (3.13)

neighbour(J) = {Swap(J, i, j)|i, j ∈ {1, . . . ,m− n}} (3.14)

Où
Swap(J1 . . . Ji . . . Jj . . . Jm, i, j) = J1 . . . Jj . . . Ji . . . Jm

tandis que le voisinage du troisième et du dernier paramètres sont obtenus respective-
ment en changeant la valeur de nJ pour que la nouvelle valeur appartienne à {1, . . . ,m−α}

neighbour(nJ) = {nJ = v|v ∈ {1, . . . ,m− α}} (3.15)

83



3.8. RÉSULTAT DE L'ÉTUDE 84

et en retournant (�ipping) un élément dans le vecteur c :

neighbour(c) = {Flip(c, i)|i ∈ {1, . . . ,m}} (3.16)

Où
Flip(c1 . . . ci . . . cm, i) = c1 . . . |ci − 1| . . . cm

Exemple 3.1 Prenons un exemple pour assimiler la notion de voisin des paramètres. Soit
pos=[4 3 1 2], J =[ 3 1 2], nJ = 2, c=[1 0 1 0]. Donc :

� neighbour(pos)=[4 2 1 3] en échangeant(swapping) les deux positions i=2 et j=3.

� neighbour(J)=[2 1 3] en échangeant(swapping) les deux positions i=1 et j=3.

� neighbour(nJ)=1 en choisissant au hasard un nombre appartenant à {1, . . . ,m−α}.

� neighbour(c)=[1 0 1 1] en retournant (�ipping) un élément de la position i=4.

3.8 Résultat de l'étude

Cette section rapporte nos résultats de simulation de l'optimisation avec SA pour trou-
ver des solutions optimales. L'objectif est d'améliorer la valeur du SLr des séquences de
l'ensemble de Golay [a10a20a30a4] dans le contexte d'un radar automobile fonctionnant à
77 GHZ et à une bande passante de 600 MHZ.

Des simulations avec SA ont été exécutées pour di�érentes longueurs de séquences
n ∈ [23, 210]. Vingt exécutions indépendantes ont été e�ectuées pour chaque longueur avec
des initialisations aléatoires. Notez que les paramètres SA utilisés lors des simulations sont
les suivants :

� Température initiale T = 1000.

� Vitesse de refroidissement α = 0,9.

� Température d'arrêt Tabs = 0,001.

� Nombre maximum d'itérations dans une température itermax= 250.

A�n d'évaluer l'e�cacité des résultats d'optimisation SA, une simulation sans optimi-
sation a été e�ectuée 20 fois pour chaque longueur dans laquelle les paramètres (pos, J,
nJ , c) ont été initialisés de manière aléatoire. Les résultats sont rapportés dans le tableau
3.4 pour les séquences de l'ensemble de Golay. Il présente le meilleur SLr, la moyenne et
la médiane de 20 exécutions.

Ensuite, des simulations avec SA ont été réalisées pour évaluer les performances de
l'optimisation. Le tableau 3.5 présente nos résultats pour les séquences de l'ensemble de
Golay. Le tableau montre le meilleur SLr, la moyenne et la médiane, à partir d'un ensemble
de 20 exécutions pour chaque longueur. Nous pouvons facilement voir que l'algorithme SA
peut considérablement améliorer le SLr pour toutes les longueurs notamment à partir de
la longueur 25.

La �gure 3.11 montre le gain en termes de SLr des séquences d'ensemble de Golay, pour
di�érentes longueurs. Comme on peut le voir, il y a un gain important surtout à partir de
la longueur 25 arrivant jusqu'à 20 dB.
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Table 3.4 � Distribution numérique du SLr pour des ensembles de Golay sans optimisa-
tion sur di�érentes longueurs.

Longueur des séquences Meilleur SLr Moyenne ±σ Mediane

8 -107.23 -67.39 ± 17.31 -58.38
16 -99.27 -61.07 ± 16.26 -52.36
32 -58.38 -52.78 ± 3.13 -53.61
64 -52.36 -47.11 ± 3.38 -48.84
128 -46.37 -41.74 ± 2.18 -41.48
256 -43.69 -37.20 ±2.92 -35.84
512 -35.09 -32.01±2.08 -32.29
1024 -30.63 -28.24±1.68 -28.48

Table 3.5 � Distribution numérique du SLr pour des ensembles de Golay après optimi-
sation avec SA sur di�érentes longueurs.
Les valeurs en gras indiquent les meilleurs valeurs du SLr

Longueur des séquences Meilleur SLr Moyenne ±σ Mediane

8 -110.75 -110.75 ± 0.00 -110.75
16 -101.57 -101.57 ± 0.00 -101.57
32 -90.97 -90.97 ± 0.00 -90.97
64 -80.71 -80.71 ± 0.00 -80.71
128 -69.55 -69.52 ± 0.09 -69.55
256 -60.26 -60.10 ±0.20 -60.26
512 -49.41 -49.13±0.17 -49.00
1024 -39.56 -39.05±0.26 -39.05
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Figure 3.11 � Meilleur SLr pour di�érentes longueur des ensembles de Golay
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A�n de montrer l'amélioration du rejet des lobes secondaires dans la fonction d'am-
biguïté, nous avons tracé sur les �gures 3.12 et 3.13 la superposition des coupes Doppler
�xes obtenues pour des vitesses de 0 à 56 ms−1, avec un pas de 4 ms−1, des séquences
d'ensemble de Golay non optimisées et des séquences d'ensemble de Golay optimisées par
SA pour la longueur 27=128 et 210 = 1024. Ainsi, nous pouvons conclure que l'algorithme
d'optimisation SA a montré son e�cacité pour diminuer la valeur de SLr. Par conséquent,
les valeurs des paramètres conduisant à des séquences à faible SLr ont été trouvées.
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Figure 3.12 � Optimisation de la fonction d'ambiguïté de l'ensemble de Golay de longueur
n = 128
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Figure 3.13 � Optimisation de la fonction d'ambiguïté de l'ensemble de Golay de longueur
n = 1024
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3.9 Conclusion

Ce chapitre s'est proposé de résoudre le problème d'optimisation des séquences de Golay
à faible fonction d'ambiguïté que nous avons dé�ni précédemment. À notre connaissance,
ce problème n'a pas été traité auparavant. Il est rassurant de noter que sa résolution permet
d'obtenir des séquences dont la fonction d'ambiguïté a�che l'aspect souhaité.

On a tout d'abord déterminé les deux paramètres qui in�uencent la construction des
paires de Golay. Ensuite, nous avons appliqué le recuit simulé (SA) et l'algorithme génétique
(GA) pour trouver les valeurs des paramètres conduisant à des paires de Golay avec une
valeur de SLr plus faible. Les résultats de la simulation ont démontré l'e�cacité et la
capacité des deux algorithmes à résoudre ce genre de problème pour di�érentes longueurs.
De plus, on a constaté que SA est légèrement meilleur que GA.

Par la suite, nous avons appliqué SA, qui a prouvé son e�cacité pour résoudre ce type
de problème, dans le cas de l'ensemble de Golay. Tout d'abord, nous avons déterminé les
paramètres qui in�uencent la construction des séquences d'ensemble de Golay qui, parmi
eux, permettent de déterminer les arêtes qui relient les di�érents n÷uds du graphe ainsi que
le n÷ud supprimé. Ensuite, nous avons adapté l'algorithme SA pour trouver les paramètres
conduisant à un ensemble de Golay avec un SLr minimum que possible. Les résultats de
la simulation ont démontré l'e�cacité et la capacité de SA à améliorer le SLr avec un gain
pouvant atteindre 20 dB.

Finalement, les simulations réalisées dans ce chapitre ont montré que les ensembles de
Golay ont des meilleurs résultats en comparaison aux paires de Golay.
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CHAPITRE 4

ESTIMATION DE LA DISTANCE ET LA VITESSE POUR LE
RADAR D'AIDE À LA CONDUITE EN UTILISANT LES FORMES

D'ONDE BASÉS GOLAY

4.1 Introduction

Le développement des systèmes de prévention des accidents est devenu une des pré-
occupations principale des industriels automobiles et des chercheurs a�n de contribuer à
l'amélioration de la sécurité routière. Ce besoin de sécurité ne cesse de pousser au déve-
loppement des systèmes électroniques destinés à la prévention de collisions entre véhicules,
l'assistance au parking, la détection de l'angle mort, etc.

Nous nous intéressons, plus spéci�quement, aux radars de prévention de collisions ou
radars anti-collisions. La première tâche de ce système est la détection d'un obstacle devant
un véhicule équipé. Ensuite, vient la fonction de maintien d'une distance minimale de
sécurité par une commande automatique agissant sur les freins du véhicule a�n d'éviter
toute collision avec l'obstacle. Dans ce contexte, il est nécessaire d'avoir une estimation
�able de la position et de la vitesse du véhicule cible. Ces informations sont fournies par le
radar et sont liées au temps de propagation du signal ré�échi par la cible et à la fréquence
Doppler induite par son mouvement relatif. Ainsi, le choix de la forme d'onde radar est
un facteur déterminant pour ses performances. En e�et, la forme d'onde choisie permet de
déterminer les capacités de détection, la précision de l'estimation de distance et de vitesse
et la puissance de résolution des cibles voisines.

Ici, on va s'intéresser à l'emploi des paires, plus généralement ensembles, de Golay
mises en forme par des signaux de forme rectangulaire pour les radars d'aide à la conduite
automobile. Grâce à une émission de type multipulse, on va exploiter les bonnes proprié-
tés de ces séquences a�n d'assurer des performances satisfaisantes de la détection et de
l'estimation pour ce type de radar. Dans ce chapitre, nous présenterions dans un premier
temps le principe du système anti-collision, ensuite nous décrivions la forme d'onde trans-
mise pour la paire et l'ensemble de Golay utilisée dans la con�guration multipulse. Par la
suite, nous fournirons le schéma du récepteur proposé pour une telle forme d'onde, ainsi
que l'entrée-sortie de chaque bloc. Ce récepteur est basé sur le �ltre adapté, utilisée pour
la détection et l'estimation de la distance et la vitesse des cibles.
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Une partie de ce chapitre a fait l'objet d'une publication [98].

4.2 Principe de l'anti-collision

Le système anti-collision détermine la distance séparant le véhicule équipé du véhicule
cible, ainsi que la vitesse relative de ce dernier. Dans un cas simple de conduite en �le, tel
que le décrit la �gure 1, les véhicules a et b se suivent a une distance D, avec des vitesses
respectives Va, et Vb. Le but d'un système anti-collision est de maintenir une distance
minimale de sécurité entre le véhicule équipé (véhicule a) et un véhicule obstacle (véhicule
b), �gure 1.11. La valeur de cette distance de sécuritéDs est calculée par l'équation suivante
[99,100] :

Ds =
V 2
a

2γa
−
V 2
b

2γb
+ VaTr +M (4.1)

avec γa et γb les paramètres de freinage (en m/s2) respectifs des véhicules a et b, Tr le
temps de réaction e�ectif et M la marge résiduelle.

Si la distance D est inférieure à la distance de sécurité Ds, le système prévient le
conducteur du danger, selon son type, soit en générant un bip sonore (système manuel),
soit en actionnant directement sur les freins du véhicule (système automatique).

La distance de sécurité est très relative puisque la décélération de chaque véhicule
dépend de la qualité du freinage, conditions de la route et chargement du véhicule. En
plus, le temps de réaction d'un conducteur dépend de son âge, sa santé et son état d'esprit
et physique.

Figure 4.1 � Principe de l'anticollision

4.3 Les séquences de Golay pour le radar et les systèmes de

communication

Les séquences complémentaires de Golay (GCS) ont trouvé de larges applications dans
le radar et les systèmes de communication grâce à leur propriété importante d'autocorré-
lation complémentaire.

Par exemple, les formes d'onde basées sur les codes de Golay ont été combinées avec
les codes d'Alamouti pour obtenir une compression d'impulsions pour un système radar
polarimétrique multicanal [101]. Les paires complémentaires de Golay ont aussi été recom-
mandées pour la nouvelle génération des radars guidés (GUIDAR) [102].
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Dans la détection radar de cibles, des techniques de traitement du signal utilisant
des formes d'onde complémentaires de Golay dans des séquences de Reed-Müller ont été
proposées pour améliorer les performances de détection dans des scénarios impliquant
plusieurs cibles Doppler non nulles [103]. Des séquences complémentaires de Golay ont
également été utilisées pour coder des sous-impulsions de Costas [104]. Leurs résultats
indiquent une réduction signi�cative des lobes secondaires par rapport à la même forme
d'onde à sauts de fréquence codée avec le code de Barker.

Pour la localisation des canalisations enfouies, l'utilisation du radar basé sur des sé-
quences complémentaires de Golay a permis d'améliorer considérablement le rapport signal-
bruit et d'avoir une bonne capacité de détection par rapport au radar à signal de fréquence
échelonnée [105].

Dans les systèmes radar à pénétration de sol (GPR) existants [106], les séquences de
Golay ont été utilisé pour améliorer le rapport signal/bruit (SNR) et réduire les niveaux
de lobes secondaires qui peuvent masquer les cibles les plus faibles. Les auteurs ont montré
que les performances de ces séquences sont considérées comme meilleures que celles des
séquences binaires pseudo-aléatoires (PRBS), Barker ou d'autres séquences de longueur
maximale.

Pour détecter e�cacement la faible respiration d'une personne quasi statique dans des
conditions complexes de traversée de paroi et de sol, les auteurs [107] proposent un nouveau
système de détection de points d'observation multiples composé de plusieurs radars codés
complémentaires Golay dans lesquels la communication et la synchronisation sont e�ectuées
sans �l. Ils ont prouvé que ce système radar proposé peut détecter une cible respirante à
21 m derrière un mur de briques ou une cible respirante derrière deux niveaux de planchers
en béton armé, validant l'e�cacité d'une multi-observation mode de travail ponctuel pour
la détection e�cace de la respiration humaine faible.

Dans le contexte des systèmes de communication, plusieurs travaux ont été réalisés ré-
cemment pour l'utilisation des séquences de Golay comme mots de code dans les systèmes
OFDM (Orthogonal Frequency-Division Multiplexing). En particulier, les principaux résul-
tats dans ce contexte sont ceux développés par Davis et Jedwab [59] et Paterson [67]. Dans
le sens parallèle, des séquences complémentaires ont également été utilisées dans l'accès
multiple par division de code (CDMA) [108].

Dans la suite de ce chapitre, nous allons décrire la forme d'onde basée sur les séquences
de Golay en multipulse pour le radar automobile, ainsi que le récepteur proposé pour une
telle forme d'onde qui sera utilisé pour la détection et l'estimation des paramètres.

4.4 Formes d'onde à base de Golay pour radar

Dans cette section, nous proposons l'utilisation des paires plus généralement l'ensemble
de Golay, mis en forme par des signaux de forme rectangulaire, pour le radar automobile
dans une con�guration multipulse.

Dans le chapitre 2 nous avons montré le bon comportement de l'utilisation des paires,
plus généralement les ensembles, de Golay, dans une transmission multipulse en termes de
rejection des lobes secondaires de la fonction d'ambiguïté (SLr). On a vu en particulier
que les niveaux d'isolation peuvent atteindre l'ordre -61dB pour le cas du radar automobile
fonctionnant à 77GHz. Les �gures 4.2 et 4.3 présentent la forme d'onde proposée qui est
constituée de séquences individuelles d'une paire, ou plus généralement d'un ensemble, de
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Golay émises sur des intervalles successifs. Comme on peut le voir, la durée de chacune des
séquences de Golay que ça soit paire (a, b) ou ensemble (a1,a2, a3, a4) est égale à nTc, où
Tc est le temps de chip et n est la longueur des séquences. La durée de l'intervalle de garde
(vecteur nul) qui sépare les séquences est égale à Tg.

Figure 4.2 � Forme d'onde de la paire de Golay en émission multipulse

Figure 4.3 � Forme d'onde de l'ensemble de Golay en émission multipulse

A�n d'éviter toute ambiguïté dans la mesure de distance, la durée maximale du retard
τmax d'une cible située à une distance maximale dmax doit satisfaire la relation suivante :

(τmax + nTc) ≤ (nTc + Tg) (4.2)
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Soit
τmax ≤ Tg avec τmax =

2dmax
c

À noter que l'ajustement de la bande passante utilisée est assuré par la durée des chips
qui constituent les séquences. Le choix d'une durée des chips, qui correspond à une large
bande passante, permet d'assurer une excellente résolution en distance (la résolution en
distance est directement liée à l'inverse de la bande) tandis qu'en considérant une durée
su�sante pour le multipulse nous assurons une meilleure résolution en vitesse (la résolution
de vitesse est directement liée à l'inverse de la durée du signal).

Dans ce qui suit, nous décrirons notre proposition de récepteur utilisé pour détecter et
estimer les paramètres des cibles.

4.5 Réception et estimation des paramètres

Dans cette section, nous présenterons notre proposition des blocs de réception d'une
forme d'onde basée Golay pour estimer la distance et la vitesse à partir respectivement du
retard τ et de la fréquence Doppler fd sachant que d = τc

2 et v = fdc
2f0

avec f0 la porteuse
et c la vitesse de la lumière.

Le récepteur proposé est basé sur la corrélation réalisée par le �ltre adapté qui permet
de maximiser le rapport signal-bruit. A�n de béné�cier de la complémentarité des séquences
de Golay, notre proposition consiste à e�ectuer la corrélation entre l'impulsion émise et
l'impulsion reçue de durée égale à celle de l'intervalle de garde séparant les séquences.

Par la suite, nous fournirons un exemple de l'estimation de la distance et la vitesse en
utilisant la paire et l'ensemble de Golay.

4.5.1 Récepteur radar proposé

Soit un signal transmis se constitue de M séquences, en d'autre termes ayant M/N
répétitions d'un ensemble de Golay de N séquences.

La �gure 4.4 présente le schéma du récepteur, le signal reçu est commuté à travers un
démultiplexeur en M/N voies. Des exemples des signaux à l'entrée-sortie du démultiplexeur
pour le cas d'une paire de séquences (N = 2) et pour le cas d'un ensemble de séquences
(N= 4) sont montrés respectivement sur les �gures 4.5 et 4.6. À noter que l'e�et Doppler
sur les séquences n'a pas été mis en évidence dans ces �gures pour des raisons de simplicité.

Le signal reçu au kème voie sera donc constitué d'une séquence de longueur N(n+ Tg
Tc )

de la forme
sk = [0τa

k
10Tga

k
2 . . . a

k
N0(Tg−τ)] (4.3)

où 0x est un vecteur nul d'une durée égale à x.

Pour chacune des sorties du démultiplexeur, une étape de �ltrage adapté est alors
e�ectuée. A�n de béné�cier de la propriété des séquences complémentaires, le �ltrage est
réalisée sur une durée égale à Tg, en fait :

Soit ek = [ak10Tga
k
2 . . . a

k
N0Tg ] une seule répétition du signal transmis . Ainsi, la corré-

lation de ek et sk réalisée par le �ltre adapté est donnée par
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Figure 4.4 � Schéma du récepteur pour les séquences de Golay en multipulses.

Figure 4.5 � Exemple de signaux à l'entrée et à la sortie du démultiplexeur pour les
séquences de paires de Golay.

ρeksk(`) = ek ? sk (4.4)

=

N(n+
Tg
Tc

)−1−`∑
i=0

eki s
k
i+` ` = 0, . . . ,

Tg
Tc
− 1 (4.5)
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Figure 4.6 � Exemple de signaux à l'entrée et à la sortie du démultiplexeur pour les
séquences de l'ensemble de Golay.

Nous décomposons la somme calculée dans l'équation 4.5 en des sommes sur des inter-
valles de longueur n+ τ

Tc
et Tg

Tc
− τ

Tc
pour un décalage ` donné,

ρeksk(`) =

n+ τ
Tc
−1−`∑

i=0

eki s
k
i+` +

n+
Tg
Tc
−1−`∑

i=n+ τ
Tc
−`

eki s
k
i+` + · · ·+

Nn+(N−1)
Tg
Tc

+ τ
Tc
−1−`∑

i=(N−1)(n+
Tg
Tc

)−`

eki s
k
i+`

+

N(n+
Tg
Tc

)−1−`∑
i=Nn+(N−1)

Tg
Tc

+ τ
Tc
−`

eki s
k
i+`.

(4.6)

On peut facilement remarquer que le produit eki s
k
i+` est nul pour i appartenant aux inter-

valles suivants

[αn+ (α− 1)
Tg
Tc

+
τ

Tc
α(n+

Tg
Tc

)− 1], α = 1, 2, . . . , N.

Donc,

ρeksk(`) =

n+ τ
Tc
−1−`∑

i=0

eki s
k
i+` + · · ·+

Nn+
Tg
Tc

+ τ
Tc
−1−`∑

i=n+
Tg
Tc
−`

eki s
k
i+`, ` = 0, . . . ,

Tg
Tc
− 1 (4.7)
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De même, on peut constater que les sommes sur les intervalles

[(α− 1)(n+
Tg
Tc

) αn+ (α− 1)
Tg
Tc

+
τ

Tc
− 1], α = 1, 2, . . . , N.

sont des produits de convolution des séquences aα et eux-mêmes retardés de τ
Tc
. En�n,

nous obtenons

ρeksk(`) = ρa1(`− τ

Tc
) + ρa2(`− τ

Tc
) + . . .+ ρaN (`− τ

Tc
), ` = 0, . . . ,

Tg
Tc
− 1 (4.8)

Ce qui correspond à un pic à l'instant τ (ce qui véri�e la propriété des séquences complé-
mentaires de Golay (2.35)) :{

ρeksk(`) = 0 pour ` 6= τ
Tc

ρeksk( τTc ) =
√
E

(4.9)

où E est l'énergie du multipulse.

Pour pouvoir déterminer le retard τ , les signaux à la sortie des �ltres adaptés sont
d'abord retardés (alignés) puis sommés de manière non cohérente (en module). Dans un
second temps, ils sont multiplexés à l'aide d'un commutateur qui est activé pendant une
durée égale à N (nTc+Tg) pour chaque sortie k à partir de l'instant τ+(k−1)N(nTc+Tg).
Le signal résultant est ensuite échantillonné avec un pas de N(nTc +Tg) avant d'appliquer
le périodigramme qui permet d'estimer la fréquence Doppler.

4.5.2 Exemple d'estimation de paramètres

Deux exemples de simulations sont donnés, le premier en utilisant les séquences d'une
paire de Golay et le deuxième en utilisant un ensemble de Golay constitué de quatre
séquences chacun d'eux dans une con�guration multipulse pour un radar automobile fonc-
tionnant à 77GHz. Les deux exemples vont illustrer les sorties des di�érents blocs récepteurs
et l'estimation des paramètres. Ainsi, les paramètres de simulation sont les suivants :

� La longueur de chaque séquence est n = 32.

� Le temps chip est Tc =
1

6
10−8s ce qui revient à une bande passante de 600MHz.

� Les séquences sont séparées par un intervalle de garde de durée égale à 32Tc.

� Le signal émis est constitué de M = 32 séquences (16 répétitions de la paire et 8
répétitions de l'ensemble de quatre).

� La cible est à une distance de 3,75m équivalente à τ = 15Tc.

� La vitesse cible est de 288Km/h équivalente à la fréquence doppler fd = 41.06KHz.

� Simulation réalisée pour un rapport signal sur bruit de 10dB.

La partie réelle du signal à l'entrée du démultiplexeur est montrée dans la �gure 4.7.
Il s'agit du signal émis a�ecté par la fréquence Doppler et retardé en temps par τ . Nous
avons à titre d'exemple tracé les parties réelles des signaux à l'entrée et à la sortie du
premier, le milieu (M4 )th et le dernier �ltre adapté dans la �gure 4.8. De plus, nous avons
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Figure 4.7 � Exemple de la partie réelle du signal à l'entrée du démultiplexeur et du
zoom (à droite)
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Figure 4.8 � Exemple de la partie réelle des signaux en entrée (première colonne) et de
la sortie des �ltres adaptés (deuxième colonne) et du zoom de la sortie (dernière colonne)
pour la paire de Golay

tracé le zoom des signaux en sortie de ces �ltres. Nous pouvons constater que les signaux
résultants sont des pics d'amplitudes di�érentes.

La �gure 4.9 présente la partie réelle de la somme de toutes les sorties alignées des
�ltres adaptés ce qui conduit à estimer le retard τ . La distance estimée pour cet exemple
est de 3,75m. La partie réelle de la sortie de l'échantillonneur et la sortie du bloc FFT sont
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tracées dans la �gure 4.10. Le spectre de la �gure 4.10 - (à droite) est calculé en utilisant
l'opération du zéro padding vu que le nombre de points disponibles est limité dans cet
exemple. On note que le spectre en sortie du bloc FFT est un pic qui correspond à une
fréquence Doppler de fd = 41,06KHz. Ainsi, la vitesse estimée pour cet exemple est de
288km/h.
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Figure 4.9 � Partie réelle de la somme de toutes les sorties alignées des �ltres adaptés
pour la paire de Golay
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Figure 4.10 � Signaux à l'entrée (partie réelle du signal à la sortie de l'échantillonneur)
(à gauche) et à la sortie (Spectre à la sortie du bloc FFT) du bloc FFT (à droite) pour la
paire de Golay

Les �gures 4.11, 4.12, 4.13 et 4.14 montrent les résultats qu'on peut obtenir pour
l'ensemble de Golay. Comme on peut le voir, la distance et la vitesse sont bien estimées
respectivement à 3,75m et 288km/h.

À noter que les exemples sont dimensionnés pour permettre à ce que l'entrée-sortie
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Figure 4.11 � Exemple de la partie réelle du signal à l'entrée du démultiplexeur et du
zoom (à droite) de l'ensemble de Golay
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Figure 4.12 � Exemple de la partie réelle des signaux en entrée (première colonne) et de
la sortie des �ltres adaptés (deuxième colonne) et du zoom de la sortie (dernière colonne)
de l'ensemble de Golay

des di�érents blocs du récepteur radar considérés soit clairement visualisée et ne sont pas
optimisés. Dans les exemples, la mesure de la distance et de la vitesse ne re�ète pas les
capacités d'estimation qui peuvent être obtenues en utilisant la forme d'onde basée sur des
séquences de Golay multipulse.

Dans ce qui suit, nous présenterons les résultats des simulations et les performances de
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Figure 4.13 � Partie réelle de la somme de toutes les sorties alignées des �ltres adaptés
pour l'ensemble de Golay
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Figure 4.14 � Signaux à l'entrée (partie réelle du signal à la sortie de l'échantillonneur)
(à gauche) et à la sortie (Spectre à la sortie du bloc FFT) du bloc FFT (à droite) pour
l'ensemble de Golay

l'estimation de la distance et de la vitesse pour des exemples plus réalistes de forme d'onde
pour une mise en ÷uvre pratique.

4.6 Analyse des performances

Dans cette section, nous analyserons les performances d'une forme d'onde plus réaliste
basée sur les séquences de Golay avec et sans intervalle de garde. Ces séquences seront
utilisées dans une con�guration multipulse pour une mise en ÷uvre pratique.

Les simulations sont réalisées dans le cas d'un radar automobile fonctionnant à 77GHz ;
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Deux exemples de simulations sont donnés, le premier en utilisant les séquences d'une paire
de Golay de longueur n = 1024 et la deuxième en utilisant un ensemble de Golay constitué
de quatre séquences de longueur n = 512 chacune. Pour les deux exemples :

� La durée d'un chip est égale à Tc = 1
610−8s ce qui correspond à une bande passante

de 600MHz.

� La durée des intervalles de garde est Tg = 800Tc ce qui correspond à une distance
maximale mesurable de 200m.

� La durée totale du signal est �xée à 5,2ms.

� Le signal émis est composé de M = 1712 séquences pour le cas de la paire(M2 = 856
répétitions de la paire).

� Le signal émis est constitué de M = 2380 séquences pour le cas de l'ensemble de
Golay (M/4 = 595 répétitions de l'ensemble).

A�n d'évaluer les performances de l'estimation de distance et de vitesse, nous utiliserons
les mêmes séquences pour les séquences de Golay avec et sans intervalle de garde.

Prenons l'exemple d'une voiture avec :{
Distance = 50m
V itesse = 288km/h.

Sur les �gures 4.15 et 4.16, on présente les courbes de l'écart-type de la séquence de paires
de Golay avec intervalle de garde et la séquence de paires de Golay concaténée, pour l'erreur
d'estimation de la distance et de la vitesse, en fonction du rapport signal sur bruit (SNR)
variant entre -10dB et 40dB.

On voit que de bons résultats sont obtenus pour la séquence proposée avec intervalle
de garde dans cet exemple de simulations. En e�et, comme le montrent les �gures 4.15 et
4.16, la mesure de distance et la vitesse sont respectivement correctement déterminées à
partir de SNR = 8dB et SNR = 7dB pour la séquence proposée avec intervalle de garde
et de SNR = 13dB et SNR = 11dB pour la séquence concaténée. Ainsi, l'utilisation des
formes d'onde de paires de Golay avec intervalle de garde permet une bonne estimation de
la cible pour une valeur de SNR moins que la séquence concaténée.

Les �gures 4.17 et 4.18 montrent le type de résultat qu'on peut obtenir pour les en-
sembles de Golay. La mesure de distance et la vitesse sont correctement déterminées à
partir de SNR = 8dB pour la séquence proposée avec intervalle de garde et pour la sé-
quence concaténée la mesure de distance et la vitesse sont correctement déterminées à
partir de SNR = 28dB et SNR = 27dB. Cela veut dire que l'utilisation des ensembles de
Golay séparés par un intervalle de garde permet une estimation �able de la distance et la
vitesse pour des faibles valeurs de SNR en comparaison avec les séquences concaténées.

A�n d'obtenir une conclusion plus générale, nous considérons les 24 combinaisons (d,
v) avec d = 1, 50, 100, 150 m et v = -180, -60, 60, 180, 240, 360 km/h ( la vitesse
est comptée positivement lorsque la cible approche). Les �gures 4.19 et 4.20 montrent le
maximum, le minimum et la moyenne de l'écart type pour la forme d'onde de la paire de
Golay avec et sans intervalle de garde. Notez que dans les �gures 4.19 et 4.20, le seuil de
détection maximum est inférieur à 15dB (14dB pour l'estimation de distance et 13dB pour
l'estimation de vitesse) et le seuil minimum atteint -8dB pour la paire de Golay proposée
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Figure 4.15 � La performance de distance en utilisant une paire de Golay avec et sans
intervalle de garde en multipulses (d = 50m, v = 288km/h)
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Figure 4.16 � La performance de vitesse en utilisant une paire de Golay avec et sans
intervalle de garde en multipulses (d = 50m, v = 288km/h)

avec intervalle de garde. De plus, le seuil de détection maximum est supérieur à 15dB (20dB
pour l'estimation de distance et 18dB pour l'estimation de vitesse) et le seuil minimum
atteint -6dB pour la paire de Golay sans intervalle de garde. Ainsi, le seuil de détection
correspond à la valeur du SNR lorsque l'écart type est inférieur à 1m pour l'estimation de
la distance et à 1km/h pour l'estimation de la vitesse. En dessous du seuil, les performances
sont très mauvaises. Ceci exprime le fait qu'aux faibles valeurs de SNR, on a de mauvaises
détections.

Par conséquent, l'utilisation de la forme d'onde proposée telle que décrite dans ce
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Figure 4.17 � La performance de la distance en utilisant ensemble de Golay avec et sans
intervalle de garde en multipulses (d = 50m, v = 288km/h)
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Figure 4.18 � La performance de la vitesse en utilisant ensemble de Golay avec et sans
intervalle de garde en multipulses (d = 50m, v = 288km/h)

chapitre nous a permis d'obtenir de très bonnes performances en termes d'estimation de
distance et de vitesse par rapport à la séquence concaténée.

Les �gures 4.21 et 4.22 montrent les résultats obtenus pour l'ensemble de Golay. Le
seuil de détection maximum est inférieur à 15dB (14dB pour l'estimation de distance et de
vitesse) ainsi que le seuil minimum atteint -8dB pour l'ensemble de Golay avec intervalle
de garde. Tandis que, le seuil de détection maximum est supérieur à 15dB (28dB pour
l'estimation de distance et de vitesse) et le seuil minimum atteint -4dB pour l'ensemble de
Golay sans intervalle de garde.
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Figure 4.19 � Min, max et moy std de la distance en utilisant la paire de Golay avec et
sans intervalle de garde pour les 24 combinaisons (d,v) avec d = 1, 50, 100, 150 m et v =
-180, -60, 60, 180, 240, 360 km/h. 103
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Figure 4.20 � Min, max et moy std de la vitesse en utilisant la paire de Golay avec et
sans intervalle de garde pour les 24 combinaisons (d,v) avec d = 1, 50, 100, 150 m et v =
-180, -60, 60, 180, 240, 360 km/h. 104
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Figure 4.21 � Min, max and moy std de la distance en utilisant l'ensemble de Golay avec
et sans intervalle de garde pour les 24 combinaisons (d,v) avec d = 1, 50, 100, 150 m et v
= -180, -60, 60, 180, 240, 360 km/h. 105
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Ainsi, l'utilisation des formes d'onde à base de paires, et plus généralement d'ensembles,
de Golay séparées par un intervalle de garde dans une con�guration multipulse tels qu'on
l'a présenté dans ce chapitre permet une meilleure estimation des paramètres de cibles à
des faibles valeurs du SNR. On constate que les performances de la forme d'onde de la
paire sont légèrement meilleures que pour la forme d'onde de l'ensemble de Golay pour
l'estimation de la vitesse (di�érence de 1dB). De plus, les performances des séquences avec
un intervalle de garde sont beaucoup mieux que celles des séquences concaténées.

4.7 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons proposé de transmettre la nouvelle mise en forme de la
forme d'onde des séquences de Golay en émission multipulse a�n d'assurer des performances
de détection et d'estimation satisfaisantes pour le radar automobile fonctionnant à 77GHz.
Sur cette base, le schéma bloc du récepteur radar a été proposé pour ce type de forme
d'onde ainsi que les entrées et les sorties de chaque bloc pour estimer la distance et la
vitesse d'une cible. Par la suite, nous avons véri�é le bon comportement d'une telle forme
d'onde par rapport à la forme d'onde des séquences de Golay concaténées en termes de
variance des erreurs de position et de vitesse relative à la cible. Les résultats généraux de
simulation des di�érents scénarios (combinaison de distance et vitesse) ont montré qu'une
bonne estimation peut être e�ectuée à un seuil de SNR maximum inférieur à 15dB (14dB
pour l'estimation de distance et 13dB pour l'estimation de vitesse pour la paire de Golay,
et de 14dB pour l'estimation de la distance et la vitesse pour l'ensemble de Golay).
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L'objectif des travaux de recherche présentés dans ce manuscrit était l'étude du radar
à compression d'impulsion, en considérant plus particulièrement les problèmes du choix
de la forme d'onde et du traitement des signaux radar dans le contexte de l'aide à la
conduite automobile. A cet e�et, nous avons proposé une nouvelle mise en forme de paires,
et plus généralement d'ensembles de Golay, qui consiste à l'insertion des intervalles de
garde entre les séquences. Ensuite, nous avons appliqué des métaheuristiques algorithmes
pour résoudre le problème des paires et ensembles de Golay à faibles lobes secondaires de
la fonction d'ambiguïté. Au �nal, nous avons e�ectué des simulations sous Matlab pour
étudier les performances de l'estimation des paramètres de position et de vitesse des cibles
en utilisant la forme d'onde basée paires, et plus généralement ensembles, de Golay. Sur
cette base, un schéma de réception radar a été proposé pour ce type de forme d'onde ainsi
que l'entrée-sortie de chaque bloc.

Nous avons commencé ce manuscrit par décrire les di�érents capteurs de détection
d'obstacles utilisés dans le domaine de l'aide à la conduite pour assurer la sécurité rou-
tière. Le système radar est considéré comme le meilleur capteur pour détecter les obstacles
dans un environnement routier grâce à leurs bonnes performances en temps de pluie et
de brouillard. Di�érents types de radar ont été introduits : radar à impulsions, radar à
compression d'impulsions et à ondes continues. Nous nous sommes intéressés plus parti-
culièrement au radar à compression d'impulsion. En e�et, la compression d'impulsion est
une technique radar qui permet d'atteindre une bonne résolution en distance sans pour au-
tant nécessiter l'emploi d'un signal court de puissance crête élevée. Grâce à la modulation
en phase par des codes de phase tels que les codes de Golay, ils présentent une fonction
d'ambiguïté dont la forme est semblable à celle de la fonction d'ambiguïté idéale. Cette
fonction possède un lobe principal au point d'origine d'amplitude égale à 1 et des lobes
secondaires d'amplitudes faibles. De plus, ce type de capteur permet d'utiliser une faible
puissance en émission, et en utilisant des codes orthogonaux, l'in�uence des interférences
entre les di�érents utilisateurs est minimisée.

Par la suite, nous avons présenté di�érentes familles des codes de phase qui peuvent
être intéressant pour le radar à compression d'impulsion. Nous nous sommes intéressés aux
paires et ensembles de séquences complémentaires de Golay qui constituent des ensembles
comportant de nombreux éléments dont la somme de leur corrélation s'annule en dehors
du pic principal. L'un des avantages de ces séquences est qu'elles sont relativement faciles
à mettre en ÷uvre (avec des valeurs réelles et d'amplitude constante). Nous avons proposé
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ensuite une nouvelle mise en forme des séquences de Golay qui consiste à l'insertion d'un
intervalle de garde entre les séquences. Cette proposition nous a permis d'obtenir une
autocorrélation de type de l'impulsion de Dirac ce qui est très intéressant dans l'application
radar. Nous avons également montré le bon comportement de notre proposition en terme du
rejet des lobes secondaires (SLr) par rapport aux séquences concaténées dans le contexte
des radars d'aide à la conduite automobile. De plus, nous avons véri�é qu'on peut trouver,
après un certain nombre de tirages aléatoires (typiquement moins d'une vingtaine), des
paires et des ensembles de Golay dont leurs utilisations dans une con�guration "multipulse"
fournissent des niveaux de lobes secondaires allant jusqu'à l'ordre -61dB.

Dans le chapitre 3, nous avons proposé de résoudre le problème d'optimisation des
séquences de Golay à faible fonction d'ambiguïté que nous avons dé�ni précédemment que
ça soit pour les paires ou les ensembles. À notre connaissance, ce problème n'a pas été traité
auparavant. Il est rassurant de noter que sa résolution permet d'obtenir des séquences
dont la fonction d'ambiguïté a�che l'aspect souhaité. On a tout d'abord déterminé les
deux paramètres qui in�uencent la construction des paires de Golay. Ensuite, nous avons
appliqué le recuit simulé (SA) et l'algorithme génétique (GA) pour trouver les valeurs des
paramètres conduisant à des paires de Golay avec faible valeur de SLr. Les résultats de
l'optimisation ont démontré l'e�cacité et la capacité des deux algorithmes à résoudre ce
genre de problème pour di�érentes longueurs. De plus, on a constaté que SA est légèrement
meilleur que GA. Par la suite, nous avons appliqué SA, qui a prouvé son e�cacité pour
résoudre ce type de problème, dans le cas de l'ensemble de Golay. Tout d'abord, nous avons
déterminé les quatre paramètres qui in�uencent la construction des séquences d'ensemble
de Golay qui, parmi eux, permettent de déterminer les arêtes qui relient les di�érents
n÷uds du graphe ainsi que le n÷ud supprimé. Ensuite, nous avons adapté l'algorithme SA
pour trouver les paramètres conduisant à un ensemble de Golay avec un SLr minimum
que possible. Les résultats de la simulation ont démontré l'e�cacité et la capacité de SA à
améliorer le SLr avec un gain pouvant atteindre 20 dB.

Nous nous sommes intéressés ensuite, dans le chapitre 4, à l'utilisation des paires et
ensembles de Golay dans une con�guration "multipulse" pour le cas d'un radar automobile
fonctionnant à 77GHz. Sur cette base, le schéma bloc du récepteur radar a été proposé pour
ce type de forme d'onde ainsi que les entrées et les sorties de chaque bloc pour l'estimation
de la distance et la vitesse d'une cible. Par la suite, nous avons véri�é le bon comportement
de la forme d'onde des séquences de Golay séparées par un intervalle de garde par rapport
à la forme d'onde des séquences de Golay concaténées en termes de variance des erreurs de
position et de vitesse relative à la cible. Les résultats généraux de simulation des di�érents
scénarios (combinaison de distance et vitesse) ont montré qu'une bonne estimation peut
être e�ectuée à un seuil de SNR maximum inférieur à 15 dB (14 dB pour l'estimation de
distance et 13 dB pour l'estimation de vitesse pour la paire de Golay, et de 14 dB pour
l'estimation de la distance et la vitesse pour l'ensemble de Golay).

Dans le cadre des futurs travaux, il semble intéressant de rechercher des familles avec
de bonnes propriétés en termes de fonction d'ambiguïté et d'inter-ambiguïté. Comme il
serait aussi intéressant d'utiliser les formes d'ondes proposées dans des systèmes radars
multiutilisateurs aussi bien que dans des systèmes radars de type MIMO (Multiple Input
Multiple Output). Dans ces systèmes, les formes d'ondes a�ectées aux di�érentes antennes
doivent avoir un minimum d'intercorrélation ou minimum d'inter-ambiguïté. Ceci peut être
véri�é par des calculs de fonctions d'ambiguïté MIMO.

Une autre extension du travail pourra porter sur l'utilisation des bornes de Cramer-rao
et de barankin pour l'estimation des paramètres de la cible. Ainsi, la comparaison des seuils
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de détection fournie par ces bornes va permettre d'avoir une idée des puissances à mettre
en jeu pour une forme d'onde.

En�n, une mise en ÷uvre des travaux menés dans la thèse sur des plateformes de type
FPGA (Field-Programmable Gate Array) peut être envisagée, a�n de valider les méthodes
proposées et évaluer leur réelle complexité.
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ANNEXE A

CALCUL DE LA FONCTION D'AMBIGUÏTÉ D'UNE IMPULSION
MODULÉE EN PHASE

Considérons une impulsion rectangulaire de durée τ
′
. Cette impulsion est divisée en

n bits de durée identique ∆τ = τ
′
/n et chaque bit est codé par une phase di�érente.

L'enveloppe complexe de l'impulsion modulée en phase est donnée par [43] :

s(t) =
1√
τ ′

n∑
i=1

aiRect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
(A.1)

où ai = ejφi et φi est la phase associée au bit d'indice i.

On calcule le produit suivant dans le cas général :

s(t)s∗(t) =
1

τ ′

n∑
i=1

n∑
j=1

aia
∗
jRect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
Rect

[
t− (j − 1)∆τ

∆τ

]

=
1

τ ′

n∑
i=1

{
Rect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
|ai|
}2

.

n∑
i=1

n∑
j=1

j 6=i

aia
∗
jRect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
Rect

[
t− (j − 1)∆τ

∆τ

] (A.2)

Le terme de droite est nulle. En e�et, quand j 6= i les fonctions Rect sont décalées d'un
entier multiplié par leur durées, (j − i)∆τ , alors leurs produits sont nuls et la somme sur
j et i est nulle. On a (Rect( tT ))2 = Rect( tT ) (puisque la fonction Rect est égale à 1 dans
l'intervalle [0, T] et nulle ailleurs).

Puisque : aia∗i = |ai|2 = 1, alors on a :

s(t)s∗(t) =
1√
τ ′

n∑
i=1

Rect

[
t− (i− 1)∆τ

∆τ

]
=

1

τ ′
Rect

[
t

τ ′

] (A.3)

118



119

On peut écrire :

χ(0, fD) =

∫ +∞

−∞
s(t)s∗(t) exp (j2πfDt)dt

=

∫ +∞

−∞

1

τ ′
Rect

[
t

τ ′

]
exp (j2πfDt)dt

=
1

τ ′

∫ τ ′

0
exp (j2πfDt)dt

=
1

j2πfDτ
′ exp (jπfDτ

′
)(exp (jπfDτ

′
)− exp (−jπfDτ

′
))

=
1

j2πfDτ
′ exp (jπfDτ

′
).2j.sin(πfDτ

′
)

= exp (jπfDτ
′
).sinc(fDτ

′
)

(A.4)

Donc on a :
|χ(0, fD)|2 = |sinc(fDτ

′
)|2 (A.5)

Avec le codage en phase, l'ambiguïté en fréquence n'est pas changé. Il n'y a pas d'ambi-
guïté si est seulement si la di�érence des fréquences de Doppler de deux cibles proches est
supérieur à 1/τ

′
. Quelque soit le code utilisé, cette remarque reste vraie.

Pour tout code, la coupe selon le plan vertical fD = 0(|χ(τ, 0)|2) n'a pas une expression
explicite. Elle change selon le code utilisé et sa longueur.
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ANNEXE B

LE REGISTRE À DÉCALAGE À RÉTROACTION LINÉAIRE

Un registre à décalage à rétroaction linéaire (LFSR :Linear Feedback Shift Register) est
un système générant une suite binaire pseudo-aléatoire à partir d'un registre et d'une fonc-
tion de rétroaction. Il est utilisé dans plusieurs applications par exemple dans les systèmes
de communications pour la génération des codes de synchronisation ou d'embrouillage
(scrambling) de signaux, des codes d'étalement dans les systèmes CDMA [109], des clés
dans les crypto-systèmes [110], etc.

B.1 Représentation matricielle d'un LFSR

Comme nous l'avons vu au chapitre 2, chaque état du registre à n étages est un vecteur
de l'espace à n dimensions Fn (où F=CG(q)). Par conséquent, le registre à décalage est un
opérateur linéaire, qui change l'état actuel du registre à l'état suivant en appliquant une
fonction de rétroaction. En d'autres termes, la transformation de toute séquence non nulle
de l'état

(ak, ak+1, . . . , ak+n−1) (B.1)

à l'état suivant
(ak+1, ak+2, . . . , ak+n) (B.2)

peut être considérée comme un opérateur linéaire dans Fn. Comme il est connu, les opé-
rateurs linéaires opérant dans un espace à n dimensions peuvent être représentés par une
matrice de taille n× n. nous savons que

ak+1 = c0ak + c1ak+1 + . . .+ cn−1ak+n−1, k ≥ 0 (B.3)

La matrice représentative du registre à décalage prend donc la forme suivante

M =


0 0 0 . . . 0 c0

1 0 0 . . . 0 c1

0 1 0 . . . 0 c2
...

0 0 . . . 1 cn−1

 ,
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B.2. REPRÉSENTATION PAR LA FONCTION TRACE 121

et nous avons

(ak+1, ak+2, . . . , ak+n) = (ak, ak+1, . . . , ak+n−1)M

= (ak−1, ak−2, . . . , ak+n−2)M2

= . . .

= (a0, a1, . . . , an−1)Mk+1

Le polynôme caractéristique de la matrice M est donné par

f(x) = det|xI −M |

=

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣

x 0 0 . . . 0 c0

−1 x 0 . . . 0 c1

0 −1 x . . . 0 c2
...

0 0 . . . −1 x− cn−1

∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣∣
= xn − cn−1x

n−1 − . . .− c1x− c0

Notez que le polynôme caractéristique f(x) de M est le même que le polynôme générateur
de LFSR.

B.2 Représentation par la fonction Trace

Considérons un polynôme irréductible f(x) = xn + cn−1xn−1 + . . .+ c0 dans CG(qn),
α est une racine de f(x), si est seulement si, αn + cn−1αn−1 + . . . + c0 = 0. Alors nous
pouvons construire un corps �ni CG(qn) , où f(x) est utilisé comme polynôme générateur.

Théorème B.1 (Représentation par la fonction Trace) Pour toute séquence a = {ai}
produite par un LFSR, il existe un élément β ∈ CG(qn) tel que

ai = Tr(βαi), ∀i ≥ 0. (B.4)

L'équation B.4 est la représentation Trace de la séquence produite par LSFR.

D'après le théorème, le corollaire suivant est immédiat

Corollaire B.1 Une séquence a dans CG(q) est appelé une m-séquence de période qn−1

si est seulement si ses éléments peuvent être exprimés par

ai = Tr(βαi), i ≥ 0, 0 6= β ∈ CG(qn), (B.5)

où α est un élément primitif dans CG(qn).
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Résumé  

Cette thèse vise à contribuer à l'étude du radar à compression d'impulsion, en considérant plus 

particulièrement les problèmes du choix de la forme d'onde et du traitement des signaux radar pour des 

applications relatives à l’aide à la conduite automobile. Notre contribution s'est développée selon trois 

axes majeurs. Dans le premier axe, nous avons proposé une nouvelle mise en forme de paires, et plus 

généralement d'ensembles de Golay, ayant un facteur de mérite égal à l’infini. Par la suite, on a montré 

ses bonnes performances au niveau de rejet des lobes secondaires de leur fonction d'ambiguïté. Plus 

précisément, on a vérifié qu'une très bonne réjection de ses lobes secondaires est assurée par l'émission 

"multipulse" des séquences de Golay. Le deuxième axe est consacré à l'utilisation des métaheuristiques 

algorithmes pour résoudre le problème des paires et ensembles de Golay à faible lobes secondaires de 

la fonction d'ambiguïté. Pour cela, on a déterminé les paramètres à optimiser pour les paires ainsi que 

les ensembles de Golay. La résolution de ce problème nous a permis de trouver des séquences 

avantageuses. Le dernier axe développée dans cette thèse consiste à étudier les performances de 

l'estimation des paramètres de position et de vitesse des cibles en utilisant la forme d'onde basée paires, 

et plus généralement ensembles, de Golay. Sur cette base, un schéma de réception radar a été proposé 

pour ce type de forme d'onde ainsi que l'entrée-sortie de chaque bloc. Les simulations réalisées sous 

Matlab ont montré qu'une très bonne estimation des paramètres de distance et de vitesse est réalisée pour 

un seuil inférieur à 15 dB pour différents scénarios des vitesses et positions. Ainsi, le rapport signal à 

bruit en dessous de ce seuil ne permet plus une détection efficace des cibles. 

Mots- clés : Formes d’ondes radar, compression d’impulsion, codes de phase, fonction d’ambiguïté, 

filtre adapté, optimisation, estimation des paramètres. 

Abstract   

This thesis aims to contribute to the study of pulse compression radar, more particularly by considering 

the problems of the choice of the waveform and the radar signals processing for applications relating to 

driving assistance. Our contribution has developed along three major axes. In the first axis, we have 

proposed a new shaping of pairs, and more generally of Golay sets, having a merit factor equal to 

infinity. Subsequently, its good performance was shown in terms of rejection of the secondary lobes of 

their ambiguity function. More precisely, it has been verified that very good rejection of its secondary 

lobes is ensured by the “multipulse” emission of the Golay sequences. The second axis is devoted to the 

use of metaheuristic algorithms to solve the problem of pairs and sets of Golay with low sidelobes of 

the ambiguity function. For this, we determined the parameters to be optimized for the pairs as well as 

the Golay sets. Solving this problem allowed us to find advantageous sequences. The last axis developed 

in this thesis consists in studying the performance of the estimation of the position and velocity of targets 

using the waveform based pairs, and more generally sets, of Golay. In this basis, a radar reception 

diagram has been proposed for this type of waveform as well as the input-output of each block. The 

simulations carried out using Matlab have shown that a very good estimation of the distance and velocity 

is carried out for a threshold lower than 15 dB for different scenarios of velocities and positions. Thus, 

the signal to noise ratio below this threshold does not allow effective detection of targets. 

 

Key Words : Radar waveforms, pulse compression, phase codes, ambiguity function, adapted filter, 

optimization, parameter estimation. 
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