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Introduction

Les RADAR (Radio Detection And Ranging) ultra-large bande (ULB) présentent un réel intérét
pour la recherche et I'industrie. En effet, la haute résolution en distance qu'ils offrent, qui est
liée a la largeur de bande employée, autorise une détection précise des cibles et la réalisation
d’'imageries pour de nombreuses applications. Ces systémes, qui sont également mis en
ceuvre pour la détection dans un milieu non conducteur, permettent des opérations non
destructives telles que la détection d’objets a travers les murs ou les sols. Parmi ces systémes,
le GPR (Ground Penetrating Radar) ou géoradar est un radar utilisé pour la prospection des
sous-sols. Son architecture et son systéme antennaire sont adaptés au sondage des sols. Ce
type de radar sert notamment a la localisation de réseaux enterrés ou aux explorations
géologiques.

Par ailleurs, le marché des drones a rapidement évolué ces dernieres années et la
performance des solutions volantes actuelles vient offrir de nouvelles perspectives quant a
leur utilisation. L’association des technologies du drone et du géoradar est alors une idée trés
attractive. En effet, le systéme GPR embarqué sur drone, a l'inverse des versions industrielles
qui sont utilisées en contact ou trés proches du sol et déplacées a la main, montées sur des
chariots ou véhicules terrestres, est avantageux pour effectuer des prospections sécurisées
(déminage) ou pour de l'imagerie sur des grandes surfaces (cartographies). Ce concept
novateur a d’ailleurs donné lieu a des travaux de recherche depuis ces dernieres années.

Le développement d’'un systeme GPR fait appel & de nombreuses spécialités scientifiques
telles que I'électronique hyperfréquence, la conception d’antenne, et le traitement du signal.
De nombreux défis et incertitudes ont été soulevés quant a l'utilisation d’'un GPR embarqué
sur drone. D’un point de vue du radar, ces défis sont notamment liés au rayonnement des
basses fréquences, utile pour une meilleure pénétration, et qui impliquent une taille
conséquente du systéme antennaire. De plus, le choix des fréquences de fonctionnement, qui
dépendent du contexte de mesure visé, influencent la performance de mesure. La possibilité
de reconfiguration en fréquence est une piste a explorer. L'utilisation d’'une gamme de
fréguence, haute ou basse, entraine également un compromis entre résolution en distance et
profondeur de pénétration bien connue dans le domaine du GPR. Par ailleurs, les effets de la
configuration de mesure, du milieu inspecté ou des réflexions sur le sol pouvant éblouir le
récepteur sont également a prendre en compte.

Face a ce constat, 'objectif de ces travaux est, en premier lieu de profiter de 'émergence des
drones pour concevoir un systéme GPR susceptible d’étre embarqué. En effet, I'utilisation sur
drone peut permettre de cartographier des zones inaccessibles et d’autoriser une détection
sur une surface plus importante. D’autre part, I'enjeu de ces recherches est de proposer I'étude
et le développement de nouvelles architectures de radar et traitements d’'imageries associés,
afin de répondre aux contraintes de poids et d’'encombrement mais également de cout et de
consommation. De plus, le développement d’une architecture de radar configurable et
modulable en mesure de réaliser des opérations dans des contextes et pour des applications
différents est une orientation forte de ces travaux.

Cette these présente le développement d’une architecture de RADAR a pénétration de sol
dédié a un montage sur drone et elle s’inscrit dans le cadre d’'une CIFRE (Conventions
Industrielles de Formation par la Recherche) avec la société INOVEOS.
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Le premier chapitre de ce mémoire propose un état de I'art sur les systémes radar ultra-large
bande courte portée, plus particulierement sur le systéme géoradar ainsi que les travaux
récents relatant l'intégration de ce type de systéme sur drone. Les architectures et techniques
de traitement associées adaptées a I'implémentation du radar étant diverses, un choix délicat
s’impose quant a la sélection de la forme d’onde. Pour le développement du radar, ce choix a
été guidé par I'analyse des différentes contraintes associées aux différents types de formes
d’onde.

Le second chapitre concerne le développement d’'une nouvelle architecture de radar. En ce
sens, un dimensionnement des différents parameétres du radar est d’abord réalisé pour
optimiser sa capacité de détection. Dans le but de réduire I'encombrement et le poids du
systéme, la recherche de solutions pour l'utilisation d’une seule antenne a été menée. Pour
répondre aux différentes problématiques, un systeme d’aiguillage des signaux sur une seule
antenne est proposé dans ce manuscrit. Par ailleurs, le développement d’'une méthode de
correction analogique de la non-linéarité de fréquence de la source VCO (Voltage-Controlled
Oscillator) intégrée dans le radar est ensuite présentée, I'objectif étant la réduction du cout, de
la complexité et la mise en place d’une solution permettant une agilité en fréquence pour
couvrir différents scénarios de mesure. Pour appuyer ces axes de développements, une
plateforme de cosimulation a été établie pour effectuer des simulations du systéme, depuis la
génération de la forme d’onde jusqu’a I'obtention et traitement des imageries. Cela inclus, la
simulation de I'architecture du radar a I'’échelle circuit mais également la modélisation d’une
scéne et de la propagation des ondes.

Le troisieme chapitre présente dans un premier temps I'implémentation d’'un démonstrateur
radar exploitant les différentes techniques proposées. |l s’agit de la mise en ceuvre et de
l'intégration des fonctionnalités du radar telles que son architecture RF, optimisée grace aux
travaux présentés, et également les différents traitements analogiques et I'échantillonnage du
signal. Dans un second temps, la caractérisation du démonstrateur ainsi que les
expérimentations menées sur le terrain sont présentées.

Un dernier chapitre, explore les pistes envisageables pour améliorer la détection, la précision
ou la qualité des images obtenues dans le cas d'images SAR (Synthetic-Aperture Radar).
Dans un contexte plus étendu, ce quatrieme chapitre est consacré a I'étude de méthodes de
traitement numériques permettant I'augmentation de la résolution en distance du radar.
L’objectif visé est 'amélioration de la capacité de traitement du radar pour une largeur de
bande limitée, ces méthodes de traitement sont notamment basées sur la comparaisons des
performances des outils issus de I'état de I'art et I'exploration de nouvelles solutions basées
sur les réseaux de neurones.
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Chapitre I. Radars ultra-large bande pour la vision a travers les sols

1.1. Radars ultra-large bande

1.1.1. L’ultra-large bande (ULB)

Depuis les années 1960, la recherche s’est portée sur le développement des technologies
large bande, notamment dans le domaine du radar impulsionnel [TAYLOR2017]. La littérature
s’accorde a dire que le terme ULB (Ultra Wide Band, UWB) est apparu dans la fin des années
1980 pour définir un signal ayant une largeur de bande de fréquence fractionnaire importante
[TAYLOR2017] [BARRET2000] [[EEE_UWB].

En 1990, le terme est défini par la DARPA (Defense Adavanced Research Projects Agency)
comme ayant une largeur de bande fractionnaire supérieure ou égale a 25% [TAYLOR2017].
Aujourd’hui, le signal ultra-large bande est défini, selon la Commission Fédérale des
Communications (FCC), comme un signal ayant une largeur de bande supérieure a 500 MHz
ou ayant une largeur de bande fractionnaire d’au moins 20%. La largeur de bande fractionnaire
est définie par :

fu— /8
fut /s

Avec fy la fréquence haute et f5 la fréquence basse de la bande a -10 dB du signal.

En France, le régime de régulation est défini par le standard ETSI EN 302 065
[ETSI_EN302065] régulant I'utilisation des systémes UWB dans la bande de 30 MHz a 10,6
GHz. Ces derniéres années, la technologie ULB a été fortement employée dans le domaine
du radar, de la radiolocalisation ou des télécommunications notamment pour la modulation
large bande et ne cesse d’évoluer.

1.1.2. Laforce du radar ULB

Les radars ultra large bande ULB (UWB) ont un réle trés important grace a leur utilisation en
courte portée (en comparaison aux radars classiques dont la portée s’étend bien au-dela de
150 metres), grace a leur fort pouvoir de résolution en distance permettant de dissocier des
cibles proches et leur capacité a traverser la matiere, utilisant des longueurs d’onde adaptées.
Que ce soit pour I'imagerie des sols, la détection a travers les murs, ou les applications
médicales, le radar ULB présente un réel intérét pour la recherche et lindustrie
[YAROVOY2007] [POCHANIN2018].

La maitrise des radars ultra large bande fait appel a de nombreuses compétences
scientifiques, telles que la connaissance et la propagation de I'onde électromagnétique, I'étude
du milieu et des matériaux sondés, la théorie de rayonnement des antennes, leur modélisation
ainsi que leur design, I'élaboration d’une architecture d’émission-réception radio fréquence
mais également le traitement des données, la reconstruction des images dans le cas de radar
a synthése d’ouverture (RSO) (Synthetic Aperture Radar, SAR) et le développement de
méthodes de traitements innovantes pour la détection et I'analyse des cibles.
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Le domaine des radars imageurs ULB est vaste, nous en présentons une partie au travers de
trois catégories d’applications clés : l'inspection des sous-sols, la vision a travers les murs et
l'imagerie médicale.

Le radar a pénétration de sol est un appareil permettant la détection et 'imagerie non-
destructive d’objets enfouis et I'analyse de la structure des sols. Le terme de radar a
pénétration de sol est rattaché a celui du radar de surface et du géoradar. Les radars a
pénétration de sol sont utilisés notamment au service de la sécurité, pour le déminage
[POCHANIN2016] ou pour la détection de personnes ensevelies [DIAMANTI2016]. Par
exemple, les systémes dédiés a la sécurité et la recherche de personnes ensevelies sous les
décombres réalisent une mesure d’un mouvement (Doppler) [LEADER].

Figure .1 — Systéme de détection de personnes ensevelies de la société LEADER [LEADER] utilisant
la technologie ULB.

La pénétration du GPR permet la détection et la cartographie de tuyaux [EKES2014] qui est
la principale fonction du GPR dans le génie civil. Par exemple, un concept de détection du
niveau de corrosion des tuyaux en fonte a été mis au point [DEO2017]. Le systéme GPR est
parfois employé pour une inspection de I'état interne d’'un mur comme c’est le cas dans
[SAFONT2010] ou comme c’est le cas de la solution proposée par GSSI [GSSI_SSCANPRO].
Par ailleurs, I'utilisation d’'un GPR pour la mesure du niveau de la mer dans le cadre de travaux
d’aménagement est réalisée dans [PINGSONG2012].

La géologie est également un domaine d’application important des GPR. En effets, ils
permettent la détection de cavités souterraines [BOUBAKI2011], I'étude des glaciers
[PANZER2013] |[BRENNAN2014], [lanalyse de [Iétat des sols [ANDRE2010]
[SAINTENOY2017], l'archéologie [PIERACCINI2018] [YIGIT2018] [BURDS2018] et sont
méme employés pour la recherche dobjets dans les investigations criminelles
[PUDOVA2016]. Un radar GPR a également été développé pour étudier les sous-sols
martiens dans le cadre d’'une mission de la NASA [HAMRANZ2015].

Exploitant un principe de fonctionnement similaire, les radars de vision a travers les murs, Wall
Probing Radar (WPR) ou Through The Wall radar (TTW) permettent I'estimation de la
géométrie interne d’'un batiment, la surveillance et la détection de personnes a travers les murs
[LECALVIN2009] [XAVIER800_CAMERO]. Les radars de vision a travers les murs peuvent
étre embarqués sous la forme de modules déplacable & la main ou installés sur un trépied
[SCMCYKIN2014]. Ce type de radar présente des enjeux en termes de performance de
traitement des images, qui peuvent étre trés difficiles a reconstruire
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Figure 1.2 — Radar UWB pour I'imagerie a travers les murs [XAVIER800_CAMERQ].

Aujourd’hui, la frontiére entre les travaux concernant ce type de radar et celui du radar a
pénétration de sol est assez étroite. En effet, méme si les fréquences utilisées et les
algorithmes d’'imagerie ne sont pas toujours les mémes, les différentes applications et
possibilités qu’ils offrent rapprochent les objectifs de ces deux radars [PARRINI2015]
[DOGAN2017] [SAMBUELLI2019].

Un autre domaine d’application concerne l'imagerie médicale, plus précisément dans le
monitorage de patients ou la détection de tumeurs [PISA2016]. Le but étant de remplacer ou
de compléter I'imagerie au rayon X par celui du radar ULB [OLOUMI2019], permettant un
rayonnement non-ionisant. Ce type de radar est notamment employé dans le cadre de la
mammographie [PREECE2016] [BYRNE2017].

(a)'-_ I

Figure 1.3 — Radar UWB pour I'imagerie de tumeurs [PREECE2016].

D’autres applications radar nécessitant une résolution importante utilisent la technologie ULB
comme c'est le cas des radars de mesure de la hauteur des fluides dans les réservoirs
[SARDAR2014] et de la mesure d’interface entre différents liquides [HUETTNER2009].
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1.2. Radar a pénétration de sol

L’histoire des radars a pénétration de sol a débuté dans les années 1930. Les premiers travaux
concernant la détection électromagnétique a travers le sol sont attribués a Hilsenbeck en
1926 mettant en évidence le principe de sondage d'un sol en utilisant une méthode
impulsionnelle. Depuis les années 1930, les techniques impulsionnelles ont été utilisées pour
la détection a travers différents matériaux tels que la glace, la roche ou le sable
[DANIELS2004]. A partir de 1970, de nombreux travaux on fait émerger et évoluer cette
technologie, que ce soit dans son approche théorique, son domaine d’application ou dans la

forme d’onde utilisée.

La plupart des systémes GPR industriels actuels sont en contact ou positionnés proche du sol.
lls sont transportables manuellement (format de poche), montés sur des chariots ou des
véhicules. On retrouve parmi ces systémes des exemples de fabricants industriels et militaires
dans le tableau I.1.

Tableau I.1 — Tableau présentant les principaux fabricants de GPR a travers le monde.

Fabricants Centre Qe Zone de vente | Type de produit
production

GSsli USA Monde Chariot / Format de poche / Véhicule
MALA Europe Monde Chariot / Format de poche / Véhicule
IDS GeoRadar Europe Monde Chariot

Geotech Russie Monde Chariot / Format de poche / Véhicule
Sensors & Software | Canada Monde Chariot / Format de poche / Véhicule
US Radar USA Monde Chariot

UTSI Electronics Royaume Uni Monde Chariot

Chemring Group USA USA Chariot / Format de poche / Véhicule
Radiodetection Royaume Uni Monde Chariot

Japan Radio Co Japon Japon et USA Format de poche

ChinaGPR Chine Chine / Asie Chariot

Kedian Reed Chine Chine Chariot

(a) S&S Inc. (b) GSSI (c) Chemring Group

(d) Geotech

Figure 1.4 — Exemples de systemes GPR montés sur chariot (a), au format de poche (b), montés sur un
véhicule a roues (c) ou sous un train (d).

1.2.1. Principe de fonctionnement

Pour une pénétration suffisante des sols, la gamme de fréquences d’un radar a pénétration de
sol est tournée vers les basses fréquences du spectre électromagnétique, elle s’étend de
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quelques 10 MHz a 5 GHz. La profondeur d’investigation est trés difficile a estimer pour un
milieu diélectrique inconnu. Ce type de radar nécessite une bonne dynamique pour détecter
des signaux fortement atténués par la traversée du sol. En effet, quand I'onde traverse les
sols, elle subit une atténuation et sa vitesse de propagation est ralentie. Ainsi, la résolution en
distance du radar a pénétration de sol est différente de celle d’un radar utilisé dans l'air car
'onde se propage plus lentement dans un milieu diélectrique. La résolution en distance est
donnée par :

Cc

Ag = 2BV, (m) (1.2)

Avec B la largeur de bande du radar (Hz), c la vitesse de la lumiére (m/s) et ¢, la permittivité
relative du milieu. La vitesse de propagation de 'onde s’écrit :

v=— (1.3)

La permittivité de I'eau est de =80, pour la majorité des sols secs elle s’étend de 2 a9 etde 4
a 40 pour les sols humides [DANIELS2004].

Traitements et

Transmetteur Récepteur »> Affichage
analyses
Antenne Antenne de
d’émission réception

Sol

Figure 1.5 — Principe d’un radar a pénétration de sol.

1.2.1.1. Antennes GPR

Les basses fréquences, utilisées pour une pénétration suffisante, ainsi que la largeur de bande
requises par le géoradar est un défi pour le choix et le design d’antennes. L’antenne la plus
courante dans le domaine du radar GPR est I'antenne Bow-tie (nceud papillon), elle est utilisée
depuis les années 50. Ce type d’antenne posséde un diagramme de rayonnement
omnidirectionnel et une polarisation linéaire. La fabrication planaire en fait une solution peu
couteuse. Il est a noter que de nombreux travaux ont portés sur I'optimisation des antennes
GPR pour garantir une adaptation en basses fréquences par I'utilisation de charges, issues de
la théorie des travaux de T. T. Wu et R. W. P. King [WU1965] notamment.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 29
Licence CC BY-NC-ND 3.0



En ce sens, la modification de la géométrie de I'antenne Bow-tie est réalisée dans
[NAYAK2016], cette modification consiste a arrondir les angles aux extrémités de 'antenne,
la mise en place d’encoches triangulaires de part et d’autre du point d’alimentation et
I'utilisation d’'une feuille de graphite fine pour charger les extrémités de l'antenne. Dans
[LESTARI2005] une antenne, basée sur 'antenne Bow-tie, a été développée dans le but de
réduire d’'une part I'encombrement de I'antenne, d’autre part les effets de résonances (ou
ringing) pour une application de radar impulsionnel au détriment d’'une Iégére perte d’efficacité
de I'antenne. La géométrie de cette antenne planaire consiste en plusieurs brins sectionnés
par des charges et décrivant une forme d’antenne Bow-tie, I'antenne est également mise en
cavité pour concentrer le champ rayonné vers le sol.

Figure 1.6 — Photographie de I'antenne « Wire Bow-tie » [LESTARI2005].

Une autre problématique concerne le couplage entre antennes qui peut étre difficile a éliminer.
Le couplage est responsable de forts signaux parasites en réception et de la limitation en
dynamique. Des techniques de design permettent une réduction du couplage entre antennes
mais aussi I'atténuation des réflexions causées par le rayonnement des lobes arriére par I'ajout
d’absorbants ou d’'une paroi [CHENGUO2010] [SERHIR2018].

Figure 1.7 — Antennes Bow-tie avec blindage pour la réduction du couplage et de la réflexion causées
par le rayonnement des lobes arriere [CHENGUO2010].

D’autres types d’antennes sont aussi utilisés dans le domaine du GPR, tels que les antennes
monopole [CA02012] [KHALID2016], antennes Vivaldi [ELSHEAKH2012] [SHAO2013]
[PENALOZA2017], antennes spirale [THAYSEN2005], ou la polarisation circulaire présente
un avantage dans la détection de mines [GENDERENZ2003] ou encore les antennes cornet
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[MOHAMED2014]. Des revues de design d’antenne pour le GPR sont réalisées dans
[TURK2007] et [ALI2017].

Par ailleurs, dans le cadre d’'un GPR utilisé au contact direct ou quasi direct avec le sol, les
antennes peuvent étre plongées dans un diélectrique dont les paramétres sont similaires a
celui du sol. Une meilleure transition d’'interface pour 'onde est alors assurée et évite une
réflexion trop importante sur le sol s’accompagnant de pertes sur le signal utile. Cela permet
par ailleurs de réduire la taille et 'encombrement de I'antenne dans le cadre d’'une antenne
volumique [SOW2015] [NADIR2018].

Le choix de I'antenne est un compromis entre la bande de fréquence, la directivité, I'efficacité
et la taille ou 'encombrement. Ce choix peut étre guidé par la forme d’onde employée, I'objectif
étant de bénéficier d’'une profondeur de pénétration optimale et d’'une bonne résolution.

1.2.1.2. Les données GPR

e e
P N NSO ‘

o\ e
| .\‘ . ;-‘ e

\

Hyperboles de
migration

Figure 1.8 — Exemple d’'imagerie GPR, A-SCAN et B-SCAN.

On distingue trois formats d'imagerie s’obtenant avec le radar a pénétration de sol : A-SCAN,
B-SCAN et C-SCAN. Lorsque le radar effectue une seule mesure, les données recues sont
sous la forme d’un signal 1D renseignant sur le temps de parcours de 'onde comme illustré
en figure 1.9, il s’agit du A-SCAN. Il est possible alors d’estimer le temps de propagation
séparant le radar de la cible ou de l'interface et le niveau d’énergie réfléchi sur celle-ci.
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Figure 1.9 — Obtention d’'un A-SCAN (1D).

Pour effectuer des cartographies, le radar GPR utilise le principe de la synthése d’ouverture
(Radar a Synthése d’Ouverture, RSO, Synthetic Apterture Radar, SAR) qui consiste a
synthétiser une antenne équivalente de grande taille par un déplacement du systeme
antennaire. Pour générer des images SAR, deux principaux modes d’'observation sont utilisés.
Il s’agit du mode d’observation dit latéral (side looking) ou visée vers le bas (downward looking,
down looking), ou le systéme antennaire est aligné perpendiculairement en direction du sol.
Le mode d’observation a visée latérale (side looking) est plus répandu sur les systémes radar
aéroportés ou satellitaires et cependant moins utilisés dans le domaine GPR.

Si le radar est amené a se déplacer, les différentes mesures effectuée (A-SCAN) peuvent étre
regroupées pour générer un B-SCAN sous un format d’'image 2D. Ce type d’'image laisse alors
apparaitre des hyperboles de migration, les figures 1.8 et 1.10 illustrent ce principe. De ce fait,
l'interprétation d’'un B-SCAN peut étre délicate, d’autant plus que de nombreux facteurs
modifient I'allure des traces obtenues. En effet, |a taille, I'orientation et la profondeur des cibles
(objets ou contrastes diélectriques), mais aussi les paramétres du sols (comme la permittivité
relative), influent sur la forme de I'’hyperbole. La position de son centre et de son foyer ainsi
que sa largeur ou pente sont affectés. D’autres géométries caractéristiques que I'hyperbole
sont observables comme une forme plane dans cas de I'imagerie de l'interface entre deux
couches du sol ou d'une cavité.
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Figure 1.10 — Obtention d’un B-SCAN (2D) par la fusion de plusieurs A-SCAN.

Temps

Le regroupement de plusieurs B-SCAN donnent naissance a une mesure 3D permettant de
visualiser des cibles dans I'espace sondé. Pour une meilleure analyse, une étape de traitement
supplémentaire est réalisée avant la formation d’'un C-SCAN, il s’agit de [lutilisation
d’algorithmes de migration permettant de focaliser I'énergie affichée sur 'image au niveau de
la position de la cible.

Cible enfouie

TX/RX Distance R
<& NN NN NN NN ]
ST M NN NN NN NN

ARV U A VR A O A
Trace

.\ °
Cible

Figure 1.11 — Obtention d’'un C-SCAN (3D).

v

Plusieurs stratégies de positionnement des antennes sont alors possibles pour une inspection
du sol et I'obtention d’'une image. On retrouve classiquement la configuration monostatique
(antennes d’émission et de réception unique), ou bi-statique (antennes d’émission et de
réception espacées l'une de l'autre) en mode réflexion avec un déplacement linéaire pour
'obtention d’'images 2D. Différents modes de positionnement ont été explorées dans la
littérature. C’est le cas du CMP (Common Mid Point), ou I'antenne d’émission et celle de
réception sont déplacées de part et d’autre d’'un point central. Cette configuration permet
I'estimation de la vitesse de propagation de I'onde dans le sol et fournit ainsi une information
importante pour la reconstruction des images [FENG2009]. Avec un avantage similaire, le
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mode WARR (Wide Angle Reflection and Refraction) consiste a déplacer une seule antenne
d’émission sans déplacer la ou les antennes de réception [ANNAN2017].

RX

X

+————— Distance, ————>

Profondeur
Profondeur

Chie /'

() (b)

Récepteurs fixes

RX RX RX Forages Distance

T

«———— Distance

Profondeur
Profondeur

(©) (d)
Figure 1.12 — Principe du mode positionnement en réflexion (a), CMP (Common Mid Point) (a), WARR
(Wide Angle Reflection and Refraction) (b) et en transmission ZOP (Zero Offset Profile) (d).

Les difféerents modes peuvent étre utilisés en multistatique, c’est a dire avec plusieurs
antennes d’émission et/ou de réception. D’autres modes sont utilisés en transmission comme
le mode ZOP (Zero Offset Profile) ou le mode MOG (Multiple Offet Gather) dans le cas d’'une
inspection par forage [JANG2011].

Face aux contraintes imposées par le systéme antennaire et 'analyse des données qui n’est
pas toujours intuitive, la connaissance du sol et la capacité a le modéliser contribuent a la
bonne conception du radar. Par la suite, I'utilisation d’algorithmes et traitements pour les
signaux et images brutes permettent une reconstruction de la scéne sondée. C’est une étape
importante renforgant la performance du systeme et I'expérience de I'utilisateur.

1.2.1.3. Parametres et modélisation du sol

Pour sonder les sols, 'onde rayonnée est soumise aux lois de propagation et d’atténuation en
espace libre mais interagit également avec les matériaux diélectrique (sol) qu’elle traverse.
Pour comprendre et prédire le comportement de 'onde dans le sol, il est nécessaire de
modéliser 'onde se propageant dans un milieu diélectrique ainsi que les différents paramétres
intrinséques au milieu sondé réel.

Vis-a-vis des ondes électromagnétiques (EM), le sol est caractérisé par trois parametres : la
permittivité électrique, la perméabilité magnétique et la conductivité électrique. Notons que la
perméabilité magnétique est considérée comme égale a 1 pour des matériaux non
magnétiques, ce qui est le cas pour la majorité des milieux sondés par le GPR. Dans le cas

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 34
Licence CC BY-NC-ND 3.0



de matériaux apportant des pertes, tel que le sol, I'absorption des ondes EM est causée par
les effets de conduction et les effets diélectriques.

Lorsqu’'un champ électrique E est appliqué a un matériau (non magnétique), un courant
électrique noté J circule alors, il est composé des deux types de courants (courant de
conduction J et courant de déplacement jp) :

J=Jlc+lp (1.4)
. o dE

_ ak 1.5
]—0E+sdt (1.5)

Le courant de conduction E= oE représente la dissipation de I'énergie. Le courant de

. — dE ‘. . N
déplacement j, = g—- est cree par le déplacement des charges qui générent un transfert
d’énergie, un stockage et une restitution. Suivant le matériau et la fréquence de travail, 'un
des deux courants sera prépondérant.

Pour une variation sinusoidale de E, le courant total s’écrit en régime harmonique :
J = (o +jwe)E (1.6)

Nous allons voir par la suite que pour la détection et 'imagerie radar a travers les sols, il est
important de privilégier les courants de déplacement plutét que les courants de conduction. La
fréquence pour laquelle les pertes de conduction sont égales aux pertes diélectriques, appelée
fréquence de transition f; s’écrit :

o fi=5= (.7)

C=we ©
2me

Fréquence de transition (Hz)

10*
1075 10 1073 1072 107" 100
Conductivité (S/m)

Figure 1.13 — Fréquences de transition en fonction de permittivité et de la conductivité.
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Pour des fréquences supérieures a la fréquence de transition f;, ce qui est le cas de la plupart
des radars GPR (>100MHz), les courants de déplacement sont dominants pour une majorité
de sols et c’est une propagation non dispersive. Pour une fréquence inférieure a la fréquence
de transition f; les courants de conduction sont dominants, c’est une diffusion ou conduction.
Si la conductivité o est petite, dans le cadre de matériaux secs, alors on peut approximer la
tangente de perte par :

tan(8) = :]]—le - é (1.8)

Les matériaux peuvent étre classés en fonction du rapport ﬁ :

Tableau 1.2 — Classement des matériaux.

o o o
Rapport — — < 0.01 0.01 < — < 100 — > 100
WE WE WE WE

Matériaux Diélectriques Quasi-conducteurs Conducteurs

La propagation d’'un champ électromagnétique (formulée depuis les équations de Maxwell et
de Helmholtz) dans un matériau est définie a une distance z et a un temps t par :

E(z,t) = Eje /@te=kz (1.9)
La constante de phase complexe (ou nombre d’onde) s’écrit :
k = Jjou(o + joe) (1.10)
Elle peut étre décomposée en deux parties (réelle et imaginaire) :
k=a+jpB (1.11)

Avec «a la constante d’affaiblissement (Np/m) et 8 la constante de déphasage (rad/m) :

2
€= “75 1+(£) —1 | (vp/m) (1.12)

f=w “78 /1 + (%)2 +1 | (rad/m) (1.13)

La constante d’atténuation a peut étre exprimée en dB/m par a(dB/m) = 8.686 - a(Np/m) et
la constante de déphasage S reliée a la vélocité par v = %
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Figure 1.14 — Evolution du coefficient d’atténuation a (dB/m) en fonction de la fréquence pour différentes

valeurs de permittivité relative et de conductivité. Les fréquences de transition sont repérées sur la
figure.
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Figure 1.15 — Evolution de la vitesse de propagation v (m/s) en fonction de la fréquence pour différentes
valeurs de permittivité relative et de conductivité.

Pour des matériaux a fortes pertes et pour les fréquences employées par le géoradar, il n’est
pas forcément possible d’approximer I'expression de la tangente de perte en considérant
uniquement le terme i et considérant I'atténuation indépendante de la fréquence pour des

fréquences hautes (>100MHz), comme le suggére le plateau formé sur les figures 1.14 et 1.15.
En effet, I'atténuation causée par les inhomogénéités et 'eau contenue dans les sols
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augmentent fortement avec la fréquence, on peut alors décomposer la tangente de perte
comme :

tan(6) = %ﬁ—, (1.14)

&
La premiére contribution % concerne les effets de dissipation, la seconde % concerne les

pertes dipolaires apparaissant pour les plus hautes fréquences. La dépendance en fréquence
de la permittivité, son évolution face a la teneur en eau ont été exprimées par différents
modeles. Parmi les plus courants, le modeéle de Debye [DEBYE1929] et le modele de Cole-
Cole [COLE1941] décrivent la variation de la permittivité et plus précisément les phénoménes
de relaxation diélectrique et de résonance.

Le modéle de Debye s’écrit :

&0~ €0

(W) = €&x + (1.15)

1+jwt

by

Avec ¢, la permittivité basse fréquence, ¢, la permittivité a trés haute fréquence, w la
1

fe

fréquence angulaire et 7 le temps de relaxation ou 7 = S— avec f. la fréquence pour laquelle

I'absorption est maximum (&” maximum). Le modéle de Cole-Cole permet de modéliser plus
fidélement le comportement de la permittivité en apportant une dimension de dispersion
supplémentaire :

&)~ €xo

s(a)) = &» +W

(1.16)

Avec le coefficient de dispersion 0 > a > 1. Il est également possible de considérer avec plus
de réalisme I'évolution de la permittivité d’'un matériau sol chargé en eau en ajoutant plusieurs
poles a la formulation du modéle de Debye [LAMBOT2004].

Un exemple d’évolution du coefficient d’atténuation a en fonction de la fréquence pour
différents parameétres du sol est donné en figure 1.16.
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Figure 1.16 — Exemple de tendances du coefficient d’atténuation a (dB/m), intégrant les phénomenes de
relaxation, en fonction de la fréquence. Les paramétres de modélisation présentés sont pour le sol
humide : 0,, = 0.05S/m, &, = 15, &, = 3, f, = 20e° Hz, a = 0.5 et pour le sol sec: g;, = 0.005 S/m,
& = 3,60 = 2.6, f. = 50e° Hz, a = 0.5.

Comme représenté sur la figure 1.16, les basses fréquences subissent un phénomeéne de
conduction et de dispersion, I'atténuation y est assez faible. Un plateau apparait dans la bande
pour des fréquences supérieures a la fréquence de transition ou I'onde se situe dans un régime
de propagation, idéale pour l'application GPR. L'utilisation des plus hautes fréquences
entraine une atténuation plus élevée, causée par les effets de polarisation. La teneur en eau
du sol abaisse la ou les fréquences de relaxation, a linverse les plus hautes fréquences
peuvent alors étre utilisées pour sonder des matériaux secs, comme le sable. C’est pourquoi
le choix de bande de fréquence utilisée et la résolution du GPR dépend autant des
caractéristiques du sol.

D’autres modéles volumétriques ou empiriques sont utilisés, parfois en combinaison, pour
décrire I'évolution de la permittivité dans un milieu inhomogéne ou chargé en eau
[MIRONOV2004]. C’est le cas du modele proposé par Peplinski [PEPLINSKI1995].

Enfin, pour une estimation de la profondeur de pénétration maximum du radar, d’autres
facteurs entrent en jeu comme l'affaiblissement en espace libre, les pertes causées par les
réflexions sur les surfaces ou le niveau réfléchi par la cible, parfois trés faible. Pour déterminer
les performances du radar, un calcul du bilan de liaison complet doit étre réalisé.
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1.2.1.4. Bilan de liaison

Le bilan de liaison d’'un radar permet de calculer I'atténuation d’un trajet et ainsi de quantifier
le rapport signal a bruit du signal en réception dans une configuration donnée. La puissance
recue depuis une cible illuminée par un radar dans I'air s’écrit :

p. — PE'G)%R 'Az'o-cible
R (4m)3 - R4

(1.17)

Avec :
Py : Puissance d’émission (W)

Ggr : Le gain réalisé des antennes d’émission et de réception, considérant les antennes
d’émission et de réception similaires. Ou Ggr = n - D, avec n le rendement total de I'antenne
et D sa directivité.

ociple - LA surface équivalente de la cible (m?)
R : Distance radar-cible (m)
A : Longueur d’onde (m)

Dans le cadre du GPR les parametres liés au sol doivent étre intégrés. En effet, la perte de
puissance lors de la transmission de I'énergie dans le sol, plus précisément causée par les
interfaces air-sol et I'atténuation apportée par le milieu sont ajoutées a I'équation (1.17). La
puissance regue depuis une cible plongée dans un milieu homogene s’écrit alors :

G2 . 2,192, . ,—4aR
_ PpGgpTas™ - A% - 0cipre " €

P =
R (41)3 - R*

(1.18)

Avec le coefficient d’atténuation a (Np/m), la distance d’enfouissement de cible R.
Le coefficient de transmission en puissance, en incidence normale, air-sol T, s’écrit :

r—r> G (.19)
Ve e (o + e

Avec R, le coefficient de réflexion en puissance, /e, = 1 et /e, les permittivités relatives de
I'air et du milieu sol.

Ta5=(1_Ras)=1_<

Le calcul de la profondeur de pénétration peut étre difficile a estimer. En effet, la variation des
paramétres du sol sondé en fonction de la fréquence, la nature et géométrie de la cible qui
n’est pas toujours ponctuelle sont difficiles a intégrer dans le calcul. D’'une maniére générale,
'équation radar donne un ordre de grandeur de la dynamique et de la sensibilité que doit
fournir le radar. Pour définir la sensibilité du radar, I'expression de la puissance du signal
détectable minimum (Minimum Detectable Signal, MDS) est utilisée :

Pyps = k(Tanr + To - (F, — 1)) - By - SNR (1.20)

Avec k la constante de Boltzmann, E. le facteur de bruit de la chaine de réception, la
température de référence T, = 290K, T4yt la température de bruit de I'antenne, By la bande
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de fréquence du bruit (en Hz) et SNR le rapport signal a bruit requis. La profondeur
d’investigation maximale R = Ry4x est donnée quand I'expression suivante est vérifiée :

Py~ Ghr (4m)? - R

Pyps T Tus? - A2 0pippe - € 44R (1.21)
hv*/
dynamique pertes

1.2.2. Simulation d’un systeme GPR

Pour prendre en compte un maximum d’aspects physiques dans le bilan de liaison, une
simulation du systéme et de la propagation de 'onde dans le sol peut étre réalisée. En effet,
celle-ci apporte des dimensions supplémentaires aux calculs en générant des données A-
SCAN ou B-SCAN réalistes. La simulation permet donc de prévoir avec plus de détail les
performances du systeme dans un contexte donné.

La méthode la plus utilisée pour simuler un systeme GPR est la simulation FDTD (Finite
Difference Time Domain) ou méthode des différences finies dans le domaine temporel
[YEE1966]. Cette méthode consiste a résoudre les équations de Maxwell discrétisées dans le
domaine temporel et I'espace. Elle permet de calculer les interactions et la propagation de
'onde pour des géométries de scénes tres complexes, mais nécessitant des ressources de
calcul importantes [KUNZ1993]. La technique FDTD a été largement utilisée dans le domaine
du GPR. Les performances de calculs actuels permettent une modélisation dans un temps
plus acceptable. Un logiciel de simulation utilisant cette méthode, nommé TEMSI-FD [TEMSI-
FD] a été développé dans le département OSA (Ondes et Systémes Associés) du laboratoire
XLIM et permet notamment la simulation et le tracé de radargrammes GPR. Aussi, une
modélisation du sol par des fractales peut étre réalisée et utilisée pour la simulation FDTD afin
d’intégrer le caractére aléatoire et inhomogéne du milieu sondé [BESSE2004].

Par ailleurs, un outil de simulation FDTD 2D/3D open source nommé gprMax [WARREN2016]
a été concu, il est écrit en Python/Cython. Il a été initialement développé par Antonis
Giannopoulos et mis a jour depuis 1996. Ce logiciel intégre désormais des modéles d’antennes
utilisées par des sociétés GSSI et MALA. La configuration des paramétres de la scéne a
simuler s’effectue par des fichiers de commandes, le logiciel est dépourvu d’interface
graphique. Il est possible d'implémenter facilement le caractére dispersif de la permittivité
(Debye), de définir I'état de surface du sol ou méme de générer un volume a I'aide de fractales
notamment. De plus, le logiciel est compatible avec une utilisation sur GPU (Graphics
Processing Units) pour des temps de calcul réduits.
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Figure 1.17 — Exemple de scéne 2D et volumes 3D modélisés sous gprMax.

La technigue FDTD permet la simulation du géoradar. Ces simulateurs permettent
d’appréhender les performances du radar et de produire des signaux fidéles méme si les
détails de l'aspect matériel et de [larchitecture électronique du radar sont rarement
implémentés dans la méme simulation. En effet, nous n’avons pas trouvé a ce jour de travaux
concernant la simulation compléte du systtme GPR, conjointement aux simulations FDTD et
intégrant notamment 'architecture RF et le traitement des signaux associés.

1.2.3. Traitement d’image appliqué au radar a pénétration de sol

L’efficacité de I'imagerie du radar ULB est définie par la résolution obtenue, la clarté de I'image
et la capacité a distinguer les cibles. Des étapes de traitement permettent la réduction des
erreurs de positionnement, la réduction du bruit de fond (Clutter) mais aussi la reconstruction
de la scéne avec des algorithmes de migration.

Parmi les algorithmes de migration traditionnellement utilisés dans le domaine du GPR on
retrouve la sommation hyperbolique (Hyperbolic Summation, HS) [OZDEMIR2007]. Pour
chacun des pixels de I'image brute, I'algorithme consiste a calculer dans un premier temps,
I'hyperbole de migration théorique (template) pour une cible ponctuelle se trouvant a la position
occupée par ce pixel. Dans un second temps, les pixels se trouvant sur le trajet de I’hyperbole
théorique sont alors enregistrés. La moyenne au carré de la valeur des pixels, ou la somme
de ces pixels est alors inscrite a cette premiére position. L'opération est réalisée sur chaque
pixel de l'image. Autrement dit, si I'’hyperbole théorique épouse une hyperbole visible sur
limage brute, l'image est alors focalisée car tous les points décrits par I'hyperbole sont
sommeés sur le pixel actuel, au sommet de I'hyperbole. Le principe est représenté sur la figure
1.18.
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Figure 1.18 — Principe de la sommation hyperbolique.

C’est un algorithme simple a implémenter, il est cependant utilisé principalement pour des sols
homogénes car sensible aux variations de la forme de I'hyperbole et aux différents paramétres
du sol. De plus, c’est un algorithme consommateur en termes de ressources de calculs
(nombreuses boucles imbriquées) et qui permet une focalisation limitée. Une version
améliorée a été développée dans [AKBARI2014] notamment sur les aspects de focalisation.

L’algorithme de projection arriere (Back projection ou BP) a été fortement employé dans le
domaine du radar SAR [ZHOU2012]. L'approche classique de cet algorithme est similaire a la
sommation hyperboliqgue mais se base sur les temps de retard du signal pour réaliser la
focalisation. Des modifications de cet algorithme ont été réalisés comme c’est le cas de la
version multi-échelle optimisée pour le temps de calcul [WENTAI2014].

D’autres algorithmes sont utilisés tels que la migration de Kirchhoff (Kirchhoff Migration ou KM)
[LIU_XIANG2017], la migration w-k (Frequency-Wavenumber) [YIGIT2007] et la migration par
décalage de phase (phase-shift) [HUI_ZHANG2013]. Une comparaison de la performance de
différents algorithmes utilisés pour le GPR a été menée dans [OZDEMIR2014] et a été
reportée en figure 1.19.
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Figure 1.19 — Comparaison de la performance des algorithmes de migration utilisés dans le domaine du
GPR [OZDEMIR2014], géométrie de la scene (a) et résultats (b) extraits de la revue.

Le choix de l'algorithme de migration est a réaliser suivant le contexte de mesure. Il dépend
du besoin en termes de performance et de la capacité de calcul disponible. La connaissance
a priori du sol est essentielle pour la plupart des algorithmes de migration conventionnels,
aussi des techniques sont utilisées pour estimer la vélocité automatiquement [WEI2014]
permettant une focalisation optimale.

Par ailleurs, des techniques ont été développées pour améliorer I'analyse des objets détectés
sur une image brute, sans migration. C’est le cas de I'estimation du rayon d’un tuyau a partir
d’'un B-SCAN [DOLGIY2006], pour identifier la nature des matériaux qui constituent les cibles
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[HUUSKONEN2015] ou la détection des contours des hyperboles en utilisant un filtre de
Canny [MERTENS2016].

Une autre perspective intéressante concerne I'acquisition comprimée (Compressive Sensing,
CS) [CANDES2008] appliquée au domaine du radar ULB. Dans le cadre des radars a
pénétration de sol cette technique a fait I'objet de travaux [AMIN2014] [GURBUZ2007] et
notamment I'application de cette technique sur les radars fréquentiels SFCW [GURBUZ2008]
[GURBUZ2009].

Gréce a la performance des moyens de calculs actuels, I'émergence des réseaux de neurones
[HUTTUNEN2019] ont donné lieu a des développements intéressants pour le traitement des
images GPR. Les réseaux de neurones sont utilisés pour la reconnaissance vocale, I'analyse
d’'imageries médicales ou I'étude de données financiéres. On distingue trois techniques
principales :

o La classification, permettant le tri et I'étiquetage de données ou d’'images.

e La segmentation, permettant la reconnaissance et I'extraction de formes ou de
caractéristiques sur une image.

e Larégression, permettant 'obtention d’'une fonction transfert liant les données de sortie
en fonction de données d’entrées.

Ces techniques sont souvent utilisées en combinaison. Par exemple la segmentation est
utilisée avec la classification pour étiqueter plusieurs éléments d’une photographie ou la
segmentation utilisée avec la régression pour extraire une quantité physique a partir de formes
sur une image ou méme de transformer I'image elle-méme.

L’hyperbole de migration est une forme caractéristique d’un objet ou contraste diélectrique
présente sur les images brutes B-SCAN. La détection et le traitement automatique des
hyperboles est une solution attrayante et réalisable via les réseaux de neurones.

Figure 1.20 — Résultats de la détection du sommet des hyperboles de migration a I'aide d’un réseau de
neurone [BIRKENFELD2010].

Par exemple, [YOUN2003] [YOUN2004] proposent une implémentation d'un réseau de
neurone convolutif (Convolutional Neural Network, ConvNet ou CNN) pour, dans un premier
temps détecter I'hyperbole et ces contours. Cela représente une opération de segmentation
d’un point de vue du réseau. Dans un second temps, le traitement de type back projection, via
I'utilisation d’un second réseau de neurone convolutif, permet de focaliser I'énergie de I'image
sur 'emplacement de la cible. Ces derniéres années, la détection des hyperboles a fait I'objet
de nombreux travaux. La méthode proposée dans [BIRKENFELD2010] met en ceuvre un CNN
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pour détecter la position du sommet des hyperboles. Le réseau prend en entrée une portion
de l'image (trapéze) et fournit ainsi la position du sommet de I'hyperbole. Dans un principe
similaire, un réseau de neurones pré-entrainé avec une architecture optimisée est utilisé pour
détecter la position des hyperboles dans [PHAM2018]. Des notes et recommandations sur le
design des réseaux de neurones convolutifs pour la détection d’objets sur les images GPR
sont proposées dans [REICHMAN2017].

Les réseaux de neurones peuvent permettre également d’estimer la permittivité des sols ou
des éléments détectés. Dans [WEILI2012] une architecture de traitement réalise plusieurs
opérations. D’une part, la détection de la taille de la cible enfouie par des algorithmes
conventionnels est réalisée, d’autre part, un réseau de neurones est utilisé pour la détection
de la permittivité de la cible. La détection de la permittivité des objets sur les images GPR
brutes a aussi été réalisée en utilisant une technique de classification [SONODA2018].
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Figure 1.21 — Flux de traitement des données brutes pour la détermination de la taille et la nature du
matériau de la cible, intégrant un réseau de neurone, proposée par [WEILI2012].

Une approche plus ambitieuse consiste a transformer une image B-SCAN brute en
cartographie de permittivité, permettant un apercu direct du contenu du sol. Pour réaliser cette
transformation, I'implémentation et la comparaison de 3 architectures de réseaux de neurones
est faite dans [ALVAREZ2018].
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Figure 1.22 — Comparaisons de trois réseaux de neurones pour la transformation d’images B-SCAN en
cartographies de permittivité [ALVAREZ2018].

Bien d’autres applications et traitements usant de I'apprentissage profond ont été étudiés.
C’est le cas de la classification de mines enfouies [ZHOU2008] ou I'élimination des réflexions
et distorsions amenées par les antennes [ZHANG2019]. Les réseaux de neurones apportent
de nouvelles perspectives de traitement dans le domaine du GPR et possédent I'avantage de
réaliser plus facilement des opérations complexes, difficiles a mettre en ceuvre, ou dont le cout
de calcul est élevé avec des algorithmes conventionnels.

1.2.4. Législations et utilisation des fréquences

Le radar GPR est considéré par TANFR (Agence Nationale des Fréquences) comme étant
dans la catégorie des « Applications d'imagerie radar a pénétration de surface » (GPR ou
WPR). Les conditions d'utilisation des fréquences par les systéemes GPR / WPR sont fixées
par la décision n° 2011-1487 du 20 décembre 2011 de ’ARCEP. Deux schémas d’autorisation
distincts selon les zones géographiques d’utilisation des GPR ou WPR [ANFRWEB] sont a
prendre en compte :

¢ Soit une obligation de demande d’autorisation en vue de I'utilisation de fréquences par
des systéemes GPR/WPR au voisinage des stations radars représentées sur la figure
1.23, c’est-a-dire dans les zones comprises a l'intérieur de cercles de 4 km de rayon
centrés sur ces stations.

e Soit une obligation de notification, en dehors de ces zones.
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Figure 1.23 — Cartographie des stations RADAR sensibles en France [ANFRWEB].

La norme de référence pour les systemes GPR et WPR UWB est la norme EN 302 066 V2.1.1
(2017), elle définit les niveaux de puissances maximum qui peuvent étre émis. Elle s’applique

aux :

e Radars GPR fonctionnants dans la bande 30MHz a 12.4GHz avec une émission

dirigée dans le sol (proximité immédiate ou a moins d'un métre de celui-ci).

e Radars WPR fonctionnants dans la bande 30MHz a 12.4GHz avec une émission
dirigée dans un mur ou matériau équivalent (proximité immédiate ou a moins d'un

meétre de celui-ci).

La puissance d’émission de n’importe quel systtme GPR ou WPR ne doit pas excéder les

limites indiquées dans les tableaux 1.3 et |.4.

Tableau 1.3 — Gabarit de la puissance d’émission maximum et moyenne.

Frequency range (MHz)

Peak power limit values for emission

30to 230

-44.5 dBm/120 kHz (e.r.p)

>230 to 1000

-37.5 dBm/120 kHz (e.r.p)

>1000 to 18000

-30 dBm/MHz (e.i.r.p)

Tableau I.4 — Gabarit de la puissance d’émission moyenne.

Frequency range (MHz)

Mean power limit values for emission (dBm/MHz)

<230

-65

230 to 1000 -60

1000 to 1164 -65

1164 to 1215 -105 [ 75 (dBm/kH2)*
1215 to 1559 -65
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1559 to 1610 -105 | -75 (dBm/kHz)*
1610 to 3400 -51.3

3400 to 5000 -41.3
5000 to 6000 -51.3
>6000 -65

*Service de Radionavigation RNSS (GPS)

La puissance maximum moyenne doit donc respecter le gabarit présenté ci-dessous :

Maximum mean e.i.r.p density (dBm/MHz) EN 302 066 V2.1.1
-30

-90

1164-1215 MHz (RNSS)

H—"

-100

<«— 1559-1610 MHz (RNSS)

-110
0 1000 2000 3000 4000 5000 6000 7000 8000
Frequency range (MHz)

Figure 1.24 — Masque d’émission des fréquences pour les systémes GPR.

Pour effectuer les calculs de densité E.I.R.P, La puissance maximum transmise s’écrit (en
dBm) :

Pnax(e.i.r.p) = Pg + Gg (1.22)

Avec la puissance transmise Pz (en dBm) et le gain de I'antenne G5 (en dBi). Si la puissance
n’est pas constante au cours du temps (sur une seconde), c’est le cas du radar pulsé ou dans
le cas d’'une émission périodique, la puissance moyenne doit étre prise en compte comme :

Proy(dBm) = Ppgx — M (1.23)

Avec M(dB) = 20-log,o(a) et a le rapport cyclique du signal en émission. Le calcul en
(dBm/MHz) s’effectue par :

Prnoy(dBm/MHz) = Py, — 10 - log(B) (1.24)

Avec la bande de fréquence du signal émis B en MHz.
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1.3. Différentes formes d’onde

Le développement d’un radar a pénétration de sol peut étre fait depuis plusieurs formes
d’'ondes, on retrouve principalement dans la littérature deux principes de radar ULB : temporel
et fréquentiel. Les principales formes d’onde utilisées pour le géoradar sont :

¢ Impulsionnel (temporel)

o FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave)
e SFCW (Step Frequency Continuous Wave)

e Bruit

Les trois dernieres formes d’ondes font appel a la notion de compression d’impulsion ou
d’étalement spectral et sont de plus en plus employées dans le domaine ULB.

1.3.1. Radars impulsionnels

Cette méthode consiste a envoyer une impulsion électromagnétique courte et d’observer les
échos réfléchis par le milieu sondé dans le domaine du temps par une capture numérique
(convertisseur analogigue-numérique) a échantillonnage rapide. C’est la méthode historique
et la plus utilisée dans le domaine du GPR.

La résolution de ce type de radar dépend de la forme de I'impulsion, notamment de sa durée.
Son architecture de base est représentée en figure 1.25. Ce type de radar est considéré comme
émettant un signal en bande de base car le signal émis n’est pas modulé par une porteuse,
on parle alors de signaux impulsionnels mono-alternance.

Antenne R
d’émission Tt
Triaaer Générateur el
99 d’'impulsion IR
v Antenne de e
réception &0 -
Convertisseur P Cible
analogique / < Amplification
numeérique rapide

\ 4

Acquisition et
traitement des
données

Figure 1.25 — Architecture de base d’un radar impulsionnel ULB.

La résolution en distance Ad d’'un radar impulsionnel est déterminée par la durée de
l'impulsion. Elle s’écrit, dans I'air :

Ad = — (1.25)
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Avec 7 la durée de I'impulsion (secondes) et c la vitesse de la lumiére (m/s). La distance d’une
cible est alors évaluée grace au retard entre I'impulsion émise et regue :

R = szbw (1.26)

Avec T, le temps aller-retour de limpulsion sur la cible. Une illustration d’'un signal
impulsionnel ULB est donnée en figure 1.26. La bande de fréquence du radar est liée a la
largeur d’'impulsion. En premiére approximation :

p=1 (1.27)
T

D’une maniére générale, la résolution du radar s’écrit en fonction de la largeur de bande.

Ad =—=— (1.28)
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Figure 1.26 — Forme d’onde d’un radar impulsionnel ULB (premiéere dérivée d’une gaussienne, signaux
normalisés).

La fréquence de répétition de I'impulsion f = % (Hz), exprimée en fonction de la période T (en

secondes) conditionne la distance d’observation maximum du radar. La distance d’observation
limite s’écrit :
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cT
Amax = 7

(1.29)
L’'un des éléments clé du radar impulsionnel est le générateur d’'impulsion, car celui-ci doit
fournir une impulsion trés courte. La génération des impulsions bréves peut étre réalisée de
plusieurs manieres. Des méthodes largement utilisées consistent & employer un transistor a
avalanche [PENGJU2012] [ZHOU2016]. Pour une solution bas cout, la diode « Step Recovery
Diode » (SRD) [ZHU2010] est employée et peut étre couplée au transistor a avalanche
[AHAJJAM2016]. On retrouve également l'utilisation de portes logiques et la technologie
CMOS [RUI_XU2006] [ZITO2010]. La forme de I'impulsion générée garantit la performance
du radar en termes de résolution, c’est pourquoi I'évolution et 'optimisation des générateurs
impulsions SRD ont fait I'objet de travaux [JEONGWOO02002] [RUENGWAREEZ2006]. Il existe
d’autre méthodes telles que l'utilisation de commutateurs photosensibles [NEGRIER2015]
pour I'obtention d’impulsions courtes d’amplitude trés élevée.

Méme si le principe du radar impulsionnel est simple, certaines techniques visant a réduire les
sighaux parasites comme ceux dus au couplage entre antennes peuvent devenir difficiles a
mettre en ceuvre. L’amplificateur a gain variant dans le temps ou Time Gain Amplifier (TGA)
permet I'atténuation des premiers échos forts et de compenser l'atténuation des derniers
échos [YAN2006].

Les antennes ne doivent pas avoir une réponse impulsionnelle trop étalée (effet d’oscillation
ou ringing) [GHOSH2006] pour ne pas masquer les premiers échos en réception et ne pas
déformer le signal émis. En cas de distorsion, la résolution du radar et ainsi la capacité a
distinguer les cibles proches sont affectées.

Pour numériser le signal, les convertisseurs analogique-numérique (CAN) doivent étre rapides
(>Géch./s) ce qui limite leur dynamique (résolution verticale) et augmente considérablement
le cout et la complexité du systéme d’acquisition. Des techniques d’échantillonnage ont été
développées pour éviter 'utilisation de ces convertisseurs rapides et augmenter la dynamique
de mesure dans le cadre d’un systeme ULB. C’est le cas de I'échantillonnage entrelacé
[TRIPOLI2004] et en temps équivalent séquentiel [NGUYEN2014] [MERELLE2014] ou CIS
(Coherent Interleaving Sampling) [HAMDI2019] [HAMDI2019B]. Les paramétres et relations
fondamentales du radar impulsionnel sont indiqués dans le tableau 1.5.

Tableau I.5 — Paramétres et relations fondamentales du radar GPR impulsionnel.

Parametre Symbole Formule
c
Vitesse de propagation v =
propag Ve
Largeur de l'impulsion (secondes) T
Période de répétition des impulsions (secondes) T
. 1
Largeur de bande de fréquence du radar (Hz) B ==
T
Résolution en distance du radar dans le milieu de Ad _vt_ v
propagation (m) 2 2B
o . . 1
Fréquence de répétition des impulsions (Hz) fr ==
Portée non ambigué du radar dans le milieu de d T
propagation (m) max T2
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1.3.2. Radars fréquentiels

1.3.2.1. FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave)

Le principe de cette technique est de transmettre un signal modulé en fréquence par une
rampe (appelé Chirp) et d’observer, en réception, le ou les décalages en fréquence (fréquence
de battement). Cette opération est faite par un mélange du signal transmis avec le signal recu.
Une fois le signal mélangé filtré, un signal de fréquence intermédiaire (IF) ou habituellement
appelé signal de battement [STOVE1992] est obtenu. L’analyse spectrale, telle qu’une
transformée de Fourier (TF) est appliquée sur ce signal et permet ainsi d’'observer la position
des cibles. La fréquence de battement est proportionnelle a la distance de la cible. Ce type de
radar est moins répandu dans le domaine du GPR.

A
Signal émis Signal regu
/AL AAA LA :
© ©
= > = >
§ \/ \/ \/ \/ U \/ U U Ww Temps § Temps
| i
| |
| |
i i
i Mélange des signaux i
i A i
| |
| |
| |
| @ |
| &) |
| 5 |
R > =) < I
8
i y A
. | Te?nps
Filtrage passe bas |
e
v
A . A
Signal de battement Spectre du signal de battement
(] (]
e} e}
2 _ 2
g Temps g
Ar Fréq'uence
Figure 1.27 — Principe de fonctionnement d’'un radar FMCW.
Le signal transmis par le radar s’écrit :
_ K-t?
STX(t) = AO -sin| 2@ fo t+ 2 (|30)
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Avec 'amplitude 4, et la fréquence de départ f, (en Hz) de la rampe de fréquence. La pente
de rampe de fréquence, appelé le taux de modulation sont définis par :

B

Le terme B représente la largeur de bande de fréquence (en Hz) et T la durée totale du Chirp
(en s). Le signal recu, dans le cas d’'un écho, s’écrit :

. < K- (t—1)?
Spx(t) = By ' sin| 2m <f0 (t—1)+ T) (1.32)

Avec 'amplitude B, et le retard temporel T causés par le trajet. Un mélange du signal recu avec
celui émis est réalisé et aprés filtrage des hautes fréquences, le signal de battement s’écrit :

K-t?
Slp(t) = Co'COS(2ﬂ<f0'T+KtT— 2 )) (|33)

T2
Avec 'amplitude résultante C,. Les termes f, -7 et KTT sont des termes de phase et sont

indépendants du temps. Dans le cas ou plusieurs trajets ou cibles sont détectés le signal de
battement s’écrit :

2

N
Sp(t) = Z C; - cos (Zn (fo 1 + Ktt; — K 'ZT" )) (1.34)
i=1

Avec N le nombre de trajets. Le terme Ktr fait ainsi apparaitre la fréquence de battement. La
fréquence de battement, pour une propagation dans I'air, s’écrit donc :

Bt 2-B-R
szK'l':—:

= (1.35)

Avec R la distance entre le radar et la cible. Dans le cas d’'un milieu différent de l'air la
fréquence de battement est estimée par :

foBr_TBR Ve (1.36)
T T-c
Avec g, la permittivité relative du milieu. Il est donc possible, a partir des fréquences de
battement, de retrouver la position des cibles détectées.

Dans le but d’obtenir des informations sur le mouvement des cibles, un traitement Doppler
peut étre réalisé. Une premiére méthode, notamment employée pour les radars FMCW longue
portée et pour la mesure de vitesse, consiste a utiliser une rampe de fréquence ascendante
et descendante [JANKIRAMAN2018]. La différence entre les fréquences de battement
obtenues pour les deux sections du Chirp permet d’évaluer la vitesse de la cible. Une autre
méthode adaptée a la détection de mouvements plus lents peut étre réalisée a partir de
rampes de fréquences en dent de scie. Dans ce cas, les données de la fréquence Doppler en
fonction de la distance sont obtenues par I'opération d’'une double-FFT [SEDIONO2013]. Pour
cela, la mesure de vitesse Doppler est alors réalisée par mesures successives de la distance
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de la cible. Il est a noter que dans le cas de détection de mouvement ou de respiration, les
vitesses et fréquences sont assez faibles et nécessite un temps d’intégration des mesures
plus important.

Antenne

d’émission Tl
Generatey rde > Amplification Tl
rampe de fréquence RSN
v Antenne de '
réception & Cible
) _ Amplification
Melange ) Faible bruit
A 4
Conversion Acquisition et
Filtrage > analogique / traitement des
numérique données

Figure 1.28 — Architecture de base (homodyne) d’un radar FMCW.

La génération du Chirp est traditionnellement réalisée a I'aide d’'un oscillateur commandé en
tension (VCO, Voltage Controlled Oscillator). Une rampe de tension est alors appliquée en
entrée de l'oscillateur. La linéarité de la rampe de fréquence générée est un point essentiel
mettant en jeu la résolution et le rapport signal a bruit des signaux de battement
[BRENNANZ2011]. En ce sens, des montages basés sur une boucle a verrouillage de phase
sont alors employés pour réduire le bruit de phase et améliorer la linéarité de la rampe. La
tension de commande du VCO peut aussi étre pré-distordue pour améliorer cette linéarité. De
plus, des techniques consistant a corriger logiciellement ces effets sur le signal de battement

ont été développées [YING2010] [ANGHEL2014].

Une autre problématique concerne le niveau de couplage entre antennes. En effet, le signal
étant constamment émis, le niveau causé par le couplage est alors regu en réception et
dégrade les performances de dynamique du radar. Pour cela, une bonne isolation entre
antennes doit étre réalisée. Une autre technique consiste a l'utilisation de commutateurs pour
alterner le temps d’émission et de réception, cette technique est nommée FMICW (Frequency
Modulated Interrupted Continuous Wave) [KHAN1991]. Cette technique permet également
d’atténuer des échos proches car elle généere une zone aveugle [FIORANELLI2014].

Le niveau non idéal d’isolation des ports du mélangeur est responsable de la dégradation du
signal de battement [LIZHAOLONG2008]. Pour réduire le niveau de bruit, notamment sur les
fréquences proches du DC du signal de battement, une architecture hétérodyne, plus
complexe, peut étre employée pour décaler le signal de battement a des fréquences un peu
plus élevées.

Généralement le radar FMCW bénéficie d’'une meilleure dynamique théorique que le radar
impulsionnel grace au traitement en bande étroite du signal de battement et au gain de
compression fournie par I'estimation spectrale (FFT).
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La fréquence d’échantillonnage requise pour ce type de radar permet ['utilisation de
convertisseurs numériques ayant une bonne dynamique et permet I'utilisation de modules bas
cout, comme un Raspberry Pi permettant I'acquisition et le traitement des signaux de
battement [YENAS2019]. Les parametres et relations fondamentales du radar FMCW sont
indiqués dans le tableau I.6.

Tableau 1.6 — Parameétres et relations fondamentales du radar GPR FMCW.

Parametre Symbole Formule
c
Vitesse de propagation v =
propag Ve
Fréquence basse (Hz) fo
Fréquence haute (Hz) fu
Largeur de bande de fréquence du radar (Hz) B =fu—Ffo
B
Fréquence centrale (Hz) fe =fo+ >
Durée du signal Chirp (secondes) T
. . B
Taux de modulation du Chirp (Hz?) K =z
Fréquence de battement (Hz) i =K = =
%
1%
Résolution en distance (m) Ad 5B
Dépend de T et de la
Distance maximum non ambigué (m) A max frgquence du .
convertisseur analogique
numeérique
Nombre de balayage N
1
Résolution Doppler (Hz A =
ppler (Hz) fp NT
. . 1
Fréguence Doppler maximum non ambigte (Hz) I max < o7

1.3.2.2. SFCW (Step Frequency Continuous Wave)

Le principe de cette modulation est d’envoyer chacune des fréquences de la bande souhaitée
de maniére discrete, c’est-a-dire fréquence par fréquence avec la notion de pas de fréquence
(ou step). C’est une version discréete de la technique FMCW. L’amplitude et la phase du signal
écho multiplié avec le signal transmis sont mesurées a chaque fréquence. Une impulsion
synthétique est alors construite avec 'amplitude | et la phase Q des signaux par 'opération
d’une IFFT (Transformée de Fourier rapide inverse) de la bande totale envoyée. Une impulsion
synthétique est alors générée. Le traitement est analogue a celui fait par un analyseur de
réseau vectoriel en mesure de transmission (S21). Une illustration de la forme d’onde est
donnée en figure 1.29.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 56
Licence CC BY-NC-ND 3.0



A
—>
1 1
II n n !
o N ATEEARY
TR B b ot
© U e |l||l||ll||||”
= IR HIHITHIH .
3 T T M ATHATHITE >
R |,'|||,'|||,'||“|l Temps
E ol AR
Py AREAREY
fo fi fa—1
1 nT
_______ —
fn—l
()]
(&)
o
> A 5
3 f
L \ S
A
A ——
fo
Temps

Figure 1.29 — Forme d’onde d’un radar SFCW.

Le signal RF transmis s’écrit (pour chaque fréquence i) :

Stxi(w;, t) = A; - cos(w;t + @;)

(1.37)

Avec la pulsation w; = 2n(fseare + 1Af), fstare €tant la fréquence de départ et Af le pas
fréquentiel. Le signal regu s’écrit :

Srxi(w;, t,7) = B; - cos(w;(t — 1) + ¢;)

(1.38)

Avec 7 le retard apporté par le trajet. On peut donc écrire, pour une propagation dans l'air :

Srxi(w;, t,T) = B; - cos (wi (

2R . y s
Avect = — pour un trajet dans l'air.
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Figure 1.30 — Architecture de base (homodyne) d’un radar SFCW.

Un mélange (mélangeur 1Q) du signal recu avec le signal émis est fait pour chaque fréquence.
Les données d’amplitude et de phase obtenues s’écrivent :

2R
Suixi = (4; - cos(w;t + @;)) - (Bi - cos (wi (t — T) + (pl-)) (1.40)
La composante continue et HF s’obtiennent en réécrivant I'équation 1.60 :
A;B; 2R 2R
Suixi = % [cos (—27rfl- . T) + cos <2n - 2fit — 2mf; T)] (1.41)
Apres filtrage de la partie HF, on obtient I'expression suivante :
A;B; 2R
I, = —cos (—27rfi —) (1.42)
2 c
Ainsi que pour le signal en quadrature :
A;B; 2R
Q; = 12 Lsin (—27rfi 7) (1.43)

Dans le cas ou plusieurs échos seraient captés, les données IQ finales vont correspondre a la
somme des données IQ de chaque retard. L’étape suivante est la reconstruction du signal
impulsionnel synthétique a partir des données IQ relevées. On enregistre les valeurs 1Q dans
un vecteur complexe :

Ci=1;+jQ; (1.44)
Les données complexes obtenues sont ensuite utilisées pour construire une impulsion
synthétique. Une opération IFFT (Transformée de Fourier inverse) est alors utilisée

[NOON1996]. Une impulsion synthétique apparait ainsi pour chacune des cibles détectées.
Un exemple de traitement des signaux SFCW est illustré en figure 1.31
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Figure 1.31 — Exemple de signaux SFCW théoriques pour la détection de deux cibles positionnées a
1m et 3m. La bande de fréquence est de 1 a 3 GHz, le nombre de fréquences discretes est n = 128.

Bien que cette méthode requiert une architecture plus complexe que 'architecture homodyne
du radar FMCW, notamment sur I'étage de conversion (IQ) et I'échantillonnage des deux voies,
elle présente des avantages. En effet, 'envoi en bande étroite du signal permet une correction
qui peut étre effectuée (de maniére matérielle ou logicielle) pour chacune des fréquences. Une
annulation du couplage entre antenne peut ainsi étre réalisée [KABUTZ1994] en ajustant la
phase et 'amplitude du signal de référence (via des atténuateurs programmables). Le but étant
de modifier le signal pour avoir une amplitude égale et une phase en opposition (180°) avec
celle du signal de couplage des antennes. Grace a cette forte notion de correction, ce systéeme
est moins sensible aux effets dispersifs des antennes.

Tout comme le radar FMCW, il bénéficie d’'une meilleure dynamique théorique que le radar
impulsionnel grace au traitement en bande étroite du signal IQ et au gain de compression
fourni par la reconstruction de I'impulsion (IFFT).

Concernant I'architecture matérielle, certains effets non désirés sur le signal sont dus aux
défauts des composants. Une étude [PIERACCINI2016] met en évidence :

o L’effet d'image d aux imperfections (déséquilibre ou « unbalance ») du démodulateur
I/Q peut étre calibré ou supprimé par la réduction du temps d’écoute synthétisé.

e Les effets non linéaires de la chaine RF contribuent aux valeurs IQ et créent ainsi des
impulsions synthétiques doublées ou triplées. La solution est d’utiliser une architecture
hétérodyne plus complexe.
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e Le choix des filtres (notamment le filtre passe bande IF) qui ont un role trés important

dans la performance du systéme.

o Le temps de balayage peut étre plus lent vis-a-vis des autres formes d’onde. En effet,
il dépend du temps d’envoi pour chaque fréquence et cumule la constante de temps
du filtre passe bas, le temps de vol (détection de cible) et le temps d’intégration du
convertisseur analogique-numérique. Le temps de scan dépend également du nombre
de points et donc de la largeur du pas fréquentiel pour une bande de fréquence fixe.

Les paramétres et relations fondamentales du radar SFCW sont indiqués dans le tableau 1.7.

Tableau |I.7 — Parameétres et relations fondamentales du radar GPR SFCW.

Parametre Symbole Formule
c
Vitesse de propagation v = NG
»
Fréquence basse (Hz) fo
Fréquence haute (Hz) frn-1
Largeur de bande de fréquence du radar (Hz) B = foc1—fo
B
Fréquence centrale (Hz) fz =f, + >
Nombre de fréquences discréetes n
B
Intervalle fréquentiel du pas (Hz A =
q pas (Hz) f )
v
Résolution en distance (m) Ad =35
v
Distance maximum non ambigte (m) Amax = W
Intervalle de répétition de l'impulsion synthétique 1
T =—
(secondes) Af
1
Fréquence de répétition de I'impulsion synthétique (Hz) fr =7= Af

1.3.3. Radars a bruit

Ce type de radar consiste a émettre un signal sous la forme d’un bruit ou d’un code de phase
[AMIN2011]. Les codes de modulations utilisées consistent en des séquences pseudo-
aléatoires ayant un fort pouvoir de corrélation. Le signal recu est alors corrélé avec le signal
émis laissant apparaitre la position des cibles a I'aide du temps de retard apparent. Le principe
est similaire a celui des signaux utilisés pour le GPS. La résolution du radar est liée au temps
symbole ou a la largeur de bande corrélée. Généralement, le signal doit alors étre

échantillonné avec une fréquence élevée, comme c’est le cas du radar impulsionnel.
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Ce radar est moins utilisé dans le domaine du GPR, mais posséde des avantages en termes
de dynamique [REEVES2014] vis-a-vis d’'un radar impulsionnel. On retrouve dans la littérature
I'utilisation de ce type d’architecture dans la bande 250 a 750 MHz [ANAVAZQUEZ2007] et
pour une profondeur d’investigation élevée, utilisant une bande de fréquence autour de 10

données

Figure 1.32 — Architecture de base du radar a bruit.
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Code de Barker (13) pour le signal émis
T T T

s T
81
<
o
g oF + + + + - - + + - +
3
o -1 1 1 T 1 .
(@)
0 1 2 3 4 6
temps (s) #1070
Signal regu échantillonné(faible SNR)
1F T T T T T .
[i4 J
w 0
-1 1 1 1 I I
0 1 2 3 4 5 7
temps (s) #10°8
Signal corrélé
T T T T T T
1k 4
©
5
(Do 0.5 /\ 4
0 T\ VAN /\1/\/\1/\/\/1\/\ 1 ~MAA A/\/\
0 1 1.5 2 2.5 3 3.5 5
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1.3.4. Exemples de systémes GPR

La performance des systemes GPR dépend fortement de I'application visée. A titre d’exemple,
le radar ORFEUS [PARRINI2009] [PARRINI2010] [GRAZZINI2010] a été développé pour le
sondage des sols et pour détecter des personnes piégées dans des décombres, la technologie
utilisée est le SFCW. La génération du signal est réalisée par une boucle PLL (Phase-Locked
Loop) et un synthétiseur DDS (Direct Digital Synthesis) couplés ensemble permettant un
changement de fréquence rapide. Un traitement doppler est réalisé pour détecter le rythme
respiratoire. Pour la détection de personnes, le radar est alors utilisé de maniére stationnaire.
La bande de fréquence du radar est de 100 a 1000 MHz, la résolution est de 5.5cm dans un
sol ayant une permittivité relative €. = 9. La dynamique du systeme est supérieure a 100 dB
et il peut effectuer jusqu’a 200 scans par seconde (ce qui est suffisant pour la détection d’une
respiration =1-2Hz). De plus, le nombre de fréquences discrétes employé semble pouvoir étre
variable.

ORFEUS

Figure 1.34 — Photographie du GPR ORFEUS [PARRINI2009] [GRAZZINI2010].

Le systéme pése 20 kg et permet de détecter la respiration d’'une personne ensevelie sous 1m
de débris. Pour obtenir un meilleur résultat, un traitement des données est réalisé de sorte a
supprimer le fond de limage, représentant les informations non utiles (« background
removal ») et un filtrage est réalisé pour faire ressortir les fréquences Doppler d’intérét.

Pour une application géologique, le radar GPR ApRES [BRENNANZ2014B] a été développé
pour surveiller les couches des glaciers en Antarctique. Il est utilisé de maniere stationnaire
(pas de traitement SAR), une version 8x8 MIMO (Multiple Input Multiple Output) a également
été déployé.
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Figure 1.35 — Photographie du radar ApRES [BRENNANZ2014B].

La technologie utilisée est le FMCW. La génération du signal est réalisée par un synthétiseur
DDS. L’architecture homodyne est utilisée pour le récepteur (pas de translation de fréquence).
C’est un radar utilisant une bande de fréquences de 200 a 400 MHz, la puissance émise est
de 20 dBm et la durée du Chirp est de 1 seconde. La portée maximum du radar dans la glace
est de 5 km. Pour obtenir la position des différents contrastes dans les glaciers avec une
précision millimétrique, la technique de Phase-Sensitive a été implémentée, il s’agit d'utiliser
la phase des signaux de battement pour améliorer I'estimation de la position de la cible
[BRENNAN2014].

Pour une application similaire, le systeme HERA-G est un GPR embarqué sur un hélicoptére
a été congu pour I'observation des glaciers [KRELLMANN2012]. L’utilisation du véhicule volant
permet une cartographie a grande échelle. La technologie utilisée est le SFCW. Le radar est
installé sur une plateforme suspendue au-dessous de I'hélicoptére. Des séquences de
coupures (technique similaire au FMICW) sont utilisées pour limiter le couplage entre les
antennes ou les premiers échos du sol. Les séquences de transmission-réception sont alors
utilisées pour chaque fréquence et peuvent étre modifiées pour supprimer les échos souhaités
se trouvant avant la cible

Figure 1.36 — Photographie du GPR HERA-G [KRELLMANN2012].

Les fréquences utilisées sont relativement basses et utilisent la bande [20-200] MHz (= 80 cm
de résolution), I'antenne est ainsi centrée sur 100 MHz. La puissance transmise est d’environ
1W. La vitesse de mesure est de 20 traces par seconde (1 trace = 512 fréquences). Le
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systeme radar (avec antennes) pése 170 kg. Le systeme utilise une batterie et communique
avec un contrdleur déporté par une liaison MXI (fibre optique) fabriqué par National
Instruments.

Les systémes présentés dans cette section n’utilisent pas tous la méme forme d’onde. Le choix
de la forme d'onde nécessite une étude théorique des différentes formes d'onde et des
architectures qui y sont rattachées. C’est un défi de définir la forme d’onde qui est la plus
adaptée au développement de l'architecture d’'un GPR. Cela dépend des performances
requises telles que la dynamique, mais aussi des autres paramétres comme la vitesse de
déplacement du GPR, la durée du scan, la bande de fréquence visée ou les capacités a
effectuer un traitement Doppler.

1.3.5. Radio Logicielle

Le concept de radio-logicielles a été introduit dans les années 1970 par la défense (R&D). La
radio logicielle est définie comme un systéme composé de blocs matériels de traitement du
signal reconfigurable de maniére logicielle. Le plus célébre logiciel OPEN-SOURCE est GNU
Radio et se programme en Python (depuis 2001). Les radio logicielles (SDR, Software Defined
Radio) sont composés de mélangeurs et oscillateurs pour le traitement du signal en bande de
base. Un traitement 1/Q des données est réalisé sur la plupart des plateformes. Les radios
logicielles sont implantées dans des supports physiques appelés USRP (Universal Software
Radio Peripheral) qui sont largement utilisés pour la recherche et l'utilisation en tant
gu’amateur. De maniére générale, les radios logicielles et USRP sont peu couteuses, de poids
faible, ayant une consommation maitrisée et certains sont déja équipés de modules GPS. Un
exemple d’architecture d’une plateforme de radio logicielle est présenté sur la figure 1.37.
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Figure 1.37 — Architecture du module USRP B205mini-i (ETTUS RESEARCH) [ETTUSWERB.

Une étude a été menée sur l'utilisation de SDR pour le prototypage de radars GPR. Malgré le
défi actuel de la largeur de bande des plateformes (50 a 160MHz) et du fait de leur
reconfiguration, vis-a-vis d’une architecture fixe, les SDR présentent un réel intérét pour le
géoradar [RALSTONZ2012]. Concernant la forme d’onde FMCW, les plateformes USRP
actuelles ne disposent pas d’'une bande instantanée suffisamment large pour réaliser un radar
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UWB. Par exemple, une plateforme USRP a été utilisée pour l'imagerie SAR des
batiments/sols (extérieurs) dans la bande de 1 a 6 GHz avec une bande instantanée maximum
de 480 MHz dans [GROMEK2014]. Le systeme développé utilise une DDS en bande de base
couplée a un multiplieur de fréquence (x12) pour obtenir la bande de fréquence désirée. De
plus, une étude a été faite sur la faisabilité et les caractéristiques nécessaires pour un systéme
GPR développé sur une plateforme de radio logicielle embarqué sur un drone [FITTER2016].
L’utilisation d’'un drone pour des applications géologiques GPR dépend de la capacité du drone
a respecter les contraintes du systeme radar (stabilité, temps de vol nécessaire) et du poids
du drone.

La bande des USRP actuels est trop étroite pour un systeme ULB pulsé ou FMCW, cependant
le format SFCW, qui consiste en I'envoi de fréquences discrétes en bande étroite, peut étre
implémenté par SDR. En effet, dans [CAREY2017] un prototype radar GPR SFCW a été
développé a partir d’'une plateformes SDR (de la marque ETTUS, modéle UBX). La bande du
radar est de 500 & 5000 MHz. La principale limitation est la vitesse de balayage qui est défini
par la reconfiguration en sous-bandes du systéme (reconfiguration des oscillateurs
notamment), le nombre de scan est de 10 par seconde.

En analogie avec les SDR, les aspects de configuration des différents parametres du radar
sont trés intéressants pour un GPR et cette agilité est importante pour couvrir plusieurs
applications. Par exemple, une plateforme radar FMCW pour des applications GPR dédiée a
I'éducation est présentée dans [CHIZH2017]. Il s’agit d’'un montage composé d’une chaine RF
FMCW classique avec un VCO piloté par un microcontrdleur. Une des particularités de cette
plateforme est l'interface développée pour la configuration du uC. En effet il est possible de
choisir la bande de fonctionnement du radar parmi les fréquences 1215 & 2785 MHz, la durée
du Chirp de 10 & 100 ms et la forme de la modulation du VCO (carré, triangle ou dent de scie).
De plus, la non-linéarité du VCO est prise en compte, le signal de commande du VCO généré
par le uC est pré-distordu

1.4. Les drones

1.4.1. Définition d’un drone

Le mot drone vient du mot anglais désignant un « faux bourdon » faisant référence au bruit
sonore. Le drone est défini comme un véhicule aérien sans pilote a son bord. Méme si
linvention du drone s’est réalisée dans le contexte de la guerre et pour des applications
militaires, I'utilisation civile n’en demeure pas moins explosive [MARTINEZ2018].

Depuis la diminution de la taille et du cout des composants électroniques, de nombreuses
recherches et développements se sont axés sur les drones (ou UAV pour Unmanned Aerial
Vehicles, véhicule sans pilote). En effet, les possibilités d’applications sont étendues grace au
vol agile et a la taille des appareils. Les appareils de petite taille sont aussi appelés mini-UAVs
et sont généralement télécommandés ou autonomes.

Les applications, qu’elles soient civiles ou militaires, sont trés variées. On retrouve
communément la prise photographique et la vidéo. Les principaux domaines d’applications
industriels sont le génie civil, la sécurité, I'agriculture et le transport. Cela regroupe la
surveillance, I'imagerie thermique, la modélisation 3D et le suivi de cibles en mouvement
[JORDAN2018]. Méme s’il existe aussi de nombreux autres types de drones : terrestres,
maritimes ou sous-marin, le mot « drone » définit majoritairement le format aéronef.
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Depuis quelques anneées, les drones sont utilisés dans le domaine de la mesure d’antennes
[MARKOQOVIC2018], notamment pour la mesure bas cout du diagramme de rayonnement
d’antennes basses fréquences [PAONESSA2015] [PAONESSA2016].

Figure 1.38 — Mesure du diagramme de rayonnement d’'une antenne fonctionnant a8 50 MHz a I'aide d’un
drone transportant un émetteur [PAONESSA2016].

1.4.2. Constitution d’un drone volant

Le drone est constitué de plusieurs parties électronigues interfacées. Un schéma des éléments
constitutifs basiques d’un drone est présenté en figure 1.39. Le contréleur de vol embarqué,
plus ou moins complexe, permet la gestion des différentes parties du drone. Il est
généralement possible de programmer ce contréleur pour configurer certains parametres du
drone ou charger un parcours de vol. Ce contrdleur est donc interfacé avec les différentes
parties électroniques du systéme telles que :

e Les moteurs et hélices qui servent a faire voler le drone et modifient sa trajectoire, ils
sont pilotés par le contrdéleur de vol. La plupart des moteurs utilisés sur drones sont du
type « brushless » ou moteur sans balais car ils présentent un bon rendement en
termes d’intégration, puissance et de consommation.

Les capteurs de mesure liés a la position, permettant le controle du vol. Ces capteurs
sont souvent intégrés au contrdleur de vol, sous la forme d’une carte ou d’'un module.

Le systéme d’émission /réception qui permet le télé-pilotage du drone. Les antennes
permettent le transfert des données entre le drone et une station de base ou une
manette actionnée par I'utilisateur.

La batterie qui alimente le systéme complet. La technologie de batterie la plus utilisée
sur les systemes embarqués est la batterie Lithium-ion ou Lithium Polymere.

Les capteurs ou outils qui sont utilisés dans le cadre de la mission attribuée au drone.
C’est le cas par exemple de la prise vidéo, la photographie, la prospection LIDAR ou
la détection RADAR. L’utilisation des différents capteurs, modules ou accessoires est
limitée par leurs poids et encombrements

Sous certaines conditions, un parachute doit étre monté sur le drone, notamment dans le cadre
d’une utilisation civile en agglomération. Une signalisation lumineuse peut également étre
installée sur le drone.
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Figure 1.39 — Constitution d’un drone.

1.4.2.1. Types de voilure
Les drones peuvent étre regroupés en trois catégories :

e Drone a voilure fixe, d’aspect semblable a I'avion, porté par I'air. La commande de la
trajectoire s’effectue par l'inclinaison des ailes.

BN

e Drone a voilure tournante, avec des hélices, traditionnellement ayant 6 axes de
mouvement. La commande des différents mouvements est faite a partir de la vitesse
des hélices.

e Drone hybrides, étant la combinaison de la voilure fixe et la voilure tournante.

Le choix d’un drone s’effectue a partir de son architecture mécanique. La comparaison des
différents types de drone, avantages et inconvénients, est présentée dans le tableau 1.8.

Tableau 1.8 — Comparaison des différents types de drones [ABAUNZA17].

Aile fixe Voilure tournante Hybride
Zone de vol Grande Modique Grande
Vitesse Vite Pas trop vite Vite
Autonomie de la batterie Longue Courte Longue
Vol stationnaire Impossible Possible Possible
Manceuvres agressives Difficiles Assez faciles Assez difficiles
Techniques de commande Bien connues Bien connues Pas trop étudiées

Le choix du type de drone dépend fortement des cas d’applications et des manceuvres

nécessaires mais aussi de la vitesse de déplacement et de I'autonomie souhaitée.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020
Licence CC BY-NC-ND 3.0




Tableau 1.9 — Exemple de drones et leurs spécifications.

BEBOP 2
Drone a voilure tournante
Société PARROT

HERCULES 20 SPRAY
Drone a voilure tournante
Société DRONEVOLT

Autonomie 25 minutes Autonomie >30 minutes
Autonomie avec charge | - Autonomie avec charge | 12 minutes (20kg)
Poids 500 g Poids 10.5 kg

Poids maximum - Poids maximum 30 kg

Capacité d’emport - Capacité d’emport 20 kg

Vitesse maximum 60 km/h Vitesse maximum 50 km/h

Vidéo, sécurité,

Drone a voilure fixe
Société DELAIR-TECH

Application Vidéo, Grand public Application pulvérisation liquide
Cout <1k€ Cout ~15k€
UXx11 HELIPLANE

Drone hybride
Société DRONEVOLT

AN

Autonomie 59 minutes Autonomie 1h30
Autonomie avec charge | - Autonomie avec charge | -
Poids 1.4 kg Poids 2.5 kg
Poids maximum - Poids maximum -
Capacité d’emport - Capacité d’emport -
Vitesse maximum 54 km/h Vitesse maximum 17 km/h
- Cartographie, — Vidéo, sécurité, suivi
Application surveﬁlanpce Application de cible
Cout Non communiqué Cout Non communiqué

1.4.2.2. Outils et capteurs

Le nombre et la nature des capteurs et outils utilisés sur drone sont gigantesques. L’agilité et
les capacités de vol du drone en font un candidat idéal pour de nombreuses missions. La
caméra, qu’elle soit thermique ou optique, est I'outil que I'on retrouve le plus régulierement sur

un drone, elle permet de réaliser une grande variété de prospection ou de surveillances.
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Certains outils tel qu’un pulvérisateur de liquides peut étre installé sur un drone pour des
applications agricoles, comme c’est le cas du drone HERCULES 20 SPRAY proposé par la
société DRONEVOLT. Peuvent étre cités par exemple, I'utilisation d’'un LIDAR embarqué pour
la modélisation d’'un environnement en 3D [CHEN2020], l'utilisation d’'un RADAR pour
I'anticollision [REMKEMIAN2009] ou méme l'ultrason qui permet de mesurer I'épaisseur des
parois des réservoirs de stockage, comme c’est le cas du drone taurUS lancé sur le marché
en novembre 2017 [TAURUS].

Un focus sur le GPR embarqué sur drone est fait dans la section 4.4 du chapitre.

Enfin, les accessoires divers comme une motorisation servant a incliner les différents outils,
tels que la caméra, sont installés sur le drone. On retrouve également tous les systemes de
mémoire amovible pour le stockage des photographies et vidéos.

Une majorité d’outils et de capteurs ont besoin de la position précise dans I'espace, afin de
corréler celle-ci a la mesure physique réalisée. Cest le cas du GPR, nécessitant la
connaissance de ses positions pour la reconstruction des images. Pour cela, le drone est
équipé de capteurs utilisés pour son déplacement et pour mesurer sa position.

1.4.2.3. Stations de commandes et capteurs pour le vol

Pour se déplacer dans I'espace de maniére autonome ou non, différents capteurs, comme
'accélérometre, le gyroscope ou la boussole sont couramment utilisés pour la stabilité et le
contréle du vol du drone. Certains composants ou modules du commerce a I'état de I'art
integrent plusieurs capteurs (gyroscope, accélérometre, magnétometre et GPS)
[BRZOZOWSKI2017], ces modules sont aussi appelés centrales inertielles ou IMU (Inertial
Measurement Unit) et sont trés similaires a celles utilisées sur des petits avions avec pilote.

Le module GPS sert a diriger le drone dans le cas d’un pilotage automatique sur parcours ou
a corréler les informations des autres capteurs sur le drone. L'utilisation des données GPS
permet d’identifier et de situer les informations acquises. Il nécessite I'utilisation d’'une antenne,
celle-ci est souvent intégrée au module. La précision obtenue est alors de I'ordre de quelques
metres. Les systémes de positionnement plus aboutis consistent a utiliser le positionnement
satellite de maniére spatiale et différentielle. Le DGPS (GPS différentiel) consiste a utiliser une
ou plusieurs stations au sol permettant de corriger les erreurs a partir du retard entre les
différents signaux en utilisant le temps symbole du code GPS, la précision est de 'ordre d’'un
meétre.

La cinématique temps-réel ou GPS RTK (Real Time Kinematic) permet un positionnement plus
précis que celui donné par le DGPS puisqu’il s’agit de corriger les temps d’arrivés par mesure
de la phase de la porteuse [BONIN2001]. La précision obtenue avec le GPS RTK est alors de
guelques centimetres. Pour utiliser cette technique, le récepteur doit se trouver suffisamment
proche de la base RTK. Le traitement PPK (Post Processed Kinematic) est similaire au RTK
mais les corrections sont réalisées sur les données et le trajet aprés le vol du drone.
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1.4.3. Réglementation de I'utilisation des drones

Le réglement concernant l'utilisation des drones dans un cadre d’usage professionnel en
France a été mis en place par la DGAC (Direction Générale de I'Aviation Civile) en 2012. I
existe quatre scénarios d'utilisation des drones indiqués ci-dessous :

SCENARIO 1 SCENARIO 3 SCENARIO 2 SCENARIO 4
Zone non peuplée Zone peuplée Zone non peuplée Zone non peuplée
Distance <200 m Masse < 8kg Distance <1 km Masse <2 kg
. (aéronefs non captifs)
Peri’mét_re’ de Distance <100 m Masse < 2 kg si Survol de tiers
securite = hauteur>50m possible
Périmétrede Périmetred
sécurité AL LU

sécurité

e
o st

Figure 1.40 — Scénarios d’utilisation du drone volant.

Les scénarios les moins contraignants sont le S1 et S2 car il s’agit de faire voler le drone dans
une zone non peuplée (terrains, zones géologiques etc...). Le scénario S3 est plus restrictif
car il s’agit de faire voler un drone dont la masse totale peut atteindre jusqu’a 8kg. Enfin le
scénario S4 convient a une application de grande cartographie car il s’agit d’utiliser un drone
sans limites de distance mais dont la masse totale doit étre inférieure a 2kg.

Le pilotage du drone, qu'il soit en vue ou hors vue exige, par la loi, un brevet de pilote. Un
portail WEB administré par la DGAC : « Mon Espace Drone », a été mis en ligne le 30 Aout
2017, il s’agit d’'une plateforme permettant aux industriels exploitants de drones de réaliser ses
déclarations d’activité ou d’expérimentations. Dans le cadre de ses activités, un professionnel
doit donc déclarer son activité auprées de la DGAC.

Concernant I'utilisation des drones de loisir, une cartographie des zones reglementées est
disponible sur le site public : Géoportail.
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Brive-La-Gaillarde
Vol interdit *
Hauteur maximale de vol de 30 m*
Hauteur maximale de vol de 50 m*

Hauteur maximale de vol de 60 m*

: Aéroport

Hauteur maximale de vol de 100 m*
Tout vol interdit au dessus de 150 m*

Figure .41 — Zones réglementées pour le vol de drones de loisir autour de Brive-La-Gaillarde (Corréze)
et de son aéroport (Géoportail).

1.4.4. Radars a pénétration de sol embarqués sur drone

La propriété des ondes a traverser les sols et la capacité du drone a couvrir une grande aire
de vol et a atteindre des zones difficiles d’accés, sans contact, présente un intérét certain dans
de nombreux domaines et notamment dans la détection de mines [AMIRI2012].

Un GPR embarqué sur drone a été développé pour effectuer des prospections archéologiques
[YARLEQUEZ2017]. Son architecture est représentée en Figure 1.42. Il s’agit d’'un radar FMCW
et la bande de fréquences utilisée est de 490 a 1000 MHz. La durée de la rampe est de 8.5
ms. Les données sont traitées avec une carte Raspberry Pi 2. Le radar est utilisé en mode de
visée vers le bas. Enfin, des antennes LPDA (Log-Periodic Dipole Array) planaires sont
utilisées et le poids total du radar est de 0.6 kg.

CHIRP

GENERATION |1 veo b m wumn

SYNC SIGNAL|

[ <

LOW FREQUENCY

RASPBERRY PI 2 RF FRONT END

SIGNAL

o Y B ANTENNA ANTENNA
RX /| 1\ ™
//l
< g (Atr) .': !
o (Soll) Buried target §
' LPDAzgltennn

#; (Bedrock)
A A
Figure 1.42 — Architecture et photographie du radar [YARLEQUE2017].

Un radar embarqué sur drone a été mis au point pour la détection de mines a l'aide d’'une radio
logicielle [CERQUERAZ2017]. Une impulsion temporelle est générée depuis la plateforme radio
logicielle USRP B210 (ETTUS RESEARCH), la porteuse RF varie de 0.5 a 5 GHz avec une

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 71
Licence CC BY-NC-ND 3.0



largeur de bande de 56 MHz (enveloppe de I'impulsion). Des antennes Vivaldi (antipodal) sont
utilisées et le poids du systéme est d’environ 650 grammes.

Optical sensor
@ltitude control

v Tx .
wﬂldi. antipodal / w. Vivaldi antipodal
antenna # antenna

Figure 1.43 — Photographie du systéme de détection de mines basé sur une radio logicielle
[CERQUERA2017].

Egalement pour la détection de mines, un radar impulsionnel basé sur le module « Pulson
440 » (TimeDomain) a été embarqué sur un drone [GARCIA2018]. La bande de fréquence est
de 3.1 a 5.1 GHz. Concernant les aspects de positionnement du drone, le systéme de pilotage
integre une liaison RTK. L’architecture du systeme est illustrée en figure 1.44. Par ailleurs,
I'utilisation d’'un réseau d’antennes pour le GPR sur drone a été explorée pour effectuer une
plus grande couverture de sondage [RODRIGUEZ2019].

L I rwrvrmr—
: Radar . itioni ; antenna
e > Fightonwaller oy Podoning | oSS s
5 t 3 A
i 1 | MU ' ! [{External Compass
o i RC receiver ‘
% ! | antennas : | Barometer
=1 | T | GNSS receiver '
' | i LIDAR altimeter | | |
H | '
: I RTK receiver
|
| | I
Geo-referred | UAV operator | Gnss|
radar measurements | arders : ;-m-n'riirm\:
|
- B T T R
= + v e Em—— a—
;_ i Grul:lnd RTK base station = |
5 station transmitter ]
4—F Physical connection
4= — ¥ Wircless connection

Figure 1.44 — Architecture du dispositif de détection de mines [GARCIA2018].

Un autre radar FMCW a été implémenté pour la détection a travers les sols [BURR2018]. Il
utilise deux bandes de fréquences 1 a 2 GHz et 2 a 4GHz (a I'aide d’'un doubleur de fréquence)
et le mode de visée pour le traitement SAR est latéral (side looking). De plus, I'architecture du
radar a évolué [BURR2019]. En effet, la bande du radar FMCW s’étend alors de 0.6 a 4.6
GHz. Par allleurs, le radar a été utilisé pour la détection des fils métalliques utilisés pour le
déclenchement des mines [SCHARTEL2020].

Enfin, la possibilité offerte par les drones a permis I'application de nouveaux traitements pour
le GPR embarqué sur drone comme la synthése d’ouverture circulaire. Un radar exploitant ce
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type d’imagerie a été développé [DILL2019] [SCHREIBER2019]. La synthése des parametres
des radars GPR embarqués sur drone est faite dans le tableau 1.10.

Tableau 1.10 — Etat de I'art des systéemes GPR embarqués sur drone.

e [YARLEQUE | [CERQUERA [GARCIA [BURR [SCHREIBER
Référence
2017] 2017] 2018] 2019] 2019]
L . . . . Mines, .
Application | Archéologie Mines Mines ] . Mines
Géologie
Forme FMCW Pulsé Pulsé FMCW SFCW
d’onde
Fréquence
centrale 745 500 a 5000 4100 2600 1750
(MHz)
Largeur de
bande 510 56 2000 4000 2500
(MH2)
N trace (/s) | - - 50 70 =16
Antennes LPDA Vivaldi Hélicoidale Cornet Vivaldi
Poids du 600 658 i 195 250 (sans
radar (g) antennes)
I\/'Ioc'ie de Vers le bas Vers le bas Vers le bas Latérale Circulaire
visée SAR
Voilure . Voilure Voilure
Voilure
Autre i tournante, tournante tournante, tournante,
Radar sur RTK ' Drone DJI RTK, Drone
radio logicielle M600 Pro DJI M600 Pro

Les systémes présentés ont été développés pour des opérations de déminage et de détection
en surface de cibles. Plusieurs formes d’onde, types d’antenne et modes de visée ont été
employés. Cependant, les fréquences employées ne sont pas généralement basses (>500
MHz) et leur utilisation est principalement limitée par I'architecture du radar et le systéeme
antennaire embaqué. En effet, une descente en fréquence pourra conduire a une meilleure
pénétration dans les sols, permettant par exemple la détection de réseaux enterrés.

1.5. Objectifs de I’étude et premier choix technologique : la forme d’onde

L’utilisation d’'un systéeme GPR embarqué sur un drone permet de cartographier des zones
inaccessibles et autorise un scan plus agile grace au vol du drone et la corrélation des données
de positionnement notamment. Les applications imaginées concernent trois catégories :

e Auscultation des sols sur une grande zone ou difficile d’accés. Détection et imagerie
d’objets enfouis dans les domaines militaire ou génie civil, tel que les mines, les tuyaux
ou cavités.

e Dans un contexte de sécurité, la détection de personnes ensevelies sous les
décombres a la suite d’'un éboulement ou prisonniére sous la neige a la suite d’une
avalanche.
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e Imagerie d’'ouvrages d’art ou a travers les murs. Dans ce cas le radar peut étre utilisé
avec un mode de vision horizontal, comme c’est le cas du radar WPR.

La compréhension des phénoménes de propagation dans les sols et leur modélisation donnent
des informations importantes pour le choix des fréquences. Le drone volant, quant a lui, offre
un large panel d'utilisations. C’est pourquoi I'agilité en fréquence du radar serait un vrai plus.
Afin d’affiner la bande de fréquence utilisée, la résolution optimale atteignable et la bonne
profondeur de pénétration en fonction de 'application, le choix de la forme d’onde du radar est
une étape clé. Concrétement, cette agilité pourra s’exécuter par une configuration des
paramétres du radar (bande de fréquence, fréquence centrale, durée du scan) et le
changement des antennes montées sur le drone pour correspondre a ces configurations
notamment. De plus, il est primordial que le systeme, a terme, soit intégrable (taille et poids)
et de préférence peu consommateur (batterie) pour étre monté sur un drone.

Le développement d’'un GPR embarqué sur drone fait bien évidement appel a de nombreuses
notions et maitrises comme les matériels électroniques, le frontend RF (partie émission et
réception RF), I'effet de la matiére sur I'onde (propriétés du sol et des interfaces), le traitement
du signal, la conception d’antennes, les algorithmes d’imagerie et la gestion des données
(communication, stockage et gestion temps-réel). Le développement d’une telle architecture
est influencé par les contraintes et avantages apportés par le drone. Pour une meilleure
maitrise de la conception, il serait souhaitable de proposer une méthode de simulation
compléete du radar, incluant I'architecture et la propagation des ondes.

Pour sa capacité a étre agile en fréquence et pour son faible niveau d’émission, le radar
fréquentiel est privilégié pour un systeme embarqué. Pour son développement, la plateforme
de radio logicielle est une piste intéressante. Dans ce cas, la forme d’onde avantageuse est le
SFCW car la bande instantanée de la plateforme de radio logicielle est limitée. Par ailleurs, la
nécessité d’'une bonne rapidité de balayage est trés souhaitable pour certaines applications.
Toutefois, le FMCW peut étre plus performant que le SFCW en temps de scan et bénéficie
d’'une architecture de base simple. C’est pourquoi, la forme d’onde FMCW a été retenue et
sera utilisée pour le développement de I'architecture du radar embarqué sur drone. Un regard
particulier sera adressé aux fréquences employées par le radar et notamment la descente en
fréquence de la bande, vis-a-vis de I'état de I'art, pour une meilleure pénétration dans les sols.
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Chapitre Il. Conception d’une architecture de radar GPR embarqué

Ce chapitre présente les différents développements qui ont été menés pour la conception
d’'une architecture de radar embarquée. Pour évaluer les performances du radar face a un
scénario de mesure a travers les sols, un premier dimensionnement des parametres du radar
FMCW est présenté. Pour plus de précision, les simulations de I'architecture compléte du radar
ainsi que la propagation de I'onde dans le milieu sondé doivent étre réalisées. En ce sens, une
plateforme de simulation a été proposée pour étudier les différents paramétres et circuits de
I'architecture du radar FMCW. Par ailleurs, I'utilisation de basses fréquences est un défi pour
le systéme antennaire embarqué, notamment vis-a-vis du poids et de 'encombrement. A 'aide
du simulateur, les techniques pour utiliser une seule antenne sont étudiées. Les solutions et
leur impact sur I'architecture du radar sont décrits. Enfin, I'étude de la génération de I'onde
FMCW et la recherche de solutions pour I'agilité du radar sont présentées. Cette étude
concerne notamment les effets de non-linéarité de la rampe de fréquence et leur correction.

2.1. Choix des paramétres du radar FMCW

Les différents paramétres du radar FMCW, tels que la durée de la rampe de fréquence et la
largeur de bande de fréquence influent sur les performances et le design de I'architecture.
Pour les applications du radar a pénétration de sol embarqué sur drone, ces parameétres
doivent étre compatibles avec une bonne capacité de détection. En effet, le systeme doit avoir
une dynamique importante et une sensibilité suffisante pour détecter des échos faibles. Un
premier dimensionnement des paramétres du radar FMCW embarqué est ainsi proposé.

Soit I'équation de la fréquence de battement obtenue pour la détection d’'une cible dans un
milieu diélectrique uniforme :

2:B-R ¢,
A =?‘/E_ (Hz2) (1.1)

Avec B la largeur de bande du radar (en Hz), R la distance radar-cible (en métres), ¢, la
permittivité relative du sol et T la durée du Chirp (en secondes). On observe, outre la position
de la cible, que la bande du signal Chirp ainsi que sa durée interviennent dans la valeur de la
fréguence de battement obtenue.

Pour un premier dimensionnement de ces parametres, des valeurs arbitraires du temps de
parcours de I'onde sur la cible ont été choisies. Elles sont toutefois représentatives d’'une
application de sondage des sols. Le temps de parcours de I'onde le plus court identifié est
donné ci-dessous, il correspond a 1 metre de portée dans l'air :

2:R-\& 211
c ~3-108

Tmin =

= 6,66 ns (1.2)

Le temps de parcours de I'onde pour la détection d’une cible enfouie a 3 métres de profondeur
dans un matériau ayant une permittivité relative élevée (e, = 20) est donnée par :

2-R-\& 2-3-Y20

=g s = 8944ns (1.3)

Tmax -
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Ces valeurs permettent, dans un premier temps, d’encadrer les scénarios de temps de trajet
le plus court et le plus long. L’évolution des fréquences de battement pour les deux trajets
représentatifs en fonctions, d’'une part, de la largeur de bande et, d’autre part, de la durée du
Chirp sont tracées en figure I1.1.
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Figure 1I.1 — Evolution des fréquences de battement d’'un radar FMCW en fonction de la durée du
Chirp, du temps de trajet aller-retour de I'onde et de la largeur de bande employée.

Pour une méme cible, les fréquences obtenues sont proportionnelles a la largeur de bande du
radar et inversement proportionnelles a la durée du Chirp.

Il est a noter qu'une durée de Chirp faible peut générer des ambiglités ou une perte
d’information lors du mélange entre signal émis et regu, notamment pour une durée inférieure
a lus. En effet, le décalage temporel du signal recu est alors non négligeable devant le temps
du Chirp. En conséquence, le temps d’intégration est réduit, ce qui induit une réduction du
niveau des échos détectés et une baisse de la résolution, comme représenté sur la figure 11.2.
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Figure 1.2 — Evolution du temps d’intégration en fonction de la durée du Chirp et de la portée maximum
du radar dans l'air.

Par ailleurs, si la génération du Chirp est réalisée a I'aide d’un oscillateur commandé en
tension (VCO), la modulation en fréquence de la rampe ne peut pas étre trop rapide. En effet,
le changement de fréquence sur le VCO est limité par la largeur de bande de modulation
(modulation bandwidth ou video BW) du composant. Le port de modulation du VCO ayant une
entrée généralement capacitive, la combinaison avec I'impédance du générateur de rampe de
tension impose une fréquence de coupure basse.

Dans l'architecture du radar FMCW, le signal de battement ou également appelé signal de
fréquence intermédiaire (IF), issu du mélange du signal Chirp émis avec le signal regu, est
numeérisé a l'aide d’'un convertisseur analogique-numérique (ADC). Un dimensionnement doit
donc étre fait en prenant en compte le choix de la vitesse d’échantillonnage de 'ADC et les
performances qui en découlent, tels que la dynamique et la sensibilité. Une haute résolution
verticale de 'ADC équivaut a une grande dynamique théorique de mesure. La dynamique
verticale est donnée par le nombre de bits du convertisseur :

D(dB) = 20 - log,o(2Nbits) (1.4)
Ou donnée en calcul rapide par :
D(dB) = 6" Npjts (11.5)

Ainsi pour un convertisseur ayant 24 bits de résolution, la dynamique verticale théorique est
d’environ 144 dB. La dynamique est d’environ 6 dB/bits. En réalité cette dynamique est
difficilement atteignable en raison des différents bruits et distorsions internes au convertisseur.
Pour qualifier le composant, on utilise communément I'expression du SINAD (Signal-to-Noise
And Distortion ratio) [KESTER2009], appelé aussi facteur de mérite. Les valeurs de fréquence
de battement obtenues précédemment sont alors confrontées aux performances des ADC
disponibles dans le commerce. Cette comparaison est donnée en figure I1.3.
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Figure 11.3 — Valeurs de SINAD des convertisseurs analogique-numérique (données extraites des
catalogues de deux fabricants leaders : Texas Instruments et Analog. Devices).

Pour gagner en dynamique et détecter des signaux faibles, il y a tout intérét d’utiliser un
convertisseur ayant une bonne résolution. Cependant, les opérations de moyennage, qui ont
pour effet de réduire le bruit sur les mesures, ont également un grand intérét. Pour une
utilisation embarquée et dans certains scénarios, le radar doit étre capable d’effectuer
plusieurs centaines d’acquisitions par secondes. Un compromis doit alors étre réalisé entre
capacité a effectuer des acquisitions de maniére rapide, c’est-a-dire une durée de balayage
(Chirp) courte, la performance et le cout du convertisseur.

Par ailleurs, la quantité de données numérisées dépend de la fréquence d’échantillonnage et
de la résolution de 'ADC. C’est un point important pour la conception du systéme embarqué,
notamment pour les opérations de traitement et de stockage des signaux.

Aussi, le montage du radar sur un drone ajoute des parameétres supplémentaires a prendre en
compte, tels que le temps de propagation de 'onde dans l'air. La portée maximum dans un
matériau ayant une permittivité différente de I'air s’écrit :
C " Tmax
Rpax = ——= (m
Avec c la vitesse de la lumiere (en m/s), 7,4, |2 portée temporelle maximum du radar
souhaitée (en secondes) et ¢, la permittivité relative du milieu. Pour une utilisation sur drone,
la portée maximale identifiée doit étre recalculée. En effet, la hauteur de I'appareil va générer
un temps de retard supplémentaire. La portée du radar dans le sol en est affectée et s’écrit
ainsi :
€ Tmax — 2H
R =———F—(m 1.7
max 2 '\/S_-r ( ) ( )
Avec H la hauteur de vol du drone (en metres). En addition, la somme des retards apportés
par les composants de la chaine RF peut contribuer a la réduction de la portée par une
réduction du temps d’aller-retour disponible. La fréquence du signal de battement dépend de
la différence de temps entre le signal Chirp émis et le signal Chirp recu. Si un temps

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 85
Licence CC BY-NC-ND 3.0



supplémentaire est ajouté par les composants de chaine, la portée du radar dans le sol s’écrit
alors :

R _ ¢ (Tmax — Trr) — 2H
max — 2'\/5_
r

Avec 155 la somme des retards apportés par les composants de la chaine RF (en secondes).
Les fréquences de battement, la fréquence d’échantillonnage et la taille des données a stocker
dépendent de la durée du Chirp. En respectant le critere de Nyquist-Shannon, la fréquence
d’échantillonnage minimum s’écrit :

(m) (11.8)

ﬁqmin =2 fbmax (”9)

Avec f, la fréequence de battement maximum (en Hz). Lors d'une mesure, la taille des

données a stocker est dépendante du temps d’acquisition et de la résolution de 'ADC et elle
s’écrit :

Nygta = fsmin T - Npies (11.10)

Avec T la durée du Chirp (en secondes) et Ny;;s la résolution de '’ADC (en bits). Le nombre
d’échantillons s’écrit :

Nech = fsppn T (1.11)

Finalement, en utilisant I'expression de la fréquence du signal de battement et I'équation (11.9),
le nombre d’échantillons peut s’écrire en fonction de la largeur de bande du radar et de sa
portée (temporelle) maximale :

Neeh =2 B+ Ty (I1.12)

A la suite de la numérisation du signal de battement, une analyse spectrale est réalisée. La
réponse du radar est obtenue traditionnellement a I'aide d’une transformée de Fourier (FFT).
Cette opération permet, dans le cadre de signaux sinusoidaux, un gain de traitement (face au
niveau de bruit) d’'une valeur proportionnelle au nombre de points échantillonnés :

Grrr(dB) = 10 - logy, (g) (11.13)

Avec N le nombre d’échantillons fourni par 'ADC. Vis-a-vis des paramétres du radar, le gain
de la FFT s’écrit donc :

Grpr(dB) =10 - logy, (ZBZM) =10 -1og10(B * Trmax) (1.14)
En analogie au filtrage adapté théorique, le radar FMCW utilise le mélange de fréquences pour
obtenir un signal corrélé. Un gain de compression est alors fourni par la FFT et une réduction
du bruit thermique intégré grace a la bande étroite de fréquence (signal de fréquence
intermédiaire, IF). En intégrant le gain du traitement, le niveau de puissance du bruit (en Watts)
donné en sortie du récepteur FMCW s’écrit :
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:k'(TANT+T0'(Fr—1))'BIF

(11.15)
B Tax

n

Avec k la constante de Boltzmann, E. le facteur de bruit de la chaine de réception, la
température de référence T, = 290K, T,y la température de bruit de I'antenne et B,z la bande
de fréquence (en Hz) du signal de battement. En reliant le temps Chirp au nombre
d’échantillons, on peut écrire :

T f,
it = 1y (11.16)
T - BIF =B- Tmax (”17)

Avec T la durée du Chirp, f; . la fréequence d’échantillonnage et B la bande de fréquence

du bruit (en Hz) du signal de battement. On retrouve ainsi I'expression du niveau de bruit en
réception d‘un radar FMCW en écrivant :

=k'(TANT+TO'(Fr_1))'BIF

.18
Pn T * BIF ( )

En simplifiant, le niveau de puissance s’écrit :
Pnzk'(TANT'i';:O'(Fr_l)) (1.19)

L’expression du niveau de bruit donnée a I'équation (I11.15) est moins ambigle que celle
donnée en I1.19. En effet, 'augmentation de la durée du Chirp réduit la fréquence du signal de
battement et la derniére expression n’est valide que si la largeur de bande IF intégrée (filtrage)
est également réduite, en respectant le critére de Nyquist-Shannon.

D’une maniére générale, le gain de compression réalisé par le radar FMCW s’écrit :
Gc(dB) = 10-logo(B-T) (1.20)

Avec B (en Hz) la largeur de bande de fréquence du radar et T la durée du Chirp (en
secondes). Il est également a noter que la puissance moyenne spectrale d’'un Chirp équivaut
a la puissance instantanée émise réduite d’un facteur B - T.

Tableau II.1 — Synthése des parameétres du radar FMCW pour le dimensionnement.

Parametre Symbole Formule
Durée du signal Chirp (secondes) T
Largeur de bande de fréquence du radar (Hz) B
Temps de trajet maximum (s) Tmax
Hauteur de vol drone (m) H
Temps de retard dans la chaine RF (s) TRF
Portée disponible dans le milieu sondé (m) Romax _ & (Tmax = Trr) = 2H
2+e,
. - B - tgp
Fréquence de battement minimum (Hz) Jbmin =—
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Fréquence de battement maximum (Hz) fomax 5 .;max
Fréquence d’échantillonnage ADC (Hz) Fsrmin =2 fomax
Nombres d’échantillons Necn =T foin
Résolution ADC (bit) Npits
Nombre de bits a stocker Ngatq = Npits * Nacn
Gain de compression (dB) (e =10 -log,,(BT)

Pour le développement de I'architecture du radar, la fréquence d’échantillonnage maximum
sera limitée a 1 MS/s. Cette valeur est un compromis entre le nombre d’acquisitions possibles
(par seconde) du radar FMCW et la dynamique de mesure recherchée pour 'ADC (>16 bits).

En conséquence, la durée du Chirp pourra étre configurée entre 1 et 20 ms et la fréquence de
mesure du radar entre 50 et 1000 acquisitions/secondes pour une largeur de bande du GPR
allant jusqu’a 2 GHz

Fréquence d’échantillonnage (1MS/s)
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Figure 1.4 — Illustration du compromis réalisé sur le choix des paramétres du radar FMCW en fonction
de la fréquence d’échantillonnage de I'ADC.

Une fois les différents parametres du radar FMCW encadrés, la fréquence centrale du radar
doit étre a présent sélectionnée. Cette fréquence doit pouvoir varier en fonction de I'application
souhaitée et du type de sol rencontré.

D’un point de vue de la norme définie par 'ETSI [ETSI_EN302065] et dans une projection
industrielle, les bandes autorisées identifiées qui présentent un intérét pour I'application GPR
sont :

e B1:230a 1000 MHz (limite de puissance rayonnée moyenne a -60 dBm/MHz)
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o <230 MHz (limite de puissance rayonnée moyenne a -65 dBm/MHz)
e B2:3400 a 5000 MHz (limite de puissance rayonnée moyenne a -41.3 dBm/MHz)

e B3:1610 a 6000 MHz (limite de puissance rayonnée moyenne a -51.3 dBm/MHz)

L’objectif pour une meilleure pénétration dans les sols est d’employer les fréquences de 100
MHz a 1 GHz. Les bandes B2 et B3 sont intéressantes pour des applications nécessitant une
meilleure résolution ou pour une utilisation a travers les sols secs ou les murs.

2.2. Développement d’une plateforme de simulation

2.2.1. Objectifs de la plateforme de simulation

L’objectif de la plateforme de simulation est d’aider au développement de I'architecture en
permettant un bon dimensionnement des différents paramétres du radar et le choix des
composants. Pour effectuer I'étude de I'architecture, la simulation a I'échelle « systéeme » est
indispensable. Cela inclut :

e La simulation de l'architecture d’émission du radar FMCW : génération de la forme
d’onde Chirp, la division de puissance (pour le mélange), 'amplification et le systéme
antennaire.

e La prise en compte du canal de propagation en fonction de la scéne a imager :
modélisation d’un scénario.

e La simulation de [larchitecture de réception: amplification, mélange, filtrage,
conversion analogique-numérique.

e Le traitement du signal et formation d'imageries : analyse de I'impact de I'architecture
du radar sur ces images.

2.2.2. Plateforme de simulation

Pour le développement de la plateforme de simulation, nous avons fait le choix d’interfacer
une simulation de I'architecture du radar avec une simulation des mécanismes de propagation
de I'onde dans les sols. Pour cela, une cosimulation entre le logiciel ADS et gprMax est
proposée.

2.2.2.1. Simulation ADS (Advanced Design System)

Le logiciel ADS (Advanced Design System) [ADSWEB] a été choisi pour la simulation des
parties émission et réception du radar FMCW. On retrouve par ailleurs l'utilisation d’ADS dans
la littérature pour la simulation d’un radar GPR FMCW [SHAHDAN2010] [ISLAM2012]. Dans
ces travaux, le canal de propagation est modélisé analytiguement avec un retard de
propagation et une atténuation. La valeur d’atténuation est fixée et ne varie donc pas en
fonction de la fréquence. En employant ces méthodes, les signaux de battement obtenus
permettent une premiére approche de dimensionnement mais les résultats ne sont pas
toujours représentatifs de la réalité, comme c’est le cas du niveau de I'écho sur le sol ou des
multiples réflexions.
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Pour effectuer la simulation et I'étude de I'architecture, nous avons choisi d’utiliser la simulation
temporelle « Transient » sous ADS. Le choix de ce type de solveur a été principalement guidé
pour sa capacité a réaliser I'analyse du circuit (RF et BF) dans le domaine du temps afin
d’inclure les effets transitoires et de dispersion des composants ainsi que la modélisation de
la source VCO et de son pilotage en tension. L’architecture de base du radar FMCW est
implémentée sous la forme d’'une chaine de composants comme illustré en figure 11.5. Les
composants pourront étre des modeéles configurés depuis la banque de modéles ADS ou
depuis des fichiers de mesures de composants réels.

VCO Amplificateur Retard et
Diviseur atténuation
/ S2P / s3P / seu PR ~ /
SNP1 SNP2 .7 ~<
VCOJ= I I I l £ I t % 2
3 = L=l
Poly VCO R \ TimeDelay Attenuator 4
X2 Elsoohm 1 \TD1 ATFEN1//
4 Mélangeur s
= SNP4
[
I: ™ LNA
. ==
Signal de &
r LPF2
s Filtre
passe bas

Figure 11.5 — Schéma de I'architecture FMCW implémenté sous ADS.

Dans cet exemple la durée du Chirp est fixée a 100 us, pour un temps de simulation plus court.
La source du radar est composée d'un VCO (parfait) délivrant un signal de puissance
instantanée 5 dBm dans la bande 100 a 2000 MHz, d’'un amplificateur (Fichier de mesure
ZX60-P105LN+, Mini-Circuits) et d’'un diviseur de puissance (Fichier de mesure ZAPD-30-S,
Mini-Circuits). En réception, un amplificateur faible bruit est utilisé (ZX60-P105LN+, Mini-
Circuits) suivi d’'un mélangeur (Modéle ADS) ayant des valeurs d’isolations configurées
comme représentatives d’'un composant industriel. Enfin, le signal issu du mélange est filtré
par un passe bas de fréquence de coupure 5 MHz. Le canal de propagation est modélisé par
un retard de 20 ns et une atténuation de 60 dB.
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Figure 11.6 — Signal de battement obtenu pour une cible située a 3m du radar.

Comme le montre cet exemple et les résultats présentés dans la littérature, la simulation du
radar avec une seule cible et une atténuation fixée permet d’obtenir des premiers résultats de
dimensionnement. Le niveau du signal recu, I'effet de I'isolation du mélangeur et différents
effets de retard dans les composants sont visibles. Par ailleurs, la somme de ces retards
internes a l'architecture du radar provoque un décalage de 10kHz sur le signal de battement.
L’ajout de composants réels (fichier de mesure) permet une simulation plus rigoureuse.

Cependant, la modélisation du canal de propagation est une étape non négligeable. Elle
permet notamment la prise en compte des différents retards, échos et dispersions apportés
par le sol pour chacun des déplacements du radar. Pour intégrer avec plus de réalisme le
canal de propagation et son évolution en fonction de la position du GPR, nous proposons
I'étude et 'implémentation d’'une cosimulation avec le logiciel gprMax.

2.2.2.2. Simulations gprMax

Le logiciel open-source gprMax simule la propagation des ondes en utilisant la méthode FDTD
[WARRENZ2016]. L’avantage de ce logiciel est la possibilité de configurer facilement un modéle
de scéne 2D, l'intégration de fonctionnalités adaptées au GPR, de sources et de modéles
d’antennes. La littérature présente de nombreux exemples de simulations qui ont été réalisées
a l'aide de ce logiciel.

En ce sens, la simulation de la détection de mines plastiques a I'aide d’'un radar impulsionnel
a été réalisée dans [BALSI2010], les impulsions ont été modifiées pour correspondre a la
bande 500 a 1500 MHz a I'aide d’un fichier temporel externe (excitation file). Ce fichier décrit
'impulsion issu de la source, ou ayant subi une dispersion aprés le rayonnement par l'antenne.

Dans [ALVAREZ2017] une modélisation d’une scéne 2D est réalisée. Les auteurs indiquent
gue I'utilisation d’'une scéne 2D permet un temps de simulation réduit vis-a-vis d’une simulation
en 3D, tout en obtenant un résultat trés similaire. Pour modéliser le signal impulsionnel émis,
un fichier externe est également utilisé pour définir le signal impulsionnel. Enfin un ajout de
bruit (gaussien) est fait en post simulation.
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Le logiciel gprMax permet facilement la simulation de scenes 2D. De plus, la prise en compte
d’'une forme d’onde impulsionnelle réelle est possible, permettant d’intégrer les distorsions
induites par les antennes notamment, a 'aide d’un fichier de points externe. Cependant, les
simulations effectuées dans la littérature sont trés peu axées sur les niveaux de puissance
configurés dans le logiciel et 'implémentation compléte de I'émetteur et du récepteur du radar
n’est pas vraiment réalisée.

Pour une simulation compléte du systéme, l'idée est de coupler la simulation de I'architecture
du radar FMCW, effectuée sous ADS, avec la simulation du canal de propagation effectuée
sous gprMax. Dans ce cas, les données issues de gprMax doivent étre mises sous la forme
d’'une fonction de transfert, rendant la simulation du canal indépendante du type de source
utilisée.

Le logiciel gprMax étant dépourvu d’interface graphique. Nous avons, dans un premier temps,
développé un outil de conception permettant de configurer une scene 2D et d’en exporter
automatiqguement un fichier de configuration qui sera chargé sous gprMax

2.2.2.3. Chaine de simulation

Pour extraire une fonction de transfert des simulations gprMax et rendre possible la
cosimulation avec ADS, la premiére étape est la définition d’'un modéle scénario sous gprMax.

A titre d’exemple, la scéne proposée est un modele 2D qui consiste en deux cibles cylindriques
(coupes) métalliques PEC (Perfect Electric Conductor), une cible parallélépipéde rectangle
PEC ainsi qu’une cavité d’air cylindrique plongée dans un matériau sol. Un second type de sol
est défini plus profondément afin de réaliser une interface entre deux milieux. Le déplacement
du radar est configuré pour effectuer 100 scans sur une distance de 8 métres (avec un pas de
8 cm). Le détail des parametres de la scene est donné en figure I1.7.
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(b)
Figure I.7 — Détails de la scene configurée (a), apercu de la scéne configurée a I'aide de I'outil de dessin
(b).

Pour cela I'émetteur configuré est un dipble élémentaire polarisé en Z (soft source). La scéne
a été dimensionnée comme étant de 10 m (X) par 3 m (Y) par 0.02 m (Z) et est entourée de
cellules absorbantes PML (Perfectly Matched Layers). Le signal de source configuré est une
impulsion gaussienne de fréquence centrale 1 GHz, ce signal est issu des formes d’onde
natives sous gprMax [GPRMAX_INPUT]. Enfin une sonde de réception (RX), servant a
observer le champ électrique, est placée a la méme position que I'émetteur et les deux sont
déplacés le long du sol modélisé pour I'obtention d’'un B-SCAN.

Ce modele est défini en utilisant I'outil de dessin développé. Une fois la simulation effectuée,
les 100 réponses (ASCAN), c'est-a-dire les différentes réponses impulsionnelles, sont
enregistrées. Ces réponses contiennent la valeur du champ électrique en V/m sur la sonde de
réception en fonction du temps. Ces données sont générées par gprMax au format HDF5
(Hierarchical Data Format) et peuvent étre facilement chargées avec Matlab notamment.
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Figure 11.8 — Réponse temporelle 1D brute obtenue pour chacune des positions du radar.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 93
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Les réponses obtenues, tracées en figure 11.8, contiennent alors I'impulsion source (le capteur
de champ est placé au méme niveau que la source) ainsi que les différents échos provenant
du sol et des cibles.

Pour éliminer I'impulsion de la source, une simulation de référence doit étre réalisée. Cette
simulation consiste a obtenir seulement le signal source tout en gardant les mémes
paramétres de configuration du simulateur FDTD (pas de discrétisation de I'espace, pas
temporel et fenétre temporelle). Pour cela, la scéne modélisée est configurée comme étant
vide (avec les PML). En effet les différents objets ainsi que les deux types de sols ne sont pas

placés dans le modeéle.
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Figure 11.9 — Réponse temporelle obtenue pour la scéne vide (référence).

Le signal 1D de référence est alors soustrait aux 100 réponses obtenues pour la scéne. Cette
opération peut étre assimilée a une calibration.
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Figure 11.10 — Réponses obtenues avec soustraction du signal source.
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Figure 11.11 — Réponse 2D (BSCAN) obtenue avec soustraction du signal source.
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Les différentes cibles et la réflexion causée par l'interface entre les deux sols apparaissent

clairement sur le BSCAN obtenu.
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L’étape suivante consiste a extraire une fonction de transfert de cette scéne. La fonction de
transfert complexe est obtenue a l'aide de l'impulsion source et de la réponse obtenue
(calibrée). Pour obtenir une fonction de transfert correcte, il est nécessaire d’effectuer un
fenétrage sur la bande de fréquence d’intérét, soit la bande de fréquence couverte par
l'impulsion. Ce fenétrage est effectué sur la bande 50 a 3000 MHz. La fonction de transfert
fréquentielle F; complexe est alors calculée par :

Sour (f, D)

(D =g

(1.21)
Avec S,yr(f, 1) le spectre complexe fenétré de la réponse obtenue pour la bande de fréequence
50 & 3000 MHz et pour chacun des scans i. Le terme Sggr(f) est le spectre complexe fenétré
du signal d’excitation (référence). Dans cet exemple i s’étend de 1 & 100.
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Figure 11.12 — Fonctions de transfert obtenues pour chacune des positions.

Pour un interfagage avec ADS, la fonction de transfert de chacun des scans est mise en forme
et exportée dans un format « Touchstone » (.s2p). Une matrice S est générée et seul les
parameétres de transmission sont enregistrés et s’écrivent :

~_(S11 s12y_ (O FT)
511‘(521 522)_<FT 0 (11.22)

La fonction de transfert est ajoutée a la simulation sous ADS via un composant quadripble
« S2P » (2-Port S-parameter File), utilisant ainsi les fichiers « Touchstone » externes produits
préecédemment. Ce composant est placé en tant que canal de propagation. Pour simuler les
fréquences de battement pour tous les scans, il est possible de balayer les différents fichiers.
s2p sous ADS en utilisant leur nom de fichier (Parameter Sweep). Une fois toutes les
simulations réalisées, les signaux de battements obtenus sont alors traités (transformée de
Fourier) et fusionnés pour afficher une image B-SCAN (2D).
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Figure 11.13 — Intégration de la fonction de transfert dans la simulation du radar FMCW sous ADS.

Pour valider la méthode, une simulation est réalisée en utilisant les paramétres du radar
indiqués ci-dessous :

¢ Bande de fréquence : 100MHz a 1GHz.

e Durée du Chirp: 0.1 ms.

e Puissance instantanée émise : + 5 dBm.

e Fréquence de coupure du filtre passe bas = 5 MHz

s 5
c s =
K=l > L
4] [
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€Y (b)

Figure 11.14 — Signaux de battement (en volts) (a) et spectres associés (b) obtenus avec la cosimulation
entre ADS et gprMax.

Pour valider 'approche proposée, plusieurs simulations ont été réalisées avec des largeurs de
bande du radar FMCW différentes. Ces résultats sont donnés en figure 11.15.
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Figure 11.15 — Résultats 2D (B-SCAN) des cosimulations ADS/gprMax pour la scene présentée. Bande
de fréquence de 100 & 1000 MHz (a), 100 a 2000 MHz (b), 100 a 200 MHz (c) et 100 & 1000 MHz avec
un SNR (Signal to Noise Ratio) non idéal (d).

La méthode de simulation proposée permet I'étude de I'architecture, la variation de ses
parametres et composants. L'atténuation, les effets dispersifs et retards dans I'architecture RF
sont intégrés aux résultats depuis la simulation du radar sous ADS. L’atténuation, les effets
dispersifs et retards provoqués par le canal de propagation sont, eux, intégrés aux résultats
depuis la fonction transfert. Une illustration du simulateur complet est présentée en figure 11.16.
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Figure 11.16 — Plateforme de simulation développée pour I'étude de I'architecture du GPR embarqué sur
drone.

2.2.3. Post traitements et améliorations

Concernant la simulation gprMax, la scéne peut étre configurée pour contenir plus de
mécaniques physiques comme la dispersion (Debye) ou la modélisation du sol par la
génération de fractales.
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Figure 11.17 — Exemple de BSCAN avec huit cibles PEC enfouies dans un sol a une profondeur variable
(a) et ajout d'une dispersion a I'aide du modéle de Debye (1 pole) sur gprMax (b).

Pour le traitement des sighaux de battement obtenus, un calcul du niveau du bruit (en volts)
présent sur le signal de battement est réalisé a partir du facteur de bruit de la chaine de
réception et de la largeur de bande d’intégration. Par exemple, ce niveau de bruit peut
augmenter si un amplificateur basse fréquence est employé aprés le mélangeur. Le niveau de
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bruit est ensuite ajouté au signal de battement en post traitement. Le signal obtenu est
également rééchantillonné en fonction de la fréquence d’échantillonnage choisie et quantifié
en fonction du nombre de bits du convertisseur analogique-numérique. Le signal quantifié est
obtenu a l'aide de I'expression suivante :

Vin(t
Vo(t) = arrondi( i )> “Visg (11.23)
Visp

Avec V;y le signal a quantifier (en Volts) et la résolution en tension du convertisseur exprimée
par :

Vech
Visp = Nows — 1 (1.24)

Avec V.., la dynamique pleine échelle de 'ADC (en Volts) et Np;s le nombre de bits du
convertisseur.

Enfin, les paramétres d’adaptation des antennes (S11) peuvent étre ajoutés sur la simulation
ADS ou simplement provenir de la fonction de transfert si les antennes sont modélisées en 3D
sous gprMax. Les différents effets d’isolation ou de couplage (mélangeur) seront directement
simulés sur I'architecture sous ADS.

Tension (V)

Temps (Us)

Figure 11.18 — Exemple de quantification des signaux de battement avec un convertisseur 6-bit ayant
une pleine échelle de 4V directement implémenté sous ADS.

La plateforme de simulation développée permet une simulation de I'architecture du radar de
la génération de l'onde, jusqu’au traitement des imageries. Cependant, les simulations
présentées ont été réalisées via un modéle 2D de la scene pour un premier dimensionnement
et les antennes n‘ont pas été modélisées. Pour une simulation plus rigoureuse,
limplémentation de modéles d’antenne peut étre réalisée avec une simulation 3D.

Finalement, pour une méme scéne (canal de propagation), I'impact de l'architecture, des
composants et les parameétres du radar sont alors intégrés dans la plateforme de simulation
et une comparaison des performances peut étre effectuée pour le développement du radar.
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2.3. L'utilisation d’une seule antenne en émission et en réception

2.3.1. Solutions d’aiguillage des signaux émission/réception

L’utilisation d’'une seule antenne pour I'émission et la réception est une solution intéressante
pour réduire 'encombrement et le poids du systéme antennaire embarqué. Par exemple, pour
un méme encombrement antennaire, des fréquences plus basses pourrons étre utilisées, pour
une meilleure pénétration dans les sols.

Pour utiliser une seule antenne sur un radar FMCW, il est nécessaire d’utiliser un dispositif
d’aiguillage permettant la séparation de la chaine d’émission et de réception. Pour cela,
plusieurs techniques sont possibles et ont été largement étudiées dans la littérature.

Une solution évidente concerne I'utilisation d’un circulateur a ferrite. Le circulateur est alors
placé avant 'antenne et permet d’aiguiller les signaux FMCW d’émission vers I'antenne et les
signaux regus de l'antenne vers le récepteur. Cependant, la gamme de fréquence des
circulateurs a ferrites est limitée a une octave et ces composants large bande possédent
généralement une isolation assez faible (< 20 dB), rendant cette solution difficile a mettre en
ceuvre pour un systéme GPR. Un étage de correction vectoriel peut étre employé pour atténuer
le signal issu de I'isolation [YUEHONG2016], mais cela complexifie fortement I'architecture du
radar et son implémentation est d’autant plus difficile pour un systéme ULB.

Une autre solution concerne [utilisation de commutateurs RF. Les commutateurs sont
capables d’aiguiller les signaux de la chaine d’émission et de réception vers une seule
antenne. Suivant le modéle de commutateurs employé, cette solution est capable de fournir
une meilleure isolation qu’un circulateur a ferrite et surtout une plus large bande de fréquence
de fonctionnement. Elle nécessite toutefois une étude et un dimensionnement. La piste de la
commutation RF a été explorée pour le développement d’'un radar FMCW avec une seule
antenne.

2.3.2. Frequency Modulated Interrupted Continuous Wave (FMICW)

2.3.2.1. Principe du FMICW

La technigue de commutation FMICW (Frequency Modulated Interrupted Continuous Wave),
ou également appelée GFMCW (Gated), consiste a alterner temps d’émission du signal et
temps de réception [KHAN1991]. Généralement, l'utilisation de ces séquences de coupure sur
les signaux FMCW est réalisée a I'aide de commutateurs RF et peut étre utilisée pour plusieurs
raisons [MCGREGOR1994] [HAMRAN2008] [FIORANELLI2014] :

e La diminution du couplage entre antennes, pouvant causer une limitation en
dynamique.

e L'utilisation d’'une seule antenne au lieu de deux.

e La suppression des échos de l'interface air-sol ou air-mur, pour améliorer 'imagerie et
la sensibilité du systéeme en générant une zone aveugle.

Dans le cadre du systeme GPR sur drone, la technique FMICW peut étre avantageuse pour
l'utilisation d’'une seule antenne et I'élimination de I'écho provenant de l'interface air-sol. En
revanche, cette technique peut générer des ambiguités, des zones aveugles et une puissance
moyenne émise réduite.
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Figure 11.19 — Exemple d’architecture FMICW.

Les « séquences » ou temps d’émission et de temps réception ont pour effet de générer un
profil de puissance moyenne regue variant en fonction de la distance. Le niveau de réception
d’un écho dépend alors de sa distance et du format de séquence employé. La forme du profil
de puissance est définie par un produit de convolution entre la séquence d’émission et de
réception :

1 (Te
L(T) = (e +1)(1) =T—f e(t) - r(z — t)dt (11.25)
E Jo

Avec T la période de la séquence, e(t) et r(t) les séquences d’émission et de réception du
signal (1 ou 0). Le fait de ne jamais recevoir au méme instant que I'émission du signal permet
d’atténuer les échos proches, dans les premiers instants, comme cela peut étre le cas du
couplage entre antennes.

La forme du profil dépend exclusivement de la forme des séquences d’émission et de
réception. En fonction de la fréquence de la séquence de coupure employée et de sa forme
temporelle, le profil va générer une « enveloppe » ou un filtrage qui va impacter 'amplitude de
certaines fréquences qui composent le signal de battement.

Le profil le plus simple consiste a utiliser un méme temps d’émission et de réception. Le rapport
cycligue de cette séquence est de 50%. La convolution entre le temps d’émission et de
réception génére un profil de forme triangulaire comme illustré sur la figure 11.20.
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Figure 11.20 — Profil obtenu pour une séquence de 50% de rapport cyclique.

La distance ou il est possible de recevoir un maximum de puissance est définie par :
c
Rmax = i (m) (11.26)

. N , . 1 .
Avec c la vitesse de la lumiére et f; la fréquence de commutation (T—). Au niveau du spectre
E

IF, la puissance du signal dont la fréquence correspond a une distance R,,,, est définie par :
Tg
LRmax = 20 - 10g10 (E) = _6dB (”27)

Cette atténuation est directement liée au signal d’émission réduit d’un facteur deux (nous
n'émettons que la moitié du temps). Ce profil a 'avantage d’étre simple a mettre en ceuvre
mais le désavantage de générer des atténuations de part et d’autre de la zone de détection
ou la puissance est maximum. Il est donc difficile de détecter correctement les cibles.

Si le temps de réception est réduit, la convolution entre le temps d’émission et de réception
géneére un profil de forme triangulaire présentant une zone uniforme (plateau) comme illustré
sur la figure 11.21.
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Figure 11.21 — Profil obtenu pour une séquence de réception de 25% de rapport cyclique.

. . £ , T A
Les signaux de battement obtenu, seront atténuées d’un facteur T—E sur une fenétre temporelle
R

de durée Ty — Ty (plateau). Contrairement a la séquence carrée de 50% de rapport cyclique,
il est ainsi possible d'obtenir un profil de puissance uniforme sur une partie de la portée du
radar. En contrepartie, le temps d’écoute est plus court et le signal de battement obtenu est
plus faible.

De plus, en effectuant un décalage de la fenétre de réception, la convolution entre le temps
d’émission et de réception génére alors un profil de forme triangulaire présentant une zone
aveugle comme illustré sur la figure 11.22.
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Figure 11.22 — Profil obtenu pour une séquences de 25% de rapport cyclique et ayant un décalage
temporel t,.

Dans cette configuration la fenétre de réception est décalée dans le temps d’un délai t,.. Avec
ce type de séquence, dont le rapport cyclique en réception est alors inférieur a 50%, il est ainsi
possible d’obtenir un profil de réception ne commencant qu’a une certaine distance de la
portée du radar. Cela peut notamment servir a éliminer les cibles proches ou le couplage entre
antennes, a supprimer I'écho d’'un mur ou a créer une zone aveugle quelconque.

L'utilisation des séquences pseudo-aléatoires (Pseudo Noise, PN) de type « M-seq» ou
« Maximum length sequence » comme signaux FMICW [IVANOV2018] est également
possible. Les temps d’émission et de réception sont alors complémentaires entre eux. La
période de la séquence doit alors étre la méme que pour une séquence 1 bit, ce qui implique
une commutation des switchs plus rapide. En effet, pour une méme période, plusieurs
commutations doivent étre effectuées.
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Figure 11.23 — Profil obtenu pour une séquences pseudo aléatoire de longueur 3 bits (code : 110).

L’avantage des séquences PN est que l'atténuation du profil est moindre vis-a-vis d’'une
séquence carrée a rapport cyclique variable pour laquelle la largeur du plateau serait égale.
De plus, I'atténuation de ces séquences tend vers -6dB pour une séquence binaire trés longue
(rapport entre le temps d’écoute total T et la période Tg). La difficulté de l'utilisation de ces
séquences, outre la génération du signal de commande, est la rapidité de commutation
nécessaire des switchs. En effet, plusieurs états d’'une durée T;;; sont nécessaires durant une
seule période Tg.

D’'une maniére générale, la fréquence de commutation est liée a la distance d’observation
souhaitée :

fsw (Hz) (11.28)

B 4‘Rmax

Avec R, la distance d’observation maximum souhaitée (en meétre). Cependant, le
dimensionnement de la séquence de commutation, est aussi lié a la fréquence du signal de
battement maximum ou a défaut la vitesse d’échantillonnage du convertisseur analogique
numérique. Pour éviter un repliement de spectre causé par la fréquence de commutation
basse, la condition suivante doit étre respectée :

fsw > 2" formax (11.29)

Avec f;,, la fréquence de commutation et fb,,,, la fréquence maximum du signal de battement.
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Cette condition est essentielle pour éviter le repliement du spectre dans la plage de fréquence
du signal de battement. Enfin, dans l'architecture du radar FMCW, ces fréquences de
commutation doivent étre éliminées a 'aide du filtre passe bas, utilisé en sortie du mélangeur.

Dans le but de valider, d’'une part I'approche théorique et d’autre part I'intégration de la
technique FMICW sur la plateforme de simulation, le systeme de commutation a été intégré
dans la simulation ADS.

La bande de fréquence du radar FMCW simulé est de 100 MHz & 1 GHz. Les performances
des switchs, en termes de rapidité de commutation, n’ont pas été limités (0 ns) dans un premier
temps. Les pertes des switchs ont également été négligées dans ces premiers tests.
Cependant les paramétres de réception tels que la pleine échelle du convertisseur analogique
numeérique et le bruit thermique ont été pris en compte pour effectuer une comparaison de la
performance de ces séquences théoriques. Une scéne gprMax consistant en huit cibles
métalligues (PEC) plongées dans un sol avec des profondeurs différentes a été simulée. Le
sol a une permittivité relative de 7 et une conductivité de 0.001 S/m. L’implémentation des
commutateurs sous ADS est représentée en figure 11.24
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Figure 11.24 — Radar FMICW implémenté sous ADS.

Un premier essai est réalisé pour une séquence de fréquence 20 MHz avec un rapport cyclique
de 50%. Ce qui correspond a un emplacement de la réception maximum pour un délai de 2.5
ns et une atténuation théorique de -6 dB. Les résultats de simulations sont représentés en
figure 11.25 et 11.26.
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Figure 11.25 — Zoom sur les signaux RF émis (TX) et recus (RX) FMICW pour une séquence de 50% de
rapport cyclique et une fréquence de commutation de 20 MHz.
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Figure 11.26 — BSCAN obtenu pour une séquence de 50% de rapport cyclique et une fréquence de
commutation de 20 MHz (a). Projection du profil de réception sur chacun des ASCAN (b).

Chacune des réponses obtenues est atténuée par le profil. Dans cet exemple, un maximum
de détection est visible a 25 ns. En comparaison avec les niveaux visibles sur la figure 11.24,
I'écho causé par l'interface air-sol est fortement atténué et les cibles situées aux alentours de
25 ns ont une amplitude plus élevée.
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En réduisant la fenétre temporelle de réception et en ajoutant un décalage temporel, il est
possible d’obtenir une zone aveugle en début de portée. Pour cela, une séquence de 25% de
rapport cyclique, un décalage sur la fenétre de réception de 3 ns et une fréquence de
commutation de 40 MHz sont configurés. Les résultats de simulations sont représentés en

figure 11.27 et 11.28.
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Figure 11.27 — Zoom sur les signaux RF émis (TX) et recus (RX) FMICW pour une séquence de 25% de
rapport cyclique en réception, un décalage sur la fenétre de réception de 3 ns et une fréquence de

commutation de 40 MHz.
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Figure 11.28 — BSCAN obtenu pour une séquence de 25% de rapport cyclique en réception, un décalage
sur la fenétre de réception de 3 ns et une fréquence de commutation de 40 MHz (a). Projection du profil
de réception sur chacun des ASCAN (b).

Pour cette configuration, I'écho de l'interface air-sol est quasiment supprimé car il se situe
juste apres la fin de la zone aveugle de 3ns. En addition, le temps de réception étant réduit,
un niveau de détection uniforme est généré dans la plage de 9.3 ns & 15.6 ns.

Pour des séquences ayant un rapport cyclique faible, une meilleure géométrie de profil de
réception est obtenue. Cependant le signal de battement est affaibli car le temps d’écoute est
plus faible. Le niveau du signal recu peut alors étre amplifié pour compenser cette atténuation.
Toutefois, pour les cibles se trouvant dans une zone du profil ascendante ou descendante,
méme si la valeur moyenne de 'amplitude du signal de battement obtenue est faible, le niveau
maximum instantané du signal RF recu peut provoquer une saturation du mélangeur ou du
dispositif d’amplification.

»
>

Profil de réception

Temps i

>
»

PWM / Maximum

Nulle Nulle
/ / .

Temps

Puissance RF instantanée

Figure 11.29 — Allure théorique du signal RF recu en fonction de la géométrie du profil.

Cet effet est causé par le niveau RF instantané qui se comporte alors comme un signal ayant
un rapport cyclique variable, semblable au signal PWM (Pulse Width Modulation). Seule une
zone aveugle, c'est-a-dire une fenétre de réception réduite et décalée, permet une
suppression de cette puissance instantanée.

Un équilibre doit alors étre instauré entre la géométrie du profil, la puissance de détection
requise et la dynamique du radar.

2.3.2.2. Technique FMICW pour l'utilisation d’une seule antenne

La forme d’'onde FMICW est utilisée pour éliminer le couplage entre antenne, ou créer des
zones aveugles. L'implémentation de cette technique pour utiliser une seule antenne sur le
radar embarqué est intéressante pour le géoradar embarqué sur drone, notamment pour le
poids et 'encombrement. Cette section du chapitre est dédiée a I'étude de l'architecture
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FMICW pour l'utilisation d’'une seule antenne, au choix de la séquence de commutation
appropriée et son dimensionnement.

Generate’u rde > Amplification
rampe de fréquence
A
________________ >
N Antenne e
\\
Générateur de R N -
signaux périodiques Commutateur Cible
SPDT
A
. _ Amplification
Melange 3 Faible bruit
Acquisition et
Filtrage > traitement des
données

Figure 11.30 — Exemple d’architecture FMICW pour I'utilisation d’une seule antenne.

Pour dimensionner la séquence, il est nécessaire de définir les fréquences de commutation
maximum et minimum utilisables. La fréquence minimum est limitée par les paramétres du
radar, tels que la durée du Chirp ou la plage de fréquence sur laquelle s’étend le signal de
battement. En reprenant I'expression de la fréquence du signal de battement :

2B Rnax

" (Hz) (11.30)

fbmax =

Avec B, la largeur de bande de fréquence du radar (Hz), T la durée du Chirp (secondes) et
I'expression de la fréquence de commutation en fonction de la distance cible (dans l'air) :

fs (Hz) (11.32)

- 4Rmax

Avec R, la portée maximum du radar (en meétre). Il est possible de dimensionner la portée
minimum possible a atteindre, en respectant la condition f; > 2 - fb,,4, (repliement de spectre)
imposée par la technique FMICW. En utilisant les expressions 11.30 et 11.31 on peut écrire :

¢, 2B R
AR o T-c

(11.32)

La distance maximum atteignable pour la portée du radar sans repliement de spectre est donc
donnée par :

(11.33)

Ainsi la limite de la portée est fixée a :
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(m) (1.34)
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Figure 11.31 — Portée maximum non ambiglie dans l'air pour différents paramétres du radar FMCW.

Pour des temps de Chirp courts, la fréquence du signal de battement est élevée et la condition
fs > 2 fbnaxe Nest donc plus assurée pour des distances courtes (ou la fréquence de
commutation est basse).

A l'inverse, la fréquence de commutation maximum, fixant la premiére distance observable,
est principalement limitée par les caractéristiques des commutateurs.

Il est difficile d'utiliser la technique FMICW pour un systéme radar ULB et pour une longue
portée. En effet, le repliement du spectre visible pour des fréquences de commutation basses,
génere des échos parasites. Cette limitation pourrait survenir pour I'utilisation du FMICW dans
un contexte GPR d’auscultation des glaciers, ou la distance de sondage peut étre d’'une
centaine de metres.

Pour dépasser cette limitation, une technique d’échelonnage est proposée dans
[GONZALEZ2009]. Comme [I'utilisation d’'une fréquence de commutation faible génére un
repliement de spectre et donc des cibles « fantdmes » parasites, |l s’agit alors d’utiliser un
signal de coupure ayant un rapport cycligue de 50% et une fréquence de commande des
switchs variable. La technique permet alors d’éliminer ces cibles en faisant varier leur
fréquence, puisque celle-ci est dépendante de la fréquence de commutation employée. Tandis
gue la fréquence des cibles parasites change, la frequence de la cible réelle ne varie pas. Une
opération numérique de minimalisation est alors faite sur 'ensemble des réponses obtenues
pour éliminer les échos parasites.

Pour un radar GPR utilisé en portée courte (quelqgues métres a une dizaine de métres),
I'utilisation d’un signal de coupure de fréquence faible n’est pas nécessaire. Cette technique
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d’échelonnage est toutefois facilement réalisable dans le cas ou un radar nécessitant
l'utilisation d’'une seule antenne serait employé pour détecter des cibles sur de grandes
distances.

L'utilisation de la technigue FMICW en courte portée peut étre délicate pour certaines
séquences car les fréquences de commutation doivent étre alors trés élevées (> 50 MHz) pour
une distance courte (< 1m). Une synthese des avantages et inconvénients des différents types
de séquences est donnée dans le tableau I1.2.

Tableau 1.2 — Comparaison des différents types de séquence pour un radar utilisé en courte portée.

Allure du Facteur Fréquences | Zone aveugle | Complexité
profil Pertes Switch possible Génération

Rapport @ @
cyclique 50%
Rapport
cyclique
RX > 25%
Rapport

cyclique @ ®

RX < 25%
RX > 25% ®
avec décalage
RX < 25% @ ® ®
avec décalage
Séquence PN @
(3 bits)
Séquence PN @ @ @
(7 bits)
Cette synthése s’appuie sur la complexité électronique de la génération des séquences ainsi
gue les spécifications techniques des commutateurs employés. Concernant le choix des

commutateurs RF, les différentes caractéristiques importantes pour implémenter cette
technique sont :

Séquence

¢ La bande de fréquence de fonctionnement doit étre compatible avec les spécifications
du RADAR.

e L’isolation doit étre grande entre le port d’émission et le port de réception du
commutateur. C’est un paramétre majeur car il justifie en grande partie le systeme
FMICW.

e Lavitesse de commutation doit étre suffisamment rapide et les temps de montée et de
descente doivent étre faibles pour une détection en courte portée.

e Latenue en puissance doit étre compatible avec les spécifications du RADAR. De plus,
celle-ci est souvent assez limitée pour une commutation a chaud (de I'ordre du Watt
ou moins).

e Les parasites générés lors de la commutation (video break-through) doivent étres
faibles ou inexistants. Si le commutateur est utilisé avec une fréquence de
commutation élevée ou un front raide, une fuite du signal électrique de commande peut
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étre couplée sur la liaison RF. Le niveau de ce couplage dépend essentiellement de la
technologie du switch.

e La configuration du commutateur, qui peut étre SPST (Single Pole Single Throw) ou
SPDT (Single Pole Double Throw).

e La nature des ports du commutateur qui peut étre « absorptive » ou « réflective ». Le
port « absorptif » est chargé sur 50 Ohms dans le cas d’'un chemin ouvert. Cela évite
les réflexions et les ondes stationnaires. Dans le cas d’un port « réflectif », le circuit
n’est pas chargé et reste ouvert électriquement. Cela peut générer des échos parasites
dans le systeme radar.

D’un point de vue du rendement, l'utilisation de séquences pseudo-aléatoires permet une
géométrie de profil performante. Une séquence de 7 bits permet notamment I'utilisation du
systéme avec une antenne seule tout en limitant les pertes de puissance. Cependant la
rapidité de commutation nécessaire pour une portée courte et la génération des séquences
en font une option difficile & implémenter.

A l'inverse, les séquences de forme carrée a 50 % de rapport cyclique sont les plus simples a
mettre en ceuvre et ont une puissance maximum de réception, mais pour une faible portion de
la portée du radar.

Pour faciliter la génération du signal de commutation et respecter les spécifications des
commutateurs, la méthode proposée consiste a utiliser une séquence de 50% de rapport
cyclique, permettant de maximiser la puissance de réception et d’en faire varier la période pour
résoudre le probléeme des zones de non-détection (forme triangulaire). En faisant varier la
position du maximum de détection (profil triangulaire), on procéde alors a un balayage de la
portée.

La séquence de rapport cyclique 50% produit le meilleur profil en termes de puissance regue.
Cependant, la forme triangulaire obtenue n’est pas bien adaptée pour des cibles ayant une
position inconnue ou distribuée. L’idée proposée est de réaliser un changement de fréquence
de commutation afin de translater le niveau maximum du profil au long de la portée du radar,
tout en conservant la condition f; > 2 - f;,.

Pour chacun des scans du radar, une valeur de fréquence est fixée pour la commutation des
switchs. Cette fréquence va évoluer pour couvrir toute la portée d’intérét. Les fréquences de
commutation minimum et maximum sont liées a la plage de distance (dans I'air) telles que :

c
fsmin = 3 (H2) (1.35)

max

Et,

Cc

fsmax = TR (Hz) (11.36)

Avec R, et R4, les distances de détections minimum et maximum souhaitées (en metre).
Il est donc possible avec un certain nombre de fréquences, comprises entre ces deux
extrémes, d’obtenir un profil assez stable pour la détection de toutes les cibles. Une fusion
entre les données des différents scans doit étre réalisée.
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Pour réduire le nombre d’acquisitions requis, affectant la rapidité de mesure du radar, il est
intéressant de calculer ces fréquences en utilisant la notion de « bande passante » formée par
le profil. Cette bande passante correspond au niveau de pertes toléré (en plus des 6 dB
théoriques). On en déduit alors les différentes fréquences a utiliser pour construire le profil
effectif. Pour cela, on crée une suite de fréquences qui va former le profil idéal, le compromis
entre géométrie et nombre de scans. La premiére étape est le calcul de la premiére fréquence
de commutation, la plus élevée :

fa=a gp— R (1.37)
Avec R, la portée minimum du radar souhaitée et «, le taux de variation, donné par :
—-A
« = 10(262) (11.38)

Ou 4,5 correspond au niveau de variation toléré en dB (par exemple 2 dB). A partir de cette
fréquence, nous procédons au calcul des suivantes en utilisant la suite :

fssuivant = k ’ f:sprécédent (”39)

Le ratio entre la fréquence précédente et la suivante s’écrit :

k = (11.40)

Enfin, si la condition fsmécédent < —- est obtenue, la suite est terminée.

4'Rmax

On peut alors construire une réponse a partir de plusieurs sections de la portée. Grace a cette
méthode, la génération des signaux de commande est simple car les signaux de commande
correspondent seulement a une horloge de fréquence définie et de rapport cyclique 50%. Le
systeme de génération est moins complexe que pour une séquence a rapport cyclique variable
ou de séquences pseudo-aléatoires. Un exemple de construction est proposé en figure 11.32.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 115
Licence CC BY-NC-ND 3.0



a =0.75 (-2.5dB)

0.6 56.24 33.74 20.24
.5 MHz MHEz M
80.4 o _ -
o
0
[0}
©
= 0.2
(o]
a [ |
N°1 N° Scan N
o 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
Portée du radar (m)
a =0.89 (-1dB)
0.6
c
i}
a
[0}
o
0
[0]
©
I
o

Portée du radar (m)

Figure 11.32 — Constructions de la portée du radar (dans I'air) entre 1 et 7 metres en utilisant plusieurs
fréquences, pour une variation définie a 2.5 dB (tracé du haut) et définie a 1 dB (tracé du bas).

Une fois les acquisitions effectuées avec le radar, une fusion des différentes réponses pourra
étre appliquée ainsi qu’'un filtrage pour égaliser la variation d’amplitude, liée a la valeur de «
configurée.

2.3.2.3. Puissance retournée par I’antenne

La technique FMICW employée pour utiliser une seule antenne souffre d’'une problématique
analogue a celle du couplage entre antenne pour un systéme antennaire composé de deux
antennes. Il s’agit du niveau de réflexion de la puissance en entrée de I'antenne.

En effet, méme si la séquence de rapport cycliqgue 50% permet une atténuation des échos
dans les premiers instants (forme de profil triangulaire), le signal issu du coefficient de réflexion
de I'antenne est soumis a un certain délai et demeure présent en réception. Ce délai est lié a
la réponse en réflexion de I'antenne, obtenue a l'aide d’'une transformée de Fourier inverse
(IFFT) du coefficient de réflexion, mais également au trajet entre le commutateur et I'antenne
(cable coaxial, connecteur...).
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Figure 11.33 — Commutation et puissance retournée par I'antenne.

De plus, le coefficient de réflexion d’'une antenne large bande peut représenter 10% de la
puissance incidente dans la bande de fonctionnement de I'antenne. Ce signal, méme s’il est
atténué par le profil généré par la commutation, est capable d’éblouir le récepteur ou de limiter
la dynamique du radar.

La solution proposée pour supprimer le signal de retour de I'antenne est I'ajout d’'une zone
aveugle dans les premiers instants permettant de limiter la forte puissance provenant de
'antenne. Pour cela, un second switch est utilisé. Le signal de commande est alors
synchronisé et décalé dans le temps avec celui du premier switch.

Emission

Générateur de v

signaux périodiques
Antenne f ;
N
N
N
N
N ~ |

Commutateur
v N°1

S11
Retard

\
\
\\
Commutateur
\

N°2

Réception

Figure 11.34 — Montage a deux commutateurs pour la suppression du signal de retour de I'antenne.

Ce montage permet de conserver le caractéere simple de la génération puisqu'il s’agit d’utiliser
le méme signal de commande pour les deux commutateurs et de conserver le rapport cyclique
de 50%. L'utilisation d’un second switch apporte des pertes d’insertion supplémentaires mais
aussi des pertes sur le profil obtenu. La fenétre de réception étant réduite, le niveau de
réception maximum s’écrit :

= (11.41)

Avec Ty la durée de la séquence de réception a I'état ON (50%), 7 le décalage du signal de
commutation pour le 2¢™ switch et Ty la période de la fréquence de commutation.
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Figure 11.35 — Niveau de reception maximum theorique Lp . en fonction de la fréquence de
commutation et du retard sur le second switch.

Cette perte sur le signal est liée a la distance d’observation du radar. Cette atténuation est
donc plus forte pour une courte distance, car la fréquence de commutation est plus élevée. De
plus, les temps de montée et descente du commutateur réduisent également le niveau de
réception.

Par ailleurs, 'implémentation du montage proposé sur le simulateur a été réalisée. L’objectif
étant de dimensionner le décalage temporel nécessaire pour le second switch et d’évaluer les
performances de la solution.

Pour la simulation, la réponse d’une antenne Koshelev [GODARD2008] (ou antenne K),
développée dans le cadre de travaux d’XLIM, a été utilisée. Cette antenne est adaptée dans
la bande 0.3 & 3 GHz. Le parameétre S11 de cette antenne a été mesuré en chambre
anéchoique et implémenté dans la simulation a l'aide d’'un composant (s1p). Le module de la
transformée de Fourier inverse du coefficient de réflexion de I'antenne (S11) est donnée en
figure 11.36, elle s’étale sur plusieurs nanosecondes.
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Figure 11.36 — Module de la transformée de Fourier du coefficient de réflexion (S11) de I'antenne K (0.3
a 3 GHz).

Pour une implémentation réaliste des commutateurs, le modéle du switch ADRF5020 (Analog.
Devices) a été utilisé. Le commutateur posséde des pertes d’insertion inférieures a 1 dB sur
la bande de fréquence simulée et des temps de montée et descente de 2 ns. Les impédances
des ports (chargés ou connectés) du switch ont également été prises en compte.

La scéne gprMax utilisée pour la simulation est la méme que précédemment, constituée de
huit cibles métalliques (PEC) plongées dans le sol avec des profondeurs différentes. Le sol a
une permittivité relative de 7 et une conductivité de 0.001 S/m. Le signal de battement simulé
a été enregistré pour chacune des positions configurées sous gprMax. Les résultats de
simulations sont donnés en figure 11.37.
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Figure 11.37 — Atténuation du signal de retour de I'antenne par I'ajout d’un retard sur le second switch,
fréquence de commutation de 20 MHz et bande de fréquence du radar de 300 MHz a 1300 MHz.

Dans le cas d'un seul switch, la réponse impulsionnelle du retour de lantenne est
prédominante face aux échos provenant des cibles et méme de I'écho sur le sol. Les cibles
sont visibles, le maximum de détection donné par le profil est situé a 25 ns. En utilisant un
second switch et un décalage de 3 ns, la séquence de réception retardée permet une
absorption d’'une partie du signal lié a 'adaptation imparfaite de I'antenne, laissant mieux
apparaitre les cibles. En utilisant un décalage de 6 ns, le niveau du signal retourné par
'antenne est alors fortement atténué. Il est ainsi moins signifiant que celui des cibles.

Dans cette simulation, la fréquence de commutation est fixée a 20 MHz et un décalage de 7
ns en réception provoque une réduction de la puissance maximum recue de 3 dB, vis-a-vis
des 6 dB théoriques. Si la fréequence de commutation employée était de 60 MHz, cette
réduction serait de I'ordre de 16 dB.

Méme si le signal du retour de I'antenne est encore présent sur les traces obtenues, visible
sur les images obtenues avec un décalage de 5 ns et 7 ns, ce signal est suffisamment faible
pour autoriser une amplification suffisante au niveau du récepteur. De plus, en fonction de la
sensibilité de 'ADC, ce signal peut étre supprimé par une soustraction du fond de I'image
(calibration), permettant la détection d'échos faibles.

Finalement, pour tout dimensionnement, il est nécessaire de réaliser le choix de fréquences
de commutation et de la durée de la zone aveugle vis-a-vis des performances de I'antenne
utilisée et notamment de la forme du signal de réflexion.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 120
Licence CC BY-NC-ND 3.0



2.3.2.4. Expérimentations de la technique FMICW

L’objectif des expérimentations présentées dans cette section est la validation de I'architecture
avec une seule antenne et la comparaison de la solution avec un seul et deux commutateurs.
La comparaison expérimentale face aux données de simulation est ainsi réalisée. De plus, la
technique de balayage de la portée du radar est également implémentée en utilisant les

différentes fréquences de commutation présentées dans la section 3.2.2 du chapitre : 56.25
MHz, 33.75 MHz, 20.25 MHz et 12.15 MHz.
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Figure 11.38 — Photographie (a) et configuration (b) de la mesure de I'écho de trois cibles avec une seule
antenne en utilisant la commutation RF.

Pour mettre en ceuvre la technique de commutation, trois cibles ont été positionnées devant

'antenne K. Ce sont des cylindres métalliques placés a 1.2 m, 2 m et 2.4 m de 'antenne.
L’architecture FMCW mise en ceuvre est donnée en figure 11.39.
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Figure 11.39 — Architecture du radar pour les essais FMICW.
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Un générateur de signaux RF arbitraires M8190A (Keysight Technologies) a été utilisé pour
générer la rampe de fréquence FMCW. La bande de fréquence configurée est de 0.3 a 2.3

GHz et la durée du Chirp de 1 ms.

Pour la cohérence entre la simulation et la mesure, les cartes d’évaluation des commutateurs
modélisés pour la simulation (ADRF5020, Analog. Devices) ont été utilisées. Pour générer la
séquence de commande pour ces commutateurs, un montage élecronique basé sur un
oscillateur programmable (LTC6904, Analog. Devices) a été developpé. Sur le générateur de
séquence de commutation, une seconde voie, destinée au second switch, a été mise en place
avec la possibilité de choisir un déclagage de 3 ns ou 6 ns. Une photographie du montage des
commutateurs est données en figure 11.40.
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Figure 11.40 — Photographie des différents éléments du montage.

Concernant les signaux de battement, un filtre passe bande actif est placé en sortie du
mélangeur pour, d’une part filtrer les fréquences RF issues du mélange, d’autre part supprimer
les fréquences de la commutation. Enfin les signaux sont capturés a l'aide un oscilloscope
numeérique et traitées sur un PC.

Une comparaison est réalisée entre la version de I'architecture avec un seul switch et deux
switchs. Les cibles se trouvant a une distance de l'ordre de 2 metres, la fréquence de
commutation de 33.75 MHz a d’abord été sélectionnée. Les décalages de 3 ns et de 6 ns pour
le montage avec deux switchs ont été utilisés et les résultats de mesure sont présentés sur
les figure 11.41 et 11.42 respectivement. Pour comparer la différence entre le niveau de I'écho
de I'antenne et ceux des cibles, 'amplitude des réponses brutes a été normalisée.
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Figure 11.41 — Comparaison entre le montage avec un seul switch et deux switch, retard sur le signal de
commande du second switch configuré a 3 ns, fréquence de commutation fixée a 33.75 MHz et
amplitudes normalisées.

L’écho généré par la réflexion de I'onde sur I'antenne est trés présent dans le cas d’un seul
switch, méme si le profil de détection est minimum en début de portée, le niveau du retour de
'antenne est trés significatif devant celui des cibles.

Un seul switch
Deux switchs

Cibles

Amplitude normalisée

Distance (m)

Figure 11.42 — Comparaison entre le montage avec un seul switch et deux switch, retard sur le signal de
commande du second switch configuré a 6 ns, fréquence de commutation fixée a 33.75 MHz et
amplitudes normalisées.
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En employant un second switch, le décalage de fenétre de réception permet I'absorption, dans
une charge, de cet écho. Comme la réponse impulsionnelle du signal retour de 'antenne K
susceptible de saturer le récepteur s’étale au-dela de 3 ns, les résultats obtenus avec le retard
de 6 ns permet un écho provenant des cibles plus important que le signal de I'antenne. Dans
ce cas, le signal RF recu étant plus faible, le niveau d’amplification peut étre plus élevé et
permet d’améliorer la dynamique du radar.

Pour réaliser des essais de balayage de la portée du radar, les différentes fréquences de
commutation proposées ont été employées. L'utilisation de différentes fréquences de
commutation permet de déplacer la position ou le maximum de détection est possible. Une
fois les mesures pour chacune des fréquences réalisées, on procéde a la fusion des données.
Cette fusion consiste a enregistrer et tracer la valeur maximum obtenue parmi les quatre
réponses (quatre fréquences de commutation) pour chacun des points de la portée du radar.
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Figure 11.43 — Montage avec un seul switch. Réponses brutes obtenues pour les différentes fréquences
de commutation et fusion des résultats.

En utilisant un seul switch, le niveau de puissance recu est maximum. Le signal provenant de
de I'’écho sur 'antenne empéche une bonne détection des cibles (cibles notées 1, 2 et 3 sur
les figures de 11.43 a 47). Ce signal est maximum pour une détection en portée courte (56.25
MHz). Avec la seconde fréquence (33.75 MHz), la section de la portée ou se situe les cibles
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est plus significative. Il est tout de méme difficile de clairement distinguer les cibles sur la
mesure brute.
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Figure 11.44 — Montage avec deux switchs et un décalage de 3 ns. Réponses brutes obtenues pour les
différentes fréquences de commutation et fusion des différents scans.

En générant une zone aveugle a l'aide d’un retard de 3 ns sur la séquence du second switch,
le signal provenant de I'écho sur I'antenne est affaibli. Cependant, la réponse de ce signal
s’étale sur plus de 3 ns, ce qui explique le pic de niveau détecté a 0.5 m. Ce signal est toujours
maximum pour une détection en portée courte (56.25 MHz). Tout comme le premier résultat,
sur la mesure avec la seconde fréquence (33.75 MHz), la section de la portée ou se situe les
cibles est plus significative et les cibles sont alors différenciables. Dans ce cas, les signaux
détectés sont plus faibles et la dynamique du radar peut étre augmentée.
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Figure 11.45 — Montage avec deux switchs et un décalage de 6 ns. Réponses brutes obtenues pour les
différentes fréquences de commutation et fusion des différents scans.

En utilisant un décalage de 6 ns, le signal de retour de I'antenne est fortement atténué. Avec
un tel décalage, la fenétre de réception est trés courte pour une fréquence de commutation
élevée, ce qui explique la forte dégradation des signaux de la premiéere trace sur la figure 11.45
(56.25 MHz). Il est alors plus avantageux d’utiliser une fréquence de commutation inférieure a

40 MHz pour un décalage de 6 ns.

Pour observer plus en détail la réponse des cibles, nous procédons a une calibration des
mesures en effectuant une soustraction de la scéne vide (sans cible) aux données obtenues.
Les résultats calibrés, pour un décalage de 3 ns et 6 ns, sont présentés en figure 11.46 et 11.47

respectivement.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020
Licence CC BY-NC-ND 3.0

127



101
(o]
e
2
351
E M
<
ol
0 0.5 1 15 2 25 3 3.5 4 45 5
Distance (m)
10
()
he)
2
3 51
€
<
0 1 1 1 I —A
0 05 1 15 2 25 3 3.5 4 4.5 5
Distance (m)
10
(]
he)
2
5 51
£
<
0 1 1 1 1 1 1
0 0.5 1 1.5 2 25 3 3.5 4 45 5
Distance (m)
10
° s
he)
2
3 5
€
<
0 1 1 1
0 05 1 15 2 25 3 35 4 45 5
Distance (m)
10 T T T T 5 T T T T
8 r'd
=
3 5[
€
<
0
0 05 1 15 2 25 3 3.5 4 4.5 5

Distance (m)

Figure 11.46 — Cas de deux switchs avec un décalage de 3 ns. Réponses obtenues, avec suppression
du fond de la scéne (background), pour les différentes fréquences de commutation et fusion des

différents scans.
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Figure 11.47 — Cas de deux switchs avec un décalage de 6 ns. Réponses obtenues, avec suppression
du fond de la scéne (background), pour les différentes fréquences de commutation et fusion des
différents scans.

Pour un décalage de 3 ns, I'atténuation en début de portée causé par le profil de détection,
diminue la réponse de la cible la plus proche, qui normalement génére un écho plus élevé. Cet
effet est accentué avec le décalage de 6 ns. De plus, la fenétre de réception est tres étroite
pour la fréquence de 56.25 MHz, ce qui est observable sur la trace obtenue en figure 11.50 ou
aucune cible n’est clairement visible.

Le signal de fusion est créé avec le niveau maximum enregistré parmi les quatre mesures.
Cependant, le niveau réel de ces échos n’est obtenu qu’en effectuant une compensation du
profil obtenu pour chacune des fréquences.

Dans ces expérimentations, il est a noter que le récepteur n’a été pas optimisé. En effet, les
mesures effectuées apparaissent assez bruitées car le gain en réception et la dynamique de
l'oscilloscope utilisée (8-bit) sont faibles. Toutefois, les résultats sont conformes a la
simulation. L’architecture du radar utilisant une seule antenne est susceptible d’étre saturée
en réception par le signal de retour de I'antenne. Ce signal peut étre fortement étalée dans le
temps, comme c’est le cas pour I'antenne K et sa puissance élevée, vis-a-vis des cibles que
I'on souhaite détecter, limite la dynamique de mesure.
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En employant un second commutateur, une zone aveugle est générée et un gain en
dynamique est obtenu :

e La puissance d’émission du radar peut alors étre augmentée, en portant tout de méme
une attention sur la tenue en puissance du commutateur.

e Le gain en réception peut étre plus élevé, et cela peut limiter le facteur de bruit de la
chaine de réception, ce qui permet également un gain en sensibilité.

2.3.3. Solutions retenues pour le développement du radar avec une seule antenne

Le poids et 'encombrement des antennes peuvent étre une problématique pour le systéme
GPR embarqué sur drone. Les mesures et simulations effectuées avec I'antenne K montrent
que l'utilisation de la techniqgue FMICW pour une seule antenne est viable. Les séquences de
50% de rapport cyclique sont employées pour leur simplicité et leur performance. Un balayage
de la portée peut étre facilement réalisable en utilisant plusieurs fréquences de commutation
pour compenser le profil de détection étroit.

Cependant, dans cette configuration, un fort signal est retourné par I'antenne, causé par la
nature de son impédance d’entrée. Pour limiter ce signal, il est possible d’utiliser un second
switch qui a pour conséquence de créer une zone aveugle sur la portée du radar. Pour cela,
la séquence de commande de ce second switch est décalée dans le temps. Pour le design du
radar, il est important de réduire le temps de trajet entre le commutateur et I'antenne au strict
minimum afin de réduire le décalage nécessaire sur la séquence du second switch. Le
dimensionnement de ce temps dépend du coefficient de réflexion de I'antenne utilisée.

A terme, pour certaines applications, seule une ou deux fréquences de commutation pourront
étre suffisantes. Le caractére simple et configurable des séquences sélectionnées, soit 50%
de rapport cyclique, permet une certaine agilité. En effet, seule la fréquence du signal de
commande doit varier, ce qui est facilement réalisable a I'aide d’'un oscillateur programmable
bas cout, comme utilisée durant les expérimentations.

Dans le cadre d’'un radar GPR, les échos lointains provenant de cibles sont généralement
beaucoup plus faibles que ceux de l'interface air-sol ou des objets faiblement enfouis. En
conséquence, les fréquences de commutation plus basses, comme c'est le cas des
fréquences < 30 MHz, permettront des pertes moyennes moins importantes (profil) tout en
garantissant un masquage de I'écho de I'antenne par I'ajout du second switch. D’un autre point
de vue, la hauteur de vol du drone peut étre un avantage pour la suppression de I'écho de
'antenne. La distance supplémentaire permet de sélectionner une fréquence de commutation
plus basse.

Enfin, une fois la dynamique du radar optimisée, une calibration du signal de battement
contenant les résidus du signal provenant de I'antenne doit étre réalisé. Cette calibration est
réalisée a l'aide d’'une soustraction. L’utilisation d’'un convertisseur analogique-numérique
ayant une bonne résolution est trés souhaitable.
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2.4. Développement de la source de fréquence FMCW
2.4.1. Génération de la forme d’onde FMCW

2.4.1.1. Méthodes de génération du Chirp

La génération de la forme d’onde utilisée dans le systeme radar FMCW consiste a produire un
signal dont la fréquence augmente ou diminue linéairement au cours du temps. La source de
fréguence et sa qualité ont un impact direct sur :

e Larésolution du GPR, imposée par la largeur de la bande de fréquence utilisée.
e La profondeur de pénétration, dépendante des fréquences employées.

¢ La qualité des images obtenues, impactée par la linéarité de la rampe de fréquence et
le bruit de phase.

Pour générer la forme d’'onde FMCW, l'oscillateur contrélé en tension (VCO) est une solution
traditionnelle. Il s’agit alors de piloter un VCO a l'aide d’'une rampe de tension permettant
d’obtenir une rampe de fréquence en sortie. Les VCO large bande ont généralement une
linéarité fréquence-tension médiocre et leur largeur de bande est rarement supérieure a
'octave. Pour une génération plus performante en termes de linéarité et de bruit de phase,
une boucle a verrouillage de phase (PLL) peut étre employée. Il s’agit d’'un systéme asservi
permettant un contréle précis de la fréequence de sortie. Il existe plusieurs typologies de PLL
dont le nom est lié a la méthode de division employée : entiéres et fractionnaires. Les
montages a base de PLL sont délicats a concevoir pour des largeurs de bande importantes,
notamment au niveau du filtre de boucle [WEYER2019]. De plus, la fonctionnalité « rampe de
fréguence » n’est pas toujours présente ou adaptée a des larges bandes de fréquences sur
les composants PLL industriels. L'un des effets problématiques d’une grande largeur de bande
de fréquence est I'apparition de « sauts de fréquences » ou « Glitches » au long de la rampe
de fréquence, cet effet est détaillé dans [SHENNAWY2015].

D’autres technologies pour la génération de la forme d’onde peuvent étre employées. C'est le
cas de l'oscillateur & base de YIG (Grenat de fer et d'yttrium, Yttrium Iron Garnet). Cette
technologie présente une trés bonne linéarité de fréquence en fonction du courant de
commande appliqué, une largeur de bande supérieure a I'octave, un faible bruit de phase et
une puissance de sortie élevée. C’est une solution généralement couteuse qui nécessite un
dispositif de commande en courant spécifique ou nécessitant une tension élevée. Par
exemple, un oscillateur YIG asservi a été employé dans I'architecture FMCW d’un GPR destiné
a I'étude des couches des glaciers [RAMASAMI2003].

La génération basée sur la synthése de fréquence directe (Direct Digital Synthesis, DDS) est
également employée dans le cadre du radar FMCW. La génération d’'une rampe de fréquence
par DDS peut étre faite en combinaison avec un multiplieur de fréquence, permettant
laugmentation de la largeur de bande de fréquence et la montée en fréquence
[MOHRING2019]. Toutefois, la synthése peut étre directement réalisée avec une fréquence
de conversion numérigue vers analogique (DAC) élevée. A titre d’exemple, le générateur de
Chirp DSM309 (société EUVIS) [EUVIS_DSM309] possede une fréquence DAC de 4 GHz et
permet la génération d’'un Chirp dans la bande DC & 2 GHz. Cependant, cette solution
demeure couteuse car les fréquences employées pour le DAC sont alors élevées. Enfin, le
bruit de phase est principalement conditionné par I'horloge en entrée du composant DDS.
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2.4.1.2. Lalimitation en largeur de bande des oscillateurs

Pour passer outre la limitation en largeur de bande des oscillateurs, tel que 'octave pour les
VCO, et générer des fréquences plus basses et plus large bande, un mélange de fréquence
peut étre utilisé. Ce mélange consiste a abaisser la fréquence du générateur, en décalant la
bande de fréquence générée a l'aide d’un oscillateur local (down-conversion). Ce faisant, la
largeur de bande de fréquence absolue est alors la méme et la bande fractionnaire est
augmentée.
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Figure 11.48 — Principe du mélange de fréquence pour la génération basse fréquence du Chirp FMCW.

Ce principe a largement été utilisé pour des applications nécessitant une trés grande bande
fractionnaire et notamment pour le systéme GPR :

Tableau 11.3 - Exemples de mélange de fréquence pour la génération d’une forme d’'onde FMCW ULB
issus de la littérature.

Référence [RAMASAMI2003] | [PANZER2013] [WIJAYA2016] | [TAYLOR2019] | [BURR2019]
Applications GPR GPR TTW GPR GPR
Oscillateur / YIG VCO/PLL VCO/PLL Non précisé VCO/PLL
Générateur

Bande de

fréquence du Non précisé 12 218 GHz 6.75 a9.25 GHz 20 428 GHz 6 a 10 GHz
générateur (RF)

Fréquence

oscillateur local 6 GHz 10 GHz 9.75 GHz 30 GHz 10.6 GHz
(LO)
Bande de
fréquence 50 & 250 MHz . . . .
apres Imelange 300 & 1300 MHz 2a8GHz 0.5a3 GHz 2a8GHz 0.6 2a4.6 GHz
et filtrage
(CHIRP)

La fréquence de l'oscillateur local utilisée peut-étre inférieure ou supérieure a la bande de
fréquence du générateur. Cependant, une fréquence supérieure pour l'oscillateur local est
recommandée. En effet, les composantes fréquentielles non désirables issues du mélange et
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du couplage LO-IF (mélangeur) sont alors plus éloignées de la bande utile du radar et peuvent
étre plus faciles a atténuer a I'aide d’un filtrage [BURR2019].

2.4.1.3. Le bruit de phase

Le bruit de phase est un phénoméne causé par les variations temporelles et aléatoires de la
phase de l'oscillateur. En effet, le mouvement thermique interne au composant cause une
modulation de phase sur le signal généré. Cette variation entraine un élargissement spectral
autour de la fréquence de l'oscillateur et une augmentation du plancher de bruit sur le spectre.
Cette section présente les différents mécanismes du bruit de phase pour un oscillateur large
bande et I'impact sur la performance du radar FMCW ULB utilisé en courte portée (GPR).

Dans les travaux proposés par [SIDDIQ2015] et [SIDDIQ2019], les notions fondamentales du
bruit de phase sont expliquées et la contribution des éléments de la chaine FMCW tels que la
synthése de fréquence, la multiplication de fréquence, le mélange homodyne et la conversion
analogique-numérique sont modélisés.

Pour une application courte portée, comme c’est le cas du GPR, un point important concerne
I'effet d’annulation du bruit de phase apparaissant pour le mélange cohérent du radar FMCW
[BUDGE1993]. Cet effet se produit quand le signal de battement est issu du mélange de
signaux RF provenant de la méme source de fréquence, ce qui est le cas dans une architecture
homodyne traditionnelle. En effet, le bruit de phase du signal de battement subit une
décorrélation et s’écrit [SIDDIQ2019] :

Lip(f) = 4 sin*(nf1) - L1, (f) (dBc/Hz) (1.42)

Avec 4 - sin?(nf1) le facteur de décorrélation ou d’atténuation, f la fréquence de décalage par
rapport a la fréquence du signal de battement a laquelle est mesuré le bruit de phase, 7 le
temps aller-retour sur la cible et L, (f) le bruit de phase (en dBc/Hz) du signal RF, issu du
générateur de Chirp. Sur la réponse du radar, chacune des composantes du signal de
battement est accompagnée d’un bruit de phase dépendant de celui de la source mais aussi
de la position de la cible, ou de maniére équivalente, qui dépend de la fréquence de battement.
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Figure 11.49 — Valeurs d’annulation (décorrélation) du bruit de phase pour un mélange cohérent et
différents temps d’aller-retour sur la cible.

Pour le design du radar embarqué sur drone, I'architecture étudiée est cohérente ce qui limite
l'effet du bruit de phase, ceci d’autant plus que le radar est utilisé en courte portée
(T < 100 ns), permettant un facteur d’atténuation élevé. Dans le cadre du radar FMCW, les
limitations du bruit de phase pour la détection des cibles interviennent essentiellement pour
des distances lointaines et pour des échos proches ayant un niveau d’amplitude disparate
[SIDDIQ2019] ou pour des échos proches ayant une amplitude trés élevée [BAKTIR2012].

Pour estimer et modéliser le niveau du bruit de phase sur le signal de battement et son impact
sur la réponse, nous avons implémentés le bruit de phase d’'un VCO industriel large bande
(CVCO55CW-0400-1300, 400 MHz a 1300 MHz, Crystek) en simulation analytique. Un relevé
de mesure du bruit phase est donné pour la fréquence de 665.19 MHz en figure 11.50.
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#Phate Moise 100048 ) Ref -20/00d8¢ Hz
2000 ’ Camier 965 ,191399 MHz 45579 dBm
: 1: 1 kHz ~66,47589 dBcHz
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T 10 MMz ~158.7497 dBc/Mz
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Figure 11.50 — Bruit de phase du composant CYCO55CW-0400-1300 (Crystek).
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Pour effectuer une comparaison entre une oscillation libre et un asservissement, les allures
du bruit de phase d’un signal de battement obtenu avec la source VCO (large bande) en
oscillation libre et avec un asservissement (PLL) sont données en figure I1.51.
L’asservissement a été approximé par une limite a -110 dBc/Hz sur le bruit de phase.

201 20
VCO VCO + PLL
40 | d(f:corrél{e, 7=1ns 40 b d{ecorrél{e, T7=1ns
decorrele, 7 =10 ns decorréle, =10 ns
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Figure 11.51 — Allure du bruit de phase du signal de battement pour le VCO (CVCO55CW-0400-1300)
en oscillation libre (a) et pour un montage PLL approximé (b) et différents temps d’aller-retour sur la
cible.

Pour poursuivre la comparaison, nous avons implémenté ces bruits de phase sur le signal de
battement en utilisant le facteur de décorrélation (équation 11.42) et les données de mesure du
VCO. Le bruit de phase, calculé avec et sans I'asservissement, peut étre implémenté de
maniére équivalente, soit sur la forme fréquentielle [DHAR2017], soit sur la forme temporelle
[MATLAB_PN] du signal de battement. La réponse du radar est calculée pour différentes
positions d’une cible unique, une largeur de la bande radar de 900 MHz et différentes durées
de Chirp.

Pour isoler I'étude uniquement sur le bruit de phase, le bruit thermique et le bruit de
guantification ne sont pas intégrés dans la simulation. Pour mieux visualiser les niveaux
générés par le bruit de phase, un fenétrage de Blackman [STOICA2005] est utilisé sur le signal
de battement, garantissant une forte réduction des lobes secondaires sur la réponse (FFT).
Les résultats de calcul normalisés sont donnés en figures 11.52 et 11.53 pour un temps Chirp
configuré & 1 ms et 100 ps respectivement, cela pour différentes positions de la cible.
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Figure 11.52 — Spectre du signal de battement normalisé pour le VCO en oscillation libre et pour un
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a 1 ms et une largeur de la bande radar de 900 MHz.
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montage PLL approximé. La cible est configurée a 1m (a), 10m (b) et 100m (c), la durée Chirp configurée
a 100 pus et une largeur de la bande radar de 900 MHz.

Sur la réponse du radar FMCW, le niveau du bruit présent autour du signal de battement est
dépendant de la position de la cible (distance) et du niveau de I'’écho. La boucle a verrouillage
de phase permet une réduction du bruit de phase aux alentours de la porteuse. Toutefois, pour
profiter de cette réduction de bruit, plusieurs mécanismes sont a prendre en compte :

La durée du Chirp doit étre suffisamment basse, la résolution en fréquence de la
réponse radar (FFT) étant égale a 1/T, le bruit de phase n’est pas toujours intégré
dans le calcul du spectre. Par exemple, pour une durée Chirp de 100 pus, ou la
résolution fréquentielle (FFT) est de 10 kHz, la réduction de bruit au niveau de I'écart
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en fréquence, vis-a-vis de la porteuse, inférieure a 10 kHz ne sera pas intégrée dans
la réponse. Pour une durée de Chirp de 1 ms, une réduction du bruit autour de la
fréquence de battement est visible pour une cible a 10 et 100 m sur la figure 11.59 dans
le cas du montage PLL.

e Aprés la transformée de Fourier discréte (FFT), le niveau du bruit de phase obtenu sur
le spectre du signal de battement est augmenté d’un facteur 1/T [SIDDIQ2015].

o Le fenétrage utilisé pour la FFT a un r6le trés important pour la visualisation du bruit
de phase. Sans fenétrage, la résolution obtenue sur le lobe principal est optimale mais
les lobes secondaires sont alors plus élevés que le niveau du plancher de bruit
provoqué par les variations de phase de l'oscillateur.
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Figure 11.54 — Allure du bruit de phase sur le spectre du signal de battement avec différents fenétrages
pour une cible a 10 m, la durée Chirp configurée a 1 ms et une largeur de la bande radar de 900 MHz.

e Suivant les paramétres du radar et les composants utilisés, le niveau du bruit thermique
et le bruit de conversion analogique-numérique présents sur le signal de battement
numérisé généerent un plancher de bruit qui peut étre plus important que celui formé
par le bruit de phase.

Finalement, pour les cibles trés proches (<10m), le Clutter de fond généré par le bruit de phase
est sensiblement le méme pour la source VCO en oscillation libre et asservie (PLL), cela pour
les deux durées de Chirp. Méme si le bruit de phase du générateur de Chirp est un critére
important, 'apport d'un montage PLL, réduisant le bruit de phase aux alentours de la porteuse,
n’est pas forcement déterminant pour un radar ULB utilisé en courte portée. Pour limiter ce
bruit de fond, il est tout de méme important de privilégier une source VCO ayant un bruit de
phase faible.
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Cependant, il sera démontré dans les paragraphes suivants que le contréle de fréquence,
réalisé notamment par une boucle de phase et qui permet une certaine linéarité de la rampe
de fréquence générée, est un point essentiel pour la qualité de détection et de I'imagerie.

2.4.1.4. Etude du phénomene de non-linéarité fréguence-temps de la source

Pour développer le générateur de Chirp de l'architecture, nous nous sommes intéressés au
phénoméne de non-linéarité de la rampe de fréquence du radar FMCW et son effet sur le
signal de battement. Pour une rampe de tension linéaire, la variation de la linéarité de la
fréquence de sortie d'un VCO cause des écarts de fréquence sur le signal de battement,
dégradant la réponse obtenue.

L’équation du signal de battement recu, pour une seule composante fréquentielle, s’écrit :
s(t) =AsinQm-f-t+ @) (11.43)

Avec la fréequence f dépendante du retard t apporté par la cible. Cette expression n’est valide
gue pour un taux de modulation fixe au cours du temps, autrement dit, une rampe de fréquence
parfaitement linéaire. Or, la linéarité imparfaite de la rampe de fréquence cause une
dépendance temporelle de la fréquence de battement :

f(t)=‘c-%(t)=‘r-l((t) (1.44)

Avec f la fréquence instantanée du Chirp et t le temps aller-retour sur la cible. L’équation
(11.44) indique une variation de la fréquence de battement proportionnelle a la variation du taux
de modulation et au temps d’aller-retour de I'onde sur la cible. Pour estimer I'impact de la non-
linéarité sur la réponse obtenue, une regle de calcul est proposée, elle permet notamment de
dimensionner les performances en linéarité requises.

L’écart de fréquence dans le signal de battement, pour une cible, s’écrit :

AK - T
Af = T

(Hz) (11.45)

Avec AK I'écart en fréquence maximum (min/max) (en Hz) de K (t), T la durée de la rampe (en
secondes) et t le temps aller-retour sur la cible rampe (en secondes), lié a sa position (t = ?).
De maniére équivalente, AK est défini comme I'écart de fréquence maximum mesuré sur la
sensibilité du VCO (AK = A%). Le taux de non-linéarité du Chirp, en pourcentage, est défini
par :

Lo, = 100 -A?K (11.46)

La résolution fréquentielle du radar FMCW, liée a I'estimation spectrale (FFT), s’écrit :

Mferr =7 (1.47)
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Avec T la durée de la rampe. Pour limiter, de maniére quantitative, 'impact de la non-linéarité
sur la réponse du radar, la condition suivante est imposeée :

Af <n- Afupr (11.48)

Ici n représente I'étalement spectral ajouté par I'effet de non-linéarité, vis-a-vis de la résolution
en fréquence de la FFT normalisée. Pour n = 1, la différence de fréquence contenue dans le
signal IF, correspond a la résolution du radar. Dans ce cas, le spectre du signal de battement
s’étale de 100%, soit une largeur doublée.

Pour relier la condition donnée par I'équation (11.48) aux paramétres du radar FMCW, on écrit

AK - 1T 1
C— 11.49
T <n (11.49)

Il est a noté que la durée du Chirp T n’intervient donc pas dans la largeur de I'étalement du
spectre du signal de battement, vis-a-vis de la résolution du radar. En simplifiant I'équation
(11.49) et en remplagant le retard de la cible par sa distance (dans I'air), on écrit :

2R
AK = <n (11.50)

Etant donné que la non-linéarité de la rampe s’écrit L% = 100 -%, avec B la largeur de bande
du radar, la non-linéarité (%) limite pour une distance donnée s’écrit finalement :

c
0, . a—
L(%) <100 n-> (I1.51)

La figure I1.55 donne les limites de la portée du radar pour étalement spectral maximum
acceptable de 10% (n = 0.1) et pour différentes largeurs de bande de fréquence.

1km

B =100 MHz
B =500 MHz
B =1000 MHz
B =2000 MHz

100m [

10m F

Portée radar maximum (m)

0.001% 0.01% 0.1% 1% 10% 100%
Non-linéarité en fréquence du Chirp

Figure 11.55 — Limites en portée du radar pour un étalement maximum de 10% (n = 0.1).
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Le radar GPR utilise une large bande de fréquence et méme si la portée du radar est courte,
la linéarité requise est trés importante. L’effet est alors observable dés le premier métre, pour
de nombreux VCO large bande, dont la non-linéarité est comprise en 5 et 15% et pour un radar
ayant une bande de fréquence > 500MHz.

Dans le but de simuler I'effet de la non-linéarité du Chirp sur le signal de battement, pour un
radar courte portée, nous avons, dans un premier temps, implémenté le phénoméne sous
Matlab en se basant sur la modeélisation d’'un VCO du commerce.

Il s’agit de réaliser une simulation d’'un systéme FMCW utilisant une rampe de fréquence non-
linéaire. Le Chirp généré possede alors les caractéristiques d’'un composant réel (VCO) et la
chaine de réception homodyne (mélange) est implémentée afin d’observer le signal IF
contenant l'information des cibles. Les cibles simulées ont été définies par une SER et un
retard (position) fixe, ce sont des cibles ponctuelles.
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Figure 11.56 — Schéma de la simulation analytique proposée.

Pour valider cette approche, un modéle de VCO du fabriqguant Analog. Devices
(HMC586LC4B) a été implémenté. Il s’agit d'un VCO large bande ayant une fréquence de
fonctionnement spécifiée de 4 GHz a 8 GHz. La tension de réglage s’étend de 0 a 18V. La
caractéristique fréquence/tension est donnée en figure 11.57.
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Figure 11.57 — Caractéristique fréquence/tension du VCO HMC586LC4B (Analog. Devices).

Les mesures de la fréquence de sortie en fonction de la tension de commande, données par
la documentation, ont été utilisées pour extraire une équation polynomiale caractéristique. En
considérant une rampe de tension (commande) parfaite, la fréquence de sortie instantanée du
VCO s’écrit :

frco() =c3- Vr?c’lmp ) +cy- Vr%lmp(t) +cye Vramp () + ¢o (11.52)

Avec c; = —478469, ¢, =6e6, c¢;=0,31e9, ¢, =3,8¢9, les coefficients extraits de la
caractéristique fréquence/tension du VCO et V.., (£), la rampe de tension linéaire (configurée
dans la plage de 0 a 18V) de durée T. En utilisant la fréquence instantanée qui est définie par
'équation (11.52), la forme temporelle du signal Chirp s’écrit :

o (fvco(0) + freo(®)) t> (11.53)

VChirp t)=A4- Sin( >
Dans le but d’estimer I'effet de la non-linéarité provoquée par le VCO sur la réponse du radar,
deux zones de fonctionnement du VCO ont été sélectionnées et sont représentées sur la figure
11.58. Il s’agit des tensions de commande de 2 a 6 Volts et de 8 a 13 Volts. Les deux zones
sélectionnées permettent d’obtenir une résolution en distance du radar similaire car la largeur
de bande de fréquence est proche de 1.35 GHz dans les deux cas.
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Frequency vs. Tuning Voltage
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Figure 11.58 — Plage de fréquences et sensibilité du VCO HMC586LC4B (Analog. Devices) pour une

tension de 2 a 6V (a) et 8 a 13V (b).

Dans le premier cas, la non-linéarité du Chirp est de 0.5% et dans le second cas de 6.6%.
Pour comparer l'effet de la non-linéarité, deux cibles ayant la méme SER ont été configurées
a une distance de 1 et 10 metres. Les résultats de simulation sont donnés en figure 11.59.
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Figure 11.59 — Spectre du signal de battement obtenu pour deux cibles configurées a 1 et 10 métres et
une non-linéarité Chirp de 0.5% (a) et 6.6% (b).

La non-linéarité de la rampe de fréquence cause de fortes dégradations sur la réponse du

radar, notamment en termes de résolution. Dans le cadre du radar ULB, il est nécessaire
d’avoir une bonne linéarité et cela méme en courte portée.

Pour réaliser la simulation du systéme complet et étendre la simulation du phénoméne sur des
imageries radar, le modéle de VCO précédent a été intégré sur la plateforme de simulation. Il
s’agit de simuler la chaine RF du radar en utilisant comme source le VCO d’Analog. Devices
précédemment modélisé. Pour cela un modéle similaire a été implémenté sous ADS. Il s’agit
d’'un générateur de tension ayant pour paramétres la forme polynomiale définie
précédemment. Le modéle prend en entrée les différents coefficients du polynéme ainsi que
la plage de tension linéaire (commande), sa durée (durée du Chirp, T) et son amplitude en
tension.
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Figure 11.60 — Modéle de VCO paramétrable implémenté sous ADS.

Le VCO industriel est alors utilisé pour simuler I'imagerie d’'une scéne GPR. La rampe de
tension est configurée de 8 a 13V. Pour obtenir une bande de fréquence de 300 MHz a 1.6
GHz, un mélange est utilisé pour abaisser les fréquences générées par le VCO. Pour obtenir
un B-SCAN, une scéne simulée avec gprMax a été intégrée sous ADS. Les résultats de
simulation sont donnés en figure 11.61.

Temps (ns)
N N

w
Temps (ns)
B

w
S

40

45

50 50
10 20 30 40 50 60 70 80 90 100 10 20 30 40 50 60 70 80 90 100

(@) (b)

Figure 11.61 — Résultats B-SCAN obtenus pour une linéarité idéale (a) et une non-linéarité de 6.6% (b)
et pour une bande de fréquence configurée de 0.3 a 1.6 GHz.

Sur 'image de gauche de la figure 11.61, le Chirp utilisé est linéaire, les échos provenant du
sol et les hyperboles de migration sont nets. En prenant en compte la caractéristique du VCO,
on observe une forte dégradation et étalement des réponses, rendant bien moins lisible
'imagerie. Comme c’est visible sur 'image de droite, plus les échos sont lointains, plus la
fréquence du signal de battement correspondante s’étale.
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L’intégration de la non-linéarité de rampe de fréquence permet de simuler plus rigoureusement
les signaux de battements obtenus et, dans le cadre de cette simulation, rend compte de
l'impact d’une source VCO en oscillation libre sur les images obtenues.

2.4.2. Correction de la non-linéarité fréquence-temps de la source

L'utilisation d‘'un VCO en oscillation libre (ou «free running »), c'est-a-dire sans
asservissement (PLL), est une solution intéressante car bas cout et peu complexe. Aussi,
I'utilisation d’'un mélange de fréquence permet de générer de larges bandes de fréquence tout
en débutant dans les basses fréquences. La génération et la configuration d’'une rampe de
tension pour commander le VCO permet une certaine sélection de la plage de fréquence
utilisée.

Toutefois, méme si le radar est utilisé en courte portée, limitant les effets d’étalement de
fréquence sur le signal de battement, la non-linéarité provoque de forte dégradation sur la
réponse obtenue. L'idée d’utiliser un VCO en oscillation libre et de choisir la fréquence
d’émission du Chirp en sélectionnant une plage de tension adéquate est alors difficile en I'état.

Dans le but de limiter cette forte contrainte de linéarité, nous nous sommes intéressés aux
différentes méthodes de correction existantes.

2.4.2.1. Méthodes de corrections de la linéarité du Chirp

La méthode la plus basique consiste a réaliser une distorsion de la tension de commande du
VCO [CHIZH2017]. Pour cela, une mesure de la caractéristique du VCO est nécessaire.
L’évolution du signal de commande peut étre alors implémentée sur le générateur de tension
a laide d'une table de correspondance (Lookup Table). Cela impligue une bonne
connaissance des caractéristiques du VCO et induit une certaine sensibilité aux variations en
températures du composant ou a tout écart de tension.

Comme évoqué précédemment, I'utilisation d’'une boucle a verrouillage de phase (PLL) est
une solution largement employée et permet généralement une meilleure linéarité. Mais cette
solution demeure difficile ou couteuse a implémenter pour de larges bandes de fréquence.

Les techniques présentées précédemment consistent a améliorer la source de fréquence du
radar. Dans une optique inverse, il est possible de corriger cette linéarité, non pas sur le
générateur, mais sur le signal du battement obtenu.

Dans [VOSSIEK1996] et [FUCHS1996], pour corriger les variations de fréquence sur signal
de battement, une seconde voie est ajoutée au radar FMCW. Cette voie est munie d’'une ligne
a retard fixe, qui sert de référence. Deux signaux de battement sont alors numérisés, I'un
contenant I'information des cibles et 'autre généré a partir de la ligne a retard. A l'aide d’un
algorithme, les variations de la phase du signal de battement de la voie de référence sont
extraites. Ce signal étant soumis au phénoméne de dispersion, lié a la non-linéarité de la
source FMCW, il est ainsi possible d’en extraire la variation de fréquence ou de phase a l'aide
de cet algorithme. Enfin, un rééchantillonnage non-uniforme est effectué sur le signal de
battement utile. Pour ce type de correction, le principe de I'architecture du radar est donné en
figure 11.62.
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Figure 11.62 — Architecture du radar FMCW pour la correction de la non-linéarité du Chirp a I'aide d’'une
voie de référence, de I'évaluation de linéarité en fréquence du signal de battement et d’'un
rééchantillonnage non-uniforme.

Concernant l'algorithme d’extraction de la variation de fréquence ou de phase du signal de
référence, plusieurs méthodes sont possibles. Dans [ANGHEL2013] et [ANGHEL2014] la
méthode employée consiste a extraire des coefficients de phase (polynomiale) a I'aide d’'une
méthode itérative basée sur une fonction HAF (High-order Ambiguity Function). Dans
[WANGYING2010] le signal de battement de référence est analysé par sous-bandes de
fréquence (FFT) pour I'extraction de ces coefficients.

2.4.2.2. Correction par échantillonnage non-uniforme direct

Pour corriger les effets de dispersions en fréquence du signal de battement, la technique
courante consiste a utiliser une seconde voie avec une ligne a retard, comme si I'architecture
du radar FMCW était dupliquée. Le signal de battement provenant de cette voie, appelée voie
de référence, est alors numérisé et stocké. Il s’agit de retrouver, a l'aide de cette mesure, la
variation de la fréquence instantanée du signal. Cette variation, au travers d’algorithmes, est
utilisée pour effectuer un rééchantillonnage du signal de battement provenant de la voie
principale du radar, utilisée pour détecter les cibles. Ce traitement est effectué logiciellement.
Cela implique d'utiliser une seconde voie pour le convertisseur analogique numérique et un
stockage supplémentaire des signaux. Pour un systéme embarqué, les traitements proposés
dans la littérature peuvent étre complexes a implémenter car ils nécessitent une unité de
traitement numérique, ajoutant un temps de calcul supplémentaire.

Pour limiter le traitement numérique a effectuer sur le signal, I'idée proposée dans cette thése
est d'utiliser la fonction fréquence-temps brute du signal de battement, provenant de la voie
de référence, pour directement générer I'horloge utilisée pour I'échantillonnage du signal
radar.

La méthode proposée consiste alors a utiliser le signal issu du mélange de la voie de référence
directement sur le convertisseur analogique numérique, en tant qu’horloge. Une illustration de
I'architecture de correction analogique proposée est donnée en figure 11.63.
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Figure 11.63 — Modification des architectures de correction de la non-linéarité du Chirp existantes pour
un rééchantillonnage analogique du signal de battement.

Sachant que I'évolution de la fréquence instantanée du signal de battement est dépendante
du temps d’aller-retour sur la cible (équation 11.44), un rapport constant de fréquence peut étre
obtenu, au cours du temps, entre deux signaux de battement.

fa _f_C_AfAC

_T2 (Retard 73)

s fo By, T

Fréquence (Hz)

Temps (s)

Figure 11.64 — Evolution de la fréquence instantanée d’un signal de battement obtenu avec une source
de fréquence (Chirp) non-linéaire et pour deux temps d’aller-retour sur la cible différents (7, > ;).

Dans I'exemple donné par la figure 11.64, si la fréquence instantanée obtenue pour le second
retard (), est utilisée en tant que fréquence d’échantillonnage, pour numériser le premier
signal (pour un retard 7,), le rapport constant entre les deux fréquences instantanées au cours
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du temps permet la correction de la dispersion. Le signal de battement est alors linéarisé car
la base de temps pour laquelle il a été numérisé suit la méme évolution. Une illustration du
concept de I'échantillonnage non-uniforme direct est donné figure 11.65.

Pour respecter le critere de Nyquist-Shannon concernant la fréquence d’échantillonnage, ce
rapport doit étre supérieur a 2. En d’autres termes, le retard apporté par la voie de référence,
servant a générer I'horloge, doit étre deux fois supérieur au temps de trajet le plus long du
radar, soit :

Tcik >2- Tmax (”54)

Avec 1. le retard de la voie de référence et 1,4, le temps aller-retour sur la cible maximum.
Ainsi, le radar est limité en portée par la valeur de ce retard. La portée maximum en metre,
s’écrit :

C
Ry = TC% (11.55)

Amplitude
Amplitude

v

| | | |
| o I o ! I
° | ° |
L2 | 2 ! I
|5 - l |
| E : £ | |
| NS I |
> | I
| Temps ! Temps : Temps !
I |
| I
Bk [ Signal de battement (cibles) 184 !
18 | T | avec variation de fréquence ] |
________________________ | o |
l {'; ““““““ : Signal de battement (Horloge) :5 :
: w > | issu de la voie de référence : w > :
I Temps ! Temps
I P : Mise en forme de I'horloge | N P |
l _ : pour I'échantillonnage : _ :
| | =
: 'i : 9 Echantillonnage non-uniforme | 'i :
I A ! (Horloge ADC) : :
I > | >
| . I 1 . I
I_ Fréquence : 6 Signal de battement linéarisé :_ Fréquence :
_________________________________________________ d

Figure 11.65 — Illustration du concept de I'échantillonnage non-uniforme direct.
Les avantages de cette méthode sont :

e Contrairement a I'utilisation d’'une rampe de tension pré-distordue, qui doit épouser la
caractéristique du VCO, l'uniformité du signal d’échantillonnage généré par la voie
supplémentaire dépend directement de la source de fréquence employée. Cette
dépendance facilite grandement le changement de la plage de fréquence balayée et
permet un changement de source (VCO) sur I'architecture du radar.

e L'utilisation d’'une source bas cout.
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e Pas de stockage en mémoire supplémentaire, le signal de battement de la seconde
voie est directement utilisé comme horloge d’échantillonnage sur le convertisseur
analogique-numérique.

o Pas de traitement numérique du signal ou d’algorithmes nécessaires. Le signal de
battement est alors directement rééchantillonné par 'opération.

Les inconvénients de cette méthode sont :

e La nécessité d’'une seconde voie du radar, incluant une ligne a retard et un étage de
traitement analogique pour la génération d’un signal d’horloge adéquat.

¢ La limitation en distance causée par la ligne a retard.

Pour simuler la méthode d’échantillonnage non-uniforme proposée, l'architecture a été
implémentée sous ADS. Pour générer I'’horloge servant a I'échantillonnage du convertisseur,
une seconde voie est ajoutée au systéme radar FMCW. Le schéma de 'architecture est donné
en figure 11.66. Le model de VCO configurable (forme polynomiale), présenté précédemment,
a été utilisé.

Mise en forme de Filtrage passe
I'horloge bande
Ligne &
retard
Telk
» Splitter
VCO
Rampe
de Splitter
tension
Frmmmmm e ,
' Equation E
' polynomiale ' >  Splitter »>
! (VCO) ]
v [E Fonction de
transfert gprMax
(:s2p)
ADC < Filtrage passe bas

Figure 11.66 — Architecture proposée pour la simulation de I'échantillonnage non-uniforme.

Dans cette simulation, la largeur de bande de fréquence du radar est configurée a 1.3 GHz, la
non-linéarité de la rampe de fréquence est de 6.6% et la durée du Chirp est de 100 us. Le
retard apporté par la voie de référence est configuré a 85 ns (). La scéne gprMax présentée
précédemment est utilisée en tant que canal de propagation. Les signaux de battements et le
signal d’horloge obtenus provenant de la voie de référence sont donnés en figure 11.67 pour
un échantillonnage standard (uniforme).
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Figure 11.67 — Signaux de battement simulés sur avec un échantillonnage régulier.

Pour échantillonner correctement les signaux de battement, le signal d’horloge est mis en
forme pour piloter le convertisseur analogique numérique. Cette mise en forme consiste a
transformer le signal de battement de la voie de référence en un signal d’horloge (signal carré)
a I'aide d’'un comparateur de tension. L’horloge générée ainsi que les signaux de battement
rééchantillonnés sont donnés en figure 11.68.

Amplitude (V)
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Figure 11.68 — Signal d’horloge non-uniforme, comparaison du signal de battement orignal et
rééchantillonné et réponse radar obtenue.

Comme décrit par I'équation (11.54), la limite en portée du radar est donnée par le retard de la
voie de référence. Pour un tracé de la réponse temporelle du radar, comme c’est le cas sur la
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figure 11.68, la limite est donnée par 7. /2. Une fois le signal échantillonné de maniére non-
uniforme, la fréquence d’échantillonnage effective peut étre calculée par :

No, 120
fechers = =5~ = Tp=a = 12 MS/s (1.56)
Avec T la durée du Chirp (en secondes) et N,., le nombre d’échantillons capturés. Les B-

SCAN pour une imagerie brute et résultant de la méthode de correction sont données en figure
1.69.
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Figure 11.69 — B-SCAN obtenus pour une non-linéarité de Chirp de 6.6% par un échantillonnage régulier
(a) et un échantillonnage non-uniforme direct (b) des signaux de battement.

L’échantillonnage non-uniforme permet une correction instantanée des variations du signal de
battement. Sur la figure 11.69, les hyperboles de migration et les différents échos sont
beaucoup plus nets car la dispersion a été corrigée durant I'échantillonnage.

Concernant la ligne a retard utilisée, idéalement celle-ci ne doit pas apporter d’effets dispersifs
sur les fréquences du signal RF. Plus généralement, les effets dispersifs des différents
composants de la voie de référence doivent étre limités au maximum. La voie de référence
doit étre représentative de la source VCO non-linéaire.

Pour un échantillonnage sans repliement de spectre, un filtrage adapté (passe bas) doit étre
fait sur les signaux de battement échantillonnés de sorte que la fréquence maximum du signal
de battement soit deux fois inférieure a la fréquence d’échantillonnage effective.

Par ailleurs, pour une architecture de radar utilisant des composants large bande, cette
méthode permet une agilité en fréquence de la source, par le choix de la plage de tension
balayée et autorise également le changement d’oscillateur.

2.4.3. Analyse expérimentale pour la correction de la non-linéarité

2.4.3.1. Rééchantillonnage non-uniforme logiciel

Pour valider la technique proposée, nous avons dans un premier temps implémenté la
méthode de correction par échantillonnage non-uniforme de maniére logicielle. Pour cela, un
générateur de signaux arbitraires a été utilisé en tant que source de fréquence, pour modéliser
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le VCO. L’architecture FMCW implémentée pour I'expérimentation est donnée en figure 11.70.
Pour simuler une cible ponctuelle unique, un cable RF est utilisé en tant que canal de
propagation. Une seconde voie, contenant une ligne a retard (cable RF) est utilisée pour
produire un signal de battement de référence, qui servira d’horloge. Les signaux de battement
provenant des deux voies sont numérisés a I'aide d’un oscilloscope. Les données numérisées
sont transmises sur un ordinateur pour effectuer la correction.

Mélangeur
ZX05-C24-S+
Filtrage
passe
pas
Cable
ZAPD{30-S+ RF
TcLk
> Splitter ;
ZAPD{30-S+ KA
o ZX60-P105LN+
Générateur de
signaux arbitraires »| Splitter
M8190A ZAPD-30-S+
> Splitter —l
A
Cable
ZX60-P105LN+
l RF
* Teible
Oscilloscope |, F;Z’:S:
DS0OX3024T oas
Mélangeur
v ZX05-C24-S+
PC

Figure 11.70 — Architecture du radar pour les essais de correction de non-linéarité du Chirp.

Les signaux sont numérisés et transmis sur l'ordinateur par une liaison USB. Le signal
provenant de la voie de référence, qui est généré par le retard (noté 7., sur la figure 11.70),
est transformé en un signal d’horloge (binaire) a l'aide d’une comparaison numérique
(comparateur de tension). En effet, pour chacune des périodes du signal, une impulsion binaire
est ainsi générée. Pour plus de robustesse, une comparaison a double seuillage est réalisée
pour la génération du signal d’horloge :

1 Si VClk(t) > SH
Scrk(t) = 0 St Ve (8) < Sp (11.57)
état précédent sinon

Avec Sq;(t) le signal d’horloge (binaire), V., la tension (en volts) du signal de battement de
la voie de référence, Sy le seuil de tension haut (en volts) et S; le seuil de tension bas (en
volts).
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Par la suite et pour chaque front de montée du signal de I'horloge, la valeur numérique du
signal de battement de la voie principale est conservée (échantillonnage) et le spectre du
signal rééchantillonné est ainsi tracé.

Le premier essai réalisé concerne le rééchantillonnage du signal de battement pour une non-
linéarité < 0.1% de la source de fréquence. La durée du Chirp est fixée a 3.3 ms et la bande
de fréquence est de 0.4 a 1.1 GHz. La cible est placée a une distance de 2 métres (émulée a
I'aide d’'un cable RF). Le retard sur la voie de référence est d’environ 75 ns (z.;). Les signaux
issus des deux mélanges sont capturés par l'oscilloscope. La figure 11.71 donne les résultats
de mesure du signal de battement original, le signal d’horloge généré, le signal rééchantillonné
ainsi que les spectres du signal original et du signal rééchantillonné.
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Figure 11.71 — Résultats de mesure de la correction pour une non-linéarité tres faible.
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Etant donné le niveau de non-linéarité faible, la correction appliguée ne modifie pas I'allure du
signal de battement recu. Le signal d’horloge réduisant la fréquence d’échantillonnage du
signal de battement, une limite en portée est alors visible (T“T"'C).

Pour valider la méthode avec des signaux dispersifs, un second test concerne le
rééchantillonnage du signal de battement pour une non-linéarité d’environ 6.6%. Le signal
Chirp non-linéaire est configuré sur le générateur, via un modéle polynomial. La cible est
placée a une distance de 4 métres (émulée a I'aide d’'un cable RF). Le retard sur la voie de
référence a été augmenté a 180 ns (7). Les signaux issus des deux mélanges sont capturés
par l'oscilloscope. La figure 11.72 donne les résultats de mesure du signal de battement original,
le signal d’horloge généré, le signal rééchantillonné ainsi que les spectres du signal original et
du signal rééchantillonné.
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Figure 11.72 — Résultats de mesure de la correction pour une non-linéarité de 6.6% et une cible

configurée a 4 metres.
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Une fois la correction appliquée, visible en rouge sur la figure 11.72, le signal de battement est
alors corrigé, limitant les effets de dispersion.

En configurant la non-linéarité a 6.8 % et en placant la cible a une distance de 6 meétres
(émulée a l'aide d’'un cable RF), I'effet de dispersion est alors augmenté. Le retard sur la voie
de référence a été configuré a 200 ns (t.). Les signaux issus des deux mélanges sont
capturés par l'oscilloscope. La figure 11.73 donne les résultats de mesure du signal de
battement original, le signal d’horloge généré, le signal rééchantillonné ainsi que les spectres
du signal original et du signal rééchantillonné.
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Figure 11.73 — Résultats de mesure de la correction pour une non-linéarité de 6.8% et une cible
configurée a 6 metres.

Pour cette mesure, la cible étant plus lointaine, la dispersion de fréquence sur le signal de
battement est accentuée. Malgré la forte non-linarite du VCO, le signal de battement est
corrigé.
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Un point important concerne la mise en forme de I'horloge. Sur les mesures présentées (figure
.72 et 11.73) avec une non-linéarité importante, le signal d’horloge généré a l'aide de la
fonction numérique « comparateur de tension » subit des dérives et des décrochages. Ces
effets apparaissent & cause la composante basse fréquence du signal de référence. Cela
génére des parasites sur le signal de battement corrigé. Pour obtenir un signal d’horloge
correct, il est nécessaire de filtrer ces composantes.

Signal de battement
(horloge) )
Seuil haut
E >/ Sy
g il A A, /
5 T L1 ] PHII\I\AAAI\I#V/_\VAMVA\.
2 4
g \//'J \/ V\r VW
- / Seuil bas
Composante basse Sp
fréquence
Temps (s)

Figure 11.74 — lllutation du seuillage difficile pour un signal de battement brut, utilisé pour la génération
de I’horloge non-uniforme.

Pour mettre en ceuvre cette méthode sur un systéme radar, le signal de battement de
référence (horloge) doit alors étre filtré a I'aide d'un filtre passe bande pour éliminer les
composantes fréquentielles non-désirées, telles que les signaux basses fréquences issus des
défauts d’isolation du mélangeur, comme illustré en figure 11.74.

Toutefois, les essais ont permis de valider le principe de fonctionnement de I'échantillonnage
non-uniforme direct. En effet, en utilisant un retard suffisant (ligne a retard) sur la voie de
référence, un échantillonnage du signal de battement utile peut alors étre directement fait a
partir du signal généré par cette voie. L’échantillonnage non-uniforme permet ainsi de corriger
les effets dispersifs et améliore la capacité de détection, dans le cas d’'une source de fréquence
non-linéaire.

Pour une implémentation compléte de la méthode de correction par échantillonnage direct,
des essais ont été réalisés en appliquant le signal de référence en tant qu’horloge sur un
convertisseur analogique-numérique.

2.4.3.2. Echantillonnage non-uniforme matériel

Pour implémenter la méthode de correction proposée, une maquette réalisant une fonction
d’acquisition du signal de battement a été réalisée. Le convertisseur analogique-numérique
utilisé (ADS8505, Texas Instruments) posséde une résolution de 16 bits et permet une
fréquence d’échantillonnage de 250 kS/s au maximum. Pour mettre en ceuvre la technique et
I'échantillonnage non-uniforme, le port d’entrée de I'horloge de ’ADC intégré sur la carte a été
externalisé. Ce port est accessible I'aide d’'un connecteur SMA. Une photographie de la carte
d’acquisition est donnée en figure 11.75.
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CLK_IN V_IN ADC (ADS8505, T.I.)

Figure 11.75 — Carte d’acquisition avec la voie de I'horloge de 'ADC externalisée (CLK_IN).

Pour simuler une cible ponctuelle unique, un cable RF est utilisé en tant que canal de
propagation. Une seconde voie, contenant une ligne a retard (cable RF) est utilisée pour
produire un signal de battement de référence, qui servira d’horloge. Le signal de battement de
la voie principale et I'horloge générée sont alors appliqués sur les entrées correspondantes de
la carte d’acquisition. Les données numérisées sont enregistrées sur une carte mémoire (SD).
Le schéma du montage est donné en figure 11.76 et une photographie de I'expérimentation en
figure 11.77.

L, Oscilloscope DSOX3024T
Générateur ARB M8190A
ZX05-C24-S+

Diviseur

MATLAB

Chirp

Horloge NL ’J_‘ CLK_IN
l> =

’—> LNA l
2X60-P105LN+ 10kHz-300kHz
Diviseur Filtre pas+se bande
Comparateur ADC
ZAPD-30-S+ ADS8505
ZX05-C24-S+
Signal de battement T
LNA Diviseur il
V_IN
ZX60-P105LN+ ZAPD-30-S+ 0,3kHz-100kHz
20dB Carte d’acquisition
(INOVEOS)
Teible

Figure 11.76 — Schéma de I'architecture pour la correction de la non-linéarité par échantillonnage non-
uniforme direct.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 157
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Figure 11.77 — Photographie du montage pour la mesure de la correction de la non-linéarité par
échantillonnage non-uniforme direct.

Un étage de mise en forme, contenant un comparateur de tension a double seuils réglables
est utilisé pour obtenir un signal d’horloge compatible avec 'ADC (0 ou 5V). Cet étage est
placé en sortie du mélangeur de la voie de référence. Les sighaux capturés par I'oscilloscope
sont présentés en figure 11.78. Pour chaque front de monté du signal d’horloge, un échantillon
numérique du signal de battement est stocké. La nature non-uniforme du signal
d’échantillonnage généré, visible sur I'oscilloscope, épouse la variation de fréquence du signal
de battement.

2 TomVi 3 ) 680.0us/ 2.650ms Auto

e e L L AL L LT L R W B
[ "ll~
il

Figure 11.78 — Signaux capturés par I'oscilloscope numérique : Trigger (jaune), signal de battement (vert)
et signal d’horloge généré (bleu), cas N°1.

Les figure 11.79 et 11.80 sont les résultats de mesure du signal de battement avec un
échantillonnage uniforme, de fréquence fixe, et un échantillonnage a l'aide du signal d’horloge
non-uniforme généré. Pour observer I'impact de la méthode de correction pour la détection de
la cible, les spectres associés ont été tracés. Plusieurs cas sont présentés et correspondent a
différentes positions de la cible, soit des retards différents obtenus a I'aide de cables RF. Pour
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chacun des essais, plusieurs configurations de non-linéarité ont été employées. Le détail des
essais est donné dans le tableau ci-dessous :

Tableau 1.4 — Essais réalisés pour la correction de la non-linéarité par échantillonnage non-uniforme.

Cas N°1 N°2 N°3 N°4
Largeur de bande de 500 MHz 500 MHz 1000 MHz 500 MHz
fréquence du radar
Durée du Chirp 2.65 ms 2.65 ms 2.65 ms 2.65 ms
Non-linéarité 20% 20% 20% 40%
Position de la cible
11 11 1
(Retard) 8ns ns ns 31lns

Signal de battement (échantillonnage uniforme) Signal de battement (échantillonnage uniforme)
T T T T T T T T T T
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© o
o - N
amplitude (V)
o
o =

s
&

=}
N}
Sy

<
N}

05 1 15 2 25 3 05 1 15 2 25 3

temps (s) #1073 temps (s) #10°
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Figure 11.79 — Comparaisons des signaux de battements bruts et échantillonnés de maniére non-
uniforme a 'aide de la méthode de correction analogique proposée (Cas N°1 et N°2).
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Figure 11.80 — Comparaisons des signaux de battements bruts et échantillonnés de maniere non-
uniforme a l'aide de la méthode de correction analogique proposée (Cas N°3 et N°4).

Sur les résultats N°1, N°2 et N°4, la caractéristique du VCO configurée provoque une
fréquence du signal de battement décroissante au cours du temps. Pour le cas N°3, la variation
de fréquence occasionnée par la non-linéarité a été inversée dans la configuration du modéle
de VCO (coefficients). Cette configuration est visible sur la figure, la fréquence du signal de
battement non corrigé augmente au cours du temps.

Méme si la non-linéarité a été configurée a des valeurs élevées (20%), les résultats de tests
montrent le bon fonctionnement de I'architecture de correction. Malgré la non-linéarité critique,
causant une réponse difficilement interprétable, I'échantillonnage non-uniforme permet une
correction satisfaisante du signal.

2.5. Bilan des choix technologiques pour la génération de la forme d’onde

Plusieurs solutions sont possibles pour la génération de la forme d’'onde FMCW. De plus, pour
répondre au besoin de la largeur de bande visée, un mélange peut étre utilisé pour
redescendre en fréequence le Chirp.

Pour concevoir la source du radar, deux aspects de la génération FMCW ont été étudiés : le
bruit de phase et la non-linéarité de la rampe de fréquence.
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Concernant le bruit de phase, la différence de performance obtenue pour un montage en
oscillation libre et un montage en asservissement (PLL) est faible en courte portée. Pour ne
pas noyer les cibles dans le bruit, il est tout de méme important de sélectionner une source
ayant un bruit de phase acceptable.

Pour une simplicité de génération, nous avons privilégié I'utilisation d’'un oscillateur commandé
en tension (VCO) en oscillation libre. Cependant, la non-linéarité de la caractéristique tension-
fréquence de l'oscillateur cause une forte dégradation des signaux de battement du radar.

Plusieurs méthodes ont été étudiées et une nouvelle méthode a été proposée pour corriger
cet effet. Il s’agit d’'un échantillonnage non-uniforme basé sur une voie de référence, cette
correction est obtenue sans algorithme de traitement. Des expérimentations ont permis de
valider la méthode de correction. Toutefois, la voie de référence limite la portée du radar et le
signal d’horloge doit étre correctement filtré et mis en forme.

Finalement, les avantages de la méthode de correction sont I'utilisation de sources bas cout
et qui peuvent étre fortement non-linéaires. Ces sources sont faciles a mettre en ceuvre et leur
fréquence de fonctionnement peut facilement varier a 'aide d'une commande en tension
réglable.

Cette méthode de correction sera intégrée dans I'architecture du radar pour I'implémentation
d’'un démonstrateur.
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Chapitre 1ll. Implémentation et mise en pratique d’un démonstrateur

Ce chapitre présente la conception et I'implémentation d’un démonstrateur radar FMCW
monostatique intégré destiné a la pénétration de sol. Les enjeux concernent la conception et
l'intégration d’une architecture de radar composée d’un dispositif & double commutation ainsi
que d’'un systeme de correction analogique de la non-linéarité de la source VCO. L’intérét de
ces deux approches est d’envisager une architecture embarquée monostatique (réduction du
poids) et faible cout. L’aspect reconfigurable du démonstrateur est mis en avant dans sa
conception pour permettre différentes expérimentations via un changement de la fréquence
de fonctionnement. Les objectifs de performance sont 'obtention d’'une dynamique de mesure
et d’'une sensibilité adéquates pour des expérimentations terrain. La bande de fréquence de
fonctionnement maximum sélectionnée est de 300 a 2400 MHz pour correspondre aux
applications de sondage des sols tout en permettant I'essai de plusieurs sous-bandes de
fréquences (UHF et L) notamment.

Dans une premiére section, la conception des différentes parties qui composent le
démonstrateur sont présentées et détaillées. Une simulation de [larchitecture du
démonstrateur, son assemblage ainsi que sa caractérisation en termes de dynamique et de
sensibilité sont réalisées. Dans une seconde section des essais terrain sont présentés dans
le cadre de la prospection de réseaux enterrés. Enfin, les axes d’amélioration de I'architecture
seront présentés, les travaux futurs concernant les aspects de montage sur drone et
perspectives pour I'optimisation du radar seront définis.

3.1. Conception d’un démonstrateur opérant dans la bande 300 — 2400 MHz

3.1.1. Architecture du démonstrateur

L’architecture du radar proposée pour l'implémentation du démonstrateur fait appel aux
techniques issues des travaux présentés dans le chapitre précédent, soit :

e L’intégration de la technique FMICW avec deux commutateurs pour l'utilisation d’'une
seule antenne en émission et réception.

o [utilisation d’'une source VCO large bande en oscillation libre et I'implémentation d’'une
correction analogique de la non-linéarité.

Cette architecture consiste en deux voies FMCW homodynes conventionnelles. La voie
principale est composée de deux commutateurs RF servant a aiguiller les signaux vers
'antenne. L’objectif de leur configuration est de permettre une absorption du signal provenant
du coefficient de réflexion de I'antenne. Le signal de battement issu de cette voie contient les
informations du milieu sondé.

Une voie supplémentaire, qualifiée de référence, est équipée d'une ligne a retard utilisée pour
fournir un signal de battement servant d’horloge pour I'échantillonnage du signal de la voie
principale. Cet échantillonnage, non-uniforme lorsqu’une source de rampe de fréquence
présentant une mauvaise linéarité au cours du temps est utilisée, permet une correction
instantanée du signal de mesure. Une carte d’acquisition du signal a été développée pour
numériser le signal de battement de la voie principale a I'aide de I'horloge non-uniforme. De
plus, des fonctions dédiées aux différents traitements analogiques, au stockage des données
et a la génération d’'une rampe de tension pour le pilotage du VCO sont intégrées.
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Un schéma de l'architecture proposée pour le démonstrateur est donné en figure Ill.1.
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Figure 1ll.1 — Architecture proposée pour le développement du démonstrateur.

3.1.1.1. Conception du module de commutation pour I'utilisation d’une seule antenne

Dans le but d’utiliser qu’'une seule antenne d’émission et de réception, une architecture basée
sur deux commutateurs a été développée et présentée au Chapitre Il. Un dimensionnement
des parameétres de commutation a été fait pour une plage de détection de 1 a 7 métres (dans
I'air). Pour cela, différentes fréquences de commutation ont ainsi été sélectionnées (56.25,
33.75, 20.25 et 12.15 MHz) pour couvrir cette gamme de distances.

Durant les études présentées précédemment, le commutateur ADRF5020 (Analog Devices) a
été sélectionné pour sa performance et sera utilisé pour réaliser le module de commutation du
démonstrateur. Le détail de I'architecture de la voie principale proposée pour le démonstrateur

est donné en figure 111.2.
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Figure Ill.2 — Architecture de la voie principale.

Pour plus de flexibilité, le développement d’'un module de commutation pour le démonstrateur
a été réalisé sous la forme d’une carte intégrée. Ce module intégre les deux switchs ainsi que
les fonctions de pilotage associées. Le contenu du module est illustré en figure II1.3.

Connectique

L]

Osc. Retard
Prog.
Switeh ——— | Rx(Port2)
ADRF5020 [ v
(Port 1) TX > K .
( ]
Switch
ADRF5020
Antenne Charge
(Port 3) (Port 4)

Figure 111.3 — Module de commutation & deux switchs.

Pour sélectionner la fréquence de commutation, un composant générateur de signaux carrés
programmable est utilisé. Une ligne a retard numérique est employée pour fournir un signal de
commande décalée dans le temps pour le contrdle du second switch. Un sélecteur (jumpers)
est présent sur la carte et permet le choix du décalage temporel (de 4 a 20 ns par pas de 4
ns). Le circuit a été réalisé sur un substrat FR4. Les lignes d’acceés 50 ohms coplanaires avec
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un plan de masse relient les différents ports des commutateurs. Des photographies du module
de commutation assemblé sont données en figure I11.4.

Alimentations et
connectiques

Oscillateur

programmable Ligne a retard

numérique )
Sélecteur du

temps de décalage
du second switch
(4-8-12-16-20ns)

Drivers

3

3

N

(@)

Alimentations

Empreintes
. ADRF5020

(b)

Figure 111.4 — Photographies du module de commutation a deux switchs, vue de face avant (a) et arriere
(b).

Dans le but de caractériser le module de commutation en tant que dispositif d’aiguillage, nous
avons procédé a une mesure de paramétres S a l'aide d’'un VNA (Vector Network Analyzer).
Pour cela, le temps de balayage des fréquences a été configuré sur I'appareil pour que chacun
des points de fréquence soit intégré sur un temps supérieur a celui de la période de
commutation du switch. Les mesures ont été réalisées dans la bande 10 MHz & 5 GHz.

Compte tenu des pertes associées a une fréquence de commutation haute (56.25MHz) et
I'utilisation d’'une zone aveugle de 4 ns, nous avons finalement sélectionné les fréquences de
commutation de 33.75 et 20.25 MHz correspondant a un maximum de détection de 2.2 métres
et 3.7 metres pour la caractérisation.

Le port 1 correspond a la transmission du Chirp (TX), le port 2 a la réception du signal (RX) et
le port 3 a la connexion vers I'antenne. Le quatriéeme port, destiné a I'absorption du signal de
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retour de I'antenne, a été équipé d’'une charge 50Q. Le temps de décalage entre les switchs a
été configuré a 4 ns.

Coefficient de réflexion aux accés du module Coefficient de réflexion aux accés du module

o 5

-10 10
555 555
=222 -20 =%

=2z /ﬂ =2z -15
(21 %X%) (247X
w\ quq)‘ -30 (D‘a)lml

EEE] 535 20
TTT TTOT
=32 32

[N DRUEY
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SN~ -50 DN
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707 \ \ \ \ \ 1 1 1 1 -36] \ \ \ \ \ \ \ \ \
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Fréquence, GHz Fréquence, GHz
(@) (b)

Figure 111.5 — Mesure des parameétres S11, S22 et S33 du module pour une fréquence de commutation
de 20.25 MHz (a) et 33.75 MHz (b).

La mesure des coefficients de réflexion aux différents accés du module est donnée en figure
l11.5. La figure IIl.6 présente la mesure de transmission du signal de transmission (TX) vers
'antenne. Les pertes d’insertion obtenues sont le cumul des 6 dB théoriques issus de la
commutation ainsi que les pertes d’insertion des lignes coplanaires et du premier switch.

Transmission TX - Antenne Transmission TX - Antenne

7] o —

S31_Module_Switch
33
[
S13_Module_Switch
=
|

S13_Module_Switch
1

S31_Module_Switch
1

-16 I I I I I I I I I -16 I I I I I \ \ \ \
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0 0.0 0.5 1.0 15 2.0 25 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0

Fréquence, GHz Fréquence, GHz
(@) (b)

Figure I1.6 — Mesure des paramétres S31, S13 du module pour une fréquence de commutation de 20.25
MHz (a) et 33.75 MHz (b).

La figure 1.7 présente la mesure de transmission du signal provenant du port antenne vers le
récepteur (RX). Les pertes d’insertion obtenues sont le cumul des 6 dB théoriques issus de la
commutation, des pertes causées par la réduction de la fenétre de réception ainsi que les
pertes d’insertion des lignes coplanaires et du second switch.
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Figure 11l.7 — Mesure des paramétres S23, S32 du module pour une fréquence de commutation de 20.25
MHz (a) et 33.75 MHz (b).

La figure 1l1.8 présente la mesure effectuée entre le port de transmission et de réception
correspondant a une distance nulle, le port de connexion antenne est en circuit ouvert.
L’isolation est supérieure a 45 dB jusqu’a 3 GHz pour les deux fréquences de commutation.

Transmission TX/RX (MRS min) Transmission TX/RX (MRS min)

&
T
&
T

S21”_Module”Switch
L

S12_Module_Switch
S21_Module_Switch
L
S12_Module_Switch

00 05 1.0 15 20 25 30 35 40 45 50

Fréquence, GHz Fréquence, GHz

(@) (b)

Figure 111.8 — Mesure des paramétres S12, S21 du module pour une distance nulle et pour une fréquence
de commutation de 20.25 MHz (a) et 33.75 MHz (b).

La mesure de transmission dans le cas d’'un écho se situant a la distance du MRS (Mean
Received Signal) maximum est donnée en figure I11.9. Pour cette mesure des cables coaxiaux
en circuit ouvert ont été utilisés pour produire un retard sur le port antenne.

Lors de la mesure du chainage des deux switchs, les pertes d’insertions totales pour une
distance correspondant au MRS maximum sont le cumul des 6 dB théorique, des pertes
d’insertion des deux switchs ainsi que les pertes causées par la réduction de la fenétre de
réception. Les résultats présentés contiennent les pertes apportées par les cables coaxiaux
qui sont employés pour générer le retard (port antenne), ces pertes doivent étre retranchées
aux résultats donnés en figure II1.9.
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Figure 111.9 — Mesure des parameétres S12, S21 du module pour une distance correspondant au MRS
maximum et pour une fréquence de commutation de 20.25 MHz (a) et 33.75 MHz (b).

Finalement, les pertes d’insertion totales ont été évaluées pour une fréquence de 1 GHz a
12.5 dB et 17.5 dB pour une distance correspondant au MRS maximum et pour une fréquence
de commutation de 20.25 MHz et de 33.75 MHz respectivement.

Pour son intégration sur le démonstrateur, le module de commutation doit étre directement
connecté sur I'antenne, cela afin de réduire au maximum la distance module-antenne et pour
optimiser I'absorption du signal provenant de la réflexion de celle-ci (premiers instants). Enfin,
le signal de battement de la voie principale doit étre filtré pour supprimer les fréquences HF
issues de la commutation.

3.1.1.2. Intégration d’une voie de référence pour I’échantillonnage non-uniforme

Pour autoriser l'utilisation de sources VCO large bande bas cout et autoriser un changement
de fréquence de fonctionnement du radar et/ou un changement de la source, la méthode de
correction analogique de non-linéarité a été intégrée sur le démonstrateur radar. Cette
méthode nécessite la génération d’un signal de battement, provenant de la méme source VCO,
sur une voie secondaire (référence). La fréquence de ce signal de battement correspond en
théorie a une cible ponctuelle (retard) et sera utilisée pour numériser le signal de battement
provenant de la voie principale.

L’architecture de la voie de référence est donnée en figure 111.10.
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Figure 111.10 — Architecture de la voie de référence.

\

Pour générer ce signal d’échantillonnage (horloge non-uniforme), une ligne a retard est
utilisée. Dans le but d’obtenir une portée minimum de 7 métres (aller-retour), une ligne a retard
de 20 métres (longueur physique) a été sélectionnée. Une photographie de la ligne a retard
connectorisée est donnée en figure 111.11.

Figure 111.11 — Photographie de la ligne a retard coaxiale connectorisée de 20 métres.

Il s’agit d’'un céble coaxial souple ayant un diametre extérieur (gaine) de 1.33mm, le cable
possede une vélocité de 70% et un poids de 100 grammes. La mesure des parametres S pour
des fréquences variant de 10 MHz a 5 GHz montre une faible dispersion et une atténuation
qui varie entre 2,3 dB et 66 dB sur la bande considérée.

Dans le cadre de la méthode de correction analogique, I'utilisation d’un signal de référence
issu d’une ligne a retard limite la portée du radar. Dans ce cas, la portée maximale du radar
dans l'air est donnée par :

T -C
Roayx = ”’i (m) (I1.1)

Avec R4, la portée maximale (en metres), 7, le retard apporté par la ligne (en secondes)
et c la vitesse de la lumiére (m/s). Le retard apporté par la ligne a été mesuré a 95 ns et permet,
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en respectant le théoréme d’échantillonnage, une portée radar maximale de 7.125 meétres
dans l'air.

Concernant l'architecture de la voie de référence, une amplification RF faible bruit est utilisée
pour compenser une partie des pertes d’'insertion de la ligne. Le signal issu du mélange entre
le Chirp provenant de la source VCO et celui provenant de la ligne a retard doit étre filtré et
mis en forme pour générer le signal d’échantillonnage. Ce traitement est détaillé dans la
section suivante.

Pour connaitre la bande de fréquence occupée par le signal de battement et dimensionner le
filtrage adéquat avant numérisation, les fréquences moyennes d’échantillonnages du signal
d’horloge non-uniforme ont été calculées pour différentes largeurs de bande de fréquence du
radar et durées de Chirp. Ces données sont renseignées dans le tableau Ill.1.

Tableau IIl.1 — Evaluation des fréquences moyennes d’échantillonnages en fonction de la largeur de
bande et de la durée du Chirp.

Largeur de bande
du radar B = 400 MHz B =1GHz B =2 GHz
Durée du Chirp
T =0.5ms 76 kHz 190 kHz 380 kHz
T=1ms 38 kHz 95 kHz 190 kHz
T=2ms 19 kHz 47.5 kHz 95 kHz
T =4ms 9.5 kHz 23.75 kHz 47.5 kHz

Pour adapter la bande de fréquence occupée par le signal de battement en fonction de la
bande de fréquence du radar, une configuration de la durée du Chirp est souhaitable. Les
durées du Chirp en fonction de la largeur de la bande de fonctionnement du démonstrateur
qui ont été sélectionnées sont donnés en gras dans le tableau Ill.1. Considérant les différentes
fréquences d’échantillonnage, la bande de fréquence du signal de battement sera limitée au
minimum a 20 kHz pour respecter la condition de Nyquist-Shannon avant la numérisation.

3.1.1.3. Développement d’une carte de gestion et d’acquisition du signal

Pour réaliser les traitements analogiques, I'acquisition du signal de battement et le pilotage
des différentes fonctionnalités du radar, une carte intégrée a été développée. Elle contient les
différents filtrages analogiques, le convertisseur analogique-numérique (ADC), un générateur
de rampe de tension et est munie d’'un microcontréleur pour le pilotage de ces fonctionnalités.

La voie analogique dédiée a I'acquisition du signal de battement de la voie principale, montrée
en figure 111.12, est composée des éléments suivants :

e Un filtrage passe haut actif du second ordre et de fréquence de coupure 400 Hz utilisé
pour réduire les différentes composantes basse fréquence du signal de battement,
dues aux défauts d’isolation du mélangeur.

¢ Un second filtre passe haut d’ordre 1 et de fréquence de coupure 160 Hz utilisé pour
éliminer la composante continue résiduelle provenant du filtrage actif précédent.
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Un amplificateur faible bruit pilotable permettant une sélection de 'amplification du
signal d’un facteur 1, 10, 100 ou 1000. Ce gain programmable permet d’ajuster le
niveau du signal de battement a la plage d’entrée de 'ADC, au besoin. Il est a noter
que le produit gain-bande de I'amplificateur contribue au filtrage des composantes RF
résiduelles et HF issues de la commutation.

Un driver pour ajouter une composante continue et servant a centrer le signal dans la
plage de tension d’entrée de ’ADC (0 a 4.096V).

Un filtre passe bas d’ordre 1 et de fréquence de coupure 15 kHz utilisé pour I'anti-
repliement du spectre.

Signalde __ —> — \ers IADC
battement

brut

- - Gain Gain 1 .
Filtre passe Filtre passe 1-10-100-1000 Driver ADC  Filtre passe bas
haut actif 2nd haut 1er ordre 1er ordre
ordre fe =160 Hz fo =15kHz

f. = 400 Hz

Figure 111.12 — Composition de la voie de traitement analogique principale.

Le dimensionnement de la voie analogique dédiée au traitement de I'horloge non-uniforme,
montrée en figure 111.13, est composée des éléments suivants :

Signal de

brut

Un filtrage passe haut actif du second ordre et de fréquence de coupure 1.8 kHz utilisé
pour réduire les différentes composantes basse fréquence du signal de battement,
dues aux défauts d’isolation du mélangeur.

Un second filtre passe haut d’ordre 1 et de fréquence de coupure 160 Hz utilisé pour
éliminer la composante continue résiduelle provenant du filtrage actif précédent.

Un amplificateur faible bruit pilotable permettant une sélection de I'amplification du
signal d’'un facteur 1, 10, 100 ou 1000. Il est a noter que le produit gain-bande de
I'amplificateur contribue la encore au filtrage des composantes RF résiduelles et HF
issues de la commutation.

Un comparateur de tension utilisé pour générer le signal d’horloge (impulsions) en
fonction des alternances du signal de battement de la voie de référence. Un
potentiometre permet le réglage manuel du seuil.

Un driver utilisé pour adapter la plage de tension issue du comparateur a celle de
I'entrée horloge de 'ADC.

,_ Horloge non-
— / / 5
référence J uniforme
Gain Driver
Filtre passe haut  Filtre passe 1-10-100-1000 Comparateur de v
2nd ordre haut 1" ordre tension

f.=18kHz  f =160Hz

Figure 111.13 — Composition de la voie de traitement analogique de référence (horloge non-uniforme).
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Pour garantir une dynamique de mesure suffisante, le convertisseur analogique-numérique
ADS8381 (Analog Devices) a été sélectionné. Il s’agit d'un ADC ayant 18 bits de résolution et
une fréquence maximum d’échantillonnage de 580 kHz. L’horloge non-uniforme est alors
appliquée sur ’ADC pour numériser le signal de battement utile.

Les échantillons provenant de I'ADC sont ensuite stockés dans une mémoire FIFO (First In
First Out) asynchrone de 4096 échantillons x 18 bits. Cette fonction permet une écriture a
'aide de I'horloge non-uniforme et une lecture aprés stockage par le microcontréleur via un
cadencement uniforme, d’ou I'attribut d’asynchrone (double horloge). L’architecture de la
partie échantillonnage est présentée en figure 111.14. Les données sont par la suite directement
transférées sur un PC ou stockées sur une carte mémoire SD pour une lecture ultérieure.

Horloge non-
uniforme
V

Signal de battement ADC » FFO |e— c
amplifié et filtré H
A
A\ 4
Carte
SD

Figure 111.14 — Montage pour la conversion analogique numérique et le stockage des données.

Concernant la génération du Chirp, deux VCO du fabriquant Crystek ont été sélectionnés pour
effectuer des essais sur le démonstrateur et utilisent une tension de commande de 0 a 12V :
le modéle CVCO55BE-1200-2300 fonctionnant dans la bande de 1 a 2 GHz et le modéle
CVCO55BE-0400-0800 fonctionnant dans la bande de 400 a 800 MHz pour cette plage de
tension de commande.

Pour générer une rampe de fréquence a I'aide du VCO en oscillation libre, un générateur de
rampe de tension linéaire a été développé. Il consiste en un compteur binaire relié a un
convertisseur numeérique-analogique (DAC, Digital to Analog Converter) permettant le
balayage du niveau de tension de sortie de maniére linéaire. L’architecture du générateur de
tension est donnée en figure 111.15.
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Figure 111.15 — Montage du générateur de rampe de tension linéaire.

Une horloge programmable est utilisée pour incrémenter le compteur binaire. La pente de la
rampe de tension (en valeur numeérique) est alors liée a la fréquence de I'horloge f,;;. La durée
de la rampe T pour une pleine échelle du DAC s’écrit :

2MpAC

T =
fclk

(s) (11.2)

Avec np,e la résolution du DAC. Le DAC choisi pour la maquette est le modéele AD5445,
possédant une résolution de 12-bit, permettant ainsi une rampe de tension faiblement
échelonnée et une fréquence d’échantillonnage supérieure a 20MS/s.

La pleine échelle de sortie du DAC est de 12V. L’horloge programmable sélectionnée fournit
une fréquence de 1 kHz a 20 MHz, ce qui permet une durée de rampe en pleine échelle
d’environ 200 ps jusqu'a 4s. Deux commandes supplémentaires sont utilisées par le
microcontrbleur (UC) pour d’'une part, mettre a zéro le compteur, et d’autre part, bloquer le
DAC a la valeur numérique actuelle (a la volée). Cette derniere commande est réalisée au
travers d’'une porte logique (ET) agissant sur I'activation de I'horloge du DAC. La combinaison
de ces commandes permet la génération de rampes de tension configurable en durée et
amplitude.

Figure 111.16 — Maquette du générateur de rampe de tension.

Pour valider le montage du générateur de tension, une maquette de la fonction a été réalisée.
Une photographie de la maquette ainsi qu’'un exemple de mesure d’un signal de sortie sont
donnés en figure 111.16 et 111.17.
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Figure 111.17 — Mesure a l'oscilloscope d’'une rampe de tension générée d’amplitude de 10V et d’une
durée de 4 ms.

Aprés validation, le générateur de rampe de tension ainsi que les voies analogiques sont
intégrés a la carte de traitement. Un apercu de la carte de traitement développée, intégrant les
différentes parties est donné en figure 111.18.

Filtrage et amplification
du signal de battement

——

= \émoire

Filtrage, amplification et
mise en forme du signal
de référence

“3

W
-

rampe de tension ‘®

.

Microcontréleur

Figure 111.18 — Photographie de la carte d’échantillonnage et de gestion intégrant les différentes
fonctionnalités pour la capture du signal de battement et la génération de la rampe de tension.

Enfin, la carte dispose d’une liaison USB et un logiciel d’'interface a été développé pour
configurer les parametres du radar tels que la durée du Chirp, les niveaux de tension de la
rampe ou la configuration du gain des amplificateurs. Le logiciel est utilisé pour effectuer et
sauvegarder des mesures.
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3.1.2. Caractérisation du démonstrateur

3.1.2.1. Simulation du démonstrateur

L’objectif de la simulation du démonstrateur est de déterminer les performances du radar,
notamment en termes de dynamique et de sensibilité. La simulation temporelle des signaux
du démonstrateur est réalisée sous ADS (Advanced Design System).

Un premier dimensionnement de la chaine de réception de la voie principale a été réalisé,
deux amplificateurs faible bruit (LNA) ont été sélectionnés et permettent un gain cumulé de 35
dB. Le gain de I'amplificateur reconfigurable de la voie principale sur la carte de traitement est
fixé a 10. La puissance d’émission est de 10 dBm. Les détails de I'architecture compléte
proposée pour I'implémentation du démonstrateur sont donnés en figure 111.19 et 11.20.

Mélangeur
ZX05-C24-S+

' Signal de
battement
‘ brut

a 15dB

LNA »
7X60-P105LN+  Diviseur de
uissance

Vo0 en ZKPD-SO-S+ Switch 20 dB
oscillation libre ADRF5020
LNA LNA
Rampe de _/ ZX60-83LN-S+ ZX60-P105LN+
tension s .

Diviseur de Switch
puissance ADRF5020
ZAPD-30-S+
500 Mélangeur
ZX05-C24-S+
Antenne Signal d
) e
‘ brut
| Diviseur de
15dB puissance
| ZAPD-30-S+
LNA
ZX60-P105LN+
=95ns —>
_ LNA
Ligne aretard  7y50_p105LN+
Figure 111.19 — Détails de I'architecture RF du démonstrateur.
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Figure 111.20 — Détails de I'architecture BF du démonstrateur (carte d’échantillonnage et de gestion).

Pour évaluer les performances de l'architecture FMCW du démonstrateur, le module de
commutation n’a dans un premier temps pas été inclus dans la simulation. |l s’agit de simuler
les signaux de battement obtenus pour différents niveaux d’atténuation afin de déterminer la
capacité du radar a détecter des échos faibles (atténuation du canal). Des données de
caractérisation des composants ont été utilisées. Ces données proviennent de mesures en
parametres S (fichiers « Touchstone ») ou de modélisations. La dynamique de réception
(ADC) est également simulée.

Un exemple de simulations de I'architecture est donné en figure 111.21, il s’agit de la réponse
du radar pour une cible ponctuelle placée a 1 métre de celui-ci avec une atténuation (canal)
de 90 dB. La bande de fréquence du radar est configurée de 1 & 2 GHz (CVCO55BE-1200-
2300) et la durée du Chirp de 2 ms. Pour montrer 'impact de I'isolation du mélangeur sur la
mesure, deux simulations ont été effectuées, 'une avec un mélange idéal, I'autre avec les
niveaux d’isolation provenant des données de caractérisation du mélangeur ZX06-C24-S+
(Mini-Circuits).
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Figure 11l.21 — Réponse simulée pour une cible ponctuelle placée a 1 métre du radar avec une
atténuation de 90 dB, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de 2 ms.

L’architecture homodyne du radar FMCW a I'avantage d’étre peu couteuse et simple a mettre
en ceuvre. Cependant, la faible isolation (vis-a-vis de la dynamique de mesure du radar) entre
les accés du mélangeur générent un fort signal DC ou quasi-DC (effet appelé self-mixing)
[JANKIRAMANZ2018]. Ce signal, également appelé signal de fuite, apparait sur la réponse du
radar et est susceptible de limiter la dynamique de mesure et de masquer les cibles les plus
faibles [ZHAOLONG2008]. Cet effet est d’autant plus visible pour un tracé avec un fenétrage
rectangulaire.

Pour évaluer les performances de l'architecture du démonstrateur, un retard unique (cible
ponctuelle) ainsi que plusieurs niveaux d’atténuation ont été simulés entre le port d’émission
et de réception du radar. Les signaux de battement simulés, en sortie de 'ADC, sont donnés
en figure 111.22.
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Signaux de battement simulés
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Figure 111.22 — Signaux de battement simulés pour une cible ponctuelle placée a 1 metre du radar avec
plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de 2
ms.

Les réponses obtenues par les opérations de FFT (Fast Fourier Transform) sont données
figure 111.23. Ces réponses ont été normalisées par rapport au niveau maximum des spectres,
obtenu pour une atténuation de 40 dB. Deux phénoménes sont visibles sur les signaux de
battement simulés. Le premier concerne I'écrétage (Clipping) du signal de battement pour une
atténuation de 40 dB, introduisant des fréquences supplémentaires sur la réponse et
témoignant d’une premiére limite (dynamique ADC). Le second effet concerne le masquage
de la dynamique de mesure du radar causé par les isolations du mélangeur.
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Figure 111.23 — Réponses simulées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1 métre du radar avec
plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de 2

ms.

Comme le montrent les simulations en figure 111.23, & partir de 90 dB, la réponse de la cible au
radar est indissociable du signal de fuite du mélangeur.

Pour améliorer la dynamique du récepteur, une stratégie de calibration a été mise en place. Il
s’agit de mesurer le signal de battement issu du mélangeur lorsque les voies de transmission
et de réception du radar sont chargées. Pour cela, une charge de 50 Ohms est utilisée (VSWR
de 1.20:1). La configuration de I'architecture est donnée en figure 11.24 et le signal issu de la

mesure a vide est donné en figure 111.25.
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Figure 111.24 — Configuration de I'architecture simulée pour la calibration.
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Figure 111.25 — Signal de battement (a) et réponse (dB) (b) simulés provenant des fuites du mélangeur

(dB) pour une mesure a vide, avec une bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp
de 2 ms.

#10%

Le signal de battement numeérisé provenant de la mesure a vide est alors enregistré. Ce signal
est ensuite retranché aux mesures du radar soit :

Vi(®) = Vies;(®) — Vear (©) (11.3)

Avec V;(t) le signal de battement issu de la calibration, V4, (t) le signal de battement mesuré
a vide et Vygs, (t) le signal de battement issu de la mesure avec cibles. Les réponses simulées

avec la calibration sont données en figure 111.26.
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Réponses simulées avec calibration
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Figure 111.26 — Réponses simulées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1 métre du radar
avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de
2ms.

En dehors de l'influence du choix du fenétrage lors du tracé du spectre il est possible de
constater pour un fenétrage rectangulaire que la dynamique, lorsque le niveau de la cible est
faible, n’est plus masquée par le signal issu du mélangeur.

Par ailleurs, du fait de la dynamique de mesure importante et de la courte portée du radar, le
choix du fenétrage est délicat. En effet, lorsqu’un écho de niveau élevé est détecté, les cibles
plus faibles, adjacentes, peuvent étre difficiles a détecter. Dans ce cas, il est possible d’avoir
recourt a un fenétrage réduisant les lobes secondaires, au détriment de la résolution.

La procédure de la calibration a également été simulée pour la bande de fréquence de 400 a
800 MHz (CVCO55BE-0400-0800). La durée du Chirp a été configurée a 1 ms pour respecter
la plage de fréquence du signal de battement (Nyquist). Les réponses brutes et calibrées sont
données en figure 111.27 et 111.28.
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Figure 111.27 — Réponses simulées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1 métre du radar avec
plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une durée Chirp de
1 ms.
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Figure 111.28 — Réponses simulées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1 metre du radar
avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une durée
Chirp de 1 ms.

Une synthése de la dynamique de récepteur ainsi que la valeur d’atténuation maximale
acceptée entre le port de transmission et de réception du radar sont données en tableau 111.2.
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Tableau IIl.2 — Synthése des
calibration.

niveaux de dynamique simulés et attendus pour le démonstrateur avec

Dynamique du Dynamique
Configuration récepteur (Atténuation maximum Sensibilité
(ADC) du canal, SNR =10)
VCO 1-2 GHz, sans 80 dB 110 dB -100 dBm
switchs
V€O 400-800 MHz, sans 75 dB 110 dB -100 dBm
switchs

Pour observer l'impact du module de commutation sur les mesures du démonstrateur, une
simulation d’'image B-SCAN a été faite en intégrant le module de commutation a I'architecture
et en utilisant les deux fréquences de commutation précédemment fixées (20.25 MHz et 33.75
MHz). Avec cette configuration, le signal de calibration est obtenu lorsque le port antenne du
module de commutation est chargé, avec une longueur électrique courte (MRS minimum)
comme illustré en figure 111.29.

Mélangeur
ZX05-C24-S+

' Signal de
battement
‘ brut

a 15dB

LNA y
ZX60-P105LN+ Diviseur de
uissance
ZzPD -30-S+ Switch 20dB
ADRF5020
LNA LNA

ZX60-83LN-S+ ZX60-P105LN+

VCO en
oscillation libre

Rampe de _/
tension

Diviseur de
puissance
ZAPD-30-S+

Switch
ADRF5020

50Q 500 Mélangeur

ZX05-C24-S+

' Signal de
référence
‘ brut

TX/RX

Diviseur de
puissance
ZAPD-30-S+

LNA
ZX60-P105LN+
=95ns [—|

- LNA
Ligne aretard  7y50_p105LN+

I 15dB

Figure 111.29 — Configuration de I'architecture pour la mesure du signal de calibration avec le module de
commutation.

Les résultats de simulation de I'architecture du démonstrateur pour une imagerie GPR sont
donnés en figure 111.30. Plusieurs configurations ont été définies, la premieére concerne
I'imagerie obtenue pour I'architecture du démonstrateur sans le module de commutation (cas
idéal), les deux derniéres sont les résultats de simulation avec module de commutation pour
une fréquence de 20.25 MHz et de 33.75 MHz. La bande de fréquence du radar est configurée
de 1 a 2 GHz et la durée Chirp est de 2 ms. Le décalage du second switch sur le module de
commutation est configuré a 4 ns.
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Figure 111.30 — B-SCAN simulés et calibrés, scene configurée (a), résultats sans le module de
commutation (b), avec module de commutation pour une fréquence de commutation de 20.25 MHz (c)
et 33.75 MHz (d). La bande de fréquence du radar est configurée de 1 a 2 GHz et la durée Chirp est de
2 ms. Le décalage du second switch sur le module de commutation est configuré a 4 ns.

Sur les images obtenues avec le module de commutation il est possible d’'observer la zone
aveugle en début de portée (4 ns), permettant une atténuation du coefficient de réflexion de
'antenne. Dans cet exemple, les cibles apparaissent avec un plus fort niveau que I'écho du
sol qui est alors atténué et difficilement repérable sur les images.

Toutefois, certains résidus provenant de la réflexion de I'antenne sont présents sur les images
et sont provoqués par le coefficient de réflexion de I'antenne, observables a 6 et 12 ns
notamment. De plus, les échos causés par les ondes stationnaires entre les composants RF
entrainent une dégradation de la qualité des imageries.

La simulation de I'architecture a permis I'évaluation des performances et la validation du choix
des composants pour 'implémentation d’'un démonstrateur. Une méthode de calibration a été
mise en place pour améliorer la dynamigue de mesure. La section suivante présente le
montage et la caractérisation du démonstrateur.
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3.1.2.2. Présentation du démonstrateur assemblé

Pour effectuer des essais sur l'architecture du radar, les différentes parties du démonstrateur
présentées dans les précédentes sections ont été assemblées. L'antenne utilisée pour le
démonstrateur est 'antenne K [GODARD2008], fonctionnant dans la bande de 300 MHz a 3
GHz. Le module de commutation est placé directement a I'arriére de I'antenne et est déporté
du reste de I'architecture a I'aide de cable coaxiaux souples. Pour plus de compacité, la ligne
a retard coaxiale a été bobinée et les différents composants et cartes du radar ont été fixés
sur deux panneaux au format A4 pour faciliter 'accés. La partie RF, comprenant les
amplificateurs, diviseurs de puissance, mélangeurs et la ligne a retard, a été fixée sur le
panneau du dessus. La carte d’échantillonnage ainsi que les alimentations ont été fixées sur
la partie inférieure.

Le démonstrateur est équipé de batteries lithium-ion rechargeables et la consommation totale
du radar s’éléve a moins de 10 Watts. Une photographie du démonstrateur assemblé est
donnée en figure 111.31.
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oscillation libre

Y. Ligne a retard
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Antenne K
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Carte d’échantillonnage
et de gestion

Figure 111.31 — Photographie du démonstrateur assemblé.

3.1.2.3. Mesure de la dynamique du démonstrateur

Des mesures de la dynamique et de la sensibilité du démonstrateur ont été réalisées. Pour
cela, plusieurs valeurs d’atténuation ont été fixées entre le port d’émission et de réception du
radar a l'aide d’un jeu d’atténuateurs RF. Comme proposé dans la section précédente pour
les simulations, la mesure du signal de battement causé par l'isolation du mélangeur est
réalisée pour effectuer une calibration sur les mesures.

Un cable RF est utilisé pour provoquer un retard de 9 ns et permet de générer un signal de
battement correspondant a une cible ponctuelle placée a 1.35 meétres du radar. Deux
configurations de fréquence ont été employées a I'aide des deux VCO :

e Bande de 1 a 2 GHz (CVCO55BE-1200-2300, Crystek), avec une durée Chirp de 2
ms.
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e Bande de 400 & 800 MHz (CVCO55BE-0400-0800, Crystek), avec une durée Chirp de
1 ms.

Pour chacune des mesures une acquisition est réalisée, les données issues de 'ADC sont
stockées dans la mémoire FIFO et transmises a I'ordinateur a l'aide de la communication série
(USB). Le signal de battement mesuré a vide (calibration) et son spectre sont donnés en figure
111.32 pour la premiére bande de fréquence.

Signal de fuite Spectre du signal de fuite

0.08 T T T T T 0 T

-20 1
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Figure 111.32 — Signal de calibration (a) et réponse (dB) (b) mesurés provenant des fuites du mélangeur
(dB) avec une bande de fréquence du radar de 1 & 2 GHz et une durée Chirp de 2 ms.

La comparaison des spectres du signal de battement a vide simulé et mesuré montre une
bonne concordance.

Les signaux de battement bruts mesurés pour chaque niveau d’atténuation sont donnés en
figure 111.33.
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Figure 111.33 — Signaux de battement mesurés pour une cible ponctuelle placée a 1.35 metres du radar
avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de

2 ms.

Les réponses brutes mesurées pour chaque niveau d’atténuation sont données en figure 111.34.
Les signaux calibrés sont donnés en figure 111.35.
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Figure 111.34 — Réponses mesurées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1.35 métres du radar avec
plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée Chirp de 2

ms.
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Spectres des signaux mesurés(cibles et atténuateurs) avec calibration
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Figure 111.35 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1.35 métres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée
Chirp de 2 ms.

Les résultats présentés en figure 111.35 montrent I'intérét de la calibration notamment pour la
détection de la cible avec une atténuation de 100 dB, alors initialement confondue dans le
signal provenant des défauts d’isolation du mélangeur.

Ces mesures ont également été réalisées pour la bande de fréquence de 400 a 800 MHz. Le
signal de battement mesuré a vide (calibration) et son spectre sont donnés en figure 111.36 pour
cette bande de fréquence.
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Figure 111.36 — Signal de calibration (a) et réponse (dB) (b) mesurés provenant des fuites du mélangeur
(dB) avec une bande de fréquence du radar de 400 & 800 MHz et une durée Chirp de 1 ms.

Les signaux de battement bruts mesurés pour chaque niveau d’atténuation sont donnés en
figure 111.37.
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Figure 111.37 — Signaux de battement mesurés pour une cible ponctuelle placée a 1.35 métres du radar

avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une durée
Chirp de 1 ms.

Les réponses brutes et calibrées mesurées pour chaque niveau d’atténuation sont données
en figure 111.38 et 111.39 respectivement.
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Figure 111.38 — Réponses mesurées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1.35 métres du radar avec

plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une durée Chirp de
1 ms.
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Spectres des signaux mesurés(cibles et atténuateurs) avec calibration
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Figure 111.39 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 1.35 métres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une
durée Chirp de 1 ms.

Par la suite, des mesures ont été réalisées avec le module de commutation pour les deux VCO
et pour deux fréquences de commutation : 20.25 MHz (MRS maximum a 3.7 métres) et 33.75
MHz (MRS maximum a 2.2 metres). Le retard pour le pilotage du second switch est de 4 ns.

Les réponses calibrées mesurées dans la bande 1 a 2 GHz pour chaque niveau d’atténuation

sont données en figure 111.40 et I11.41 pour une fréquence de commutation de 20.25 MHz et de
33.75 MHz respectivement.
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Figure 111.40 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 3.7 métres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée
Chirp de 2 ms.
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Figure 111.41 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 2.2 meétres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 1 a 2 GHz et une durée
Chirp de 2 ms.

Les figures 111.42 et 111.43 correspondent aux mesures dans la bande 400 & 800 MHz pour une
fréquence de commutation de 20.25 MHz et de 33.75 MHz également.
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Spectres des signaux mesurés(cibles et atténuateurs) avec calibration
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Figure 111.42 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 3.7 métres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une
durée Chirp de 1 ms.
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Figure 111.43 — Réponses mesurées et calibrées (dB) pour une cible ponctuelle placée a 2.2 métres du
radar avec plusieurs niveaux d’atténuation, bande de fréquence du radar de 400 a 800 MHz et une
durée Chirp de 1 ms.

Une synthése de la dynamique de récepteur ainsi que la valeur d’atténuation maximale
acceptée entre le port de transmission et de réception du radar mesurés sont donnés en
tableau 111.3 pour différentes configurations du démonstrateur.
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Tableau 1ll.3 — Synthese des niveaux de dynamique mesurés du démonstrateur avec calibration.

Dynamique du Dynamique
Configuration récepteur (Atténuation maximum Sensibilité
(ADC) du canal, SNR = 10)
VCO 1-2 GHz, sans 75 dB 110 dB -110 dBm
switchs
V€O 400-800 MHz, sans 70 dB 105 dB -105 dBm
switchs
VCO 1-2 GHz, avec
switchs, 20.25 MHz, MRS 65 dB 85 dB -85 dBm
maximum
VCO 1-2 GHz, avec
switchs, 33.75 MHz, MRS 65 dB 85 dB -85 dBm
maximum
VCO 400-800 MHz, avec
switchs, 33.75 MHz, MRS 60 dB 80 dB -80 dBm
maximum
VCO 400-800 MHz, avec
switchs, 20.25 MHz, MRS 60 dB 80 dB -80 dBm
maximum

Lors des essais en dynamiques proposés, certains échos apparaissent avec une fréquence
supérieure a celle de la cible sur les réponses. Cet effet est observable car plusieurs cébles
RF ont été chainés pour réaliser différentes longueurs électriques et ces échos sont causés
par des réflexions sur les différentes interfaces. D’autres sont causés par les ondes
stationnaires dans les cables reliant le module de commutation au reste de la chaine du radar.
Pour optimiser I'architecture du radar, la réduction des interfaces et des longueurs de cables
RF dans la chaine est indispensable pour éviter ces échos.

Par ailleurs, il est a noter que si des longueurs électriques sont présentes dans I'architecture
du radar, provoquant un déphasage supplémentaire entre le Chirp émis et recu, un décalage
des fréquences de battement sera visible sur les signaux mesurés. Ce décalage doit étre pris
en compte sur les réponses mesurées lors de I'analyse en distance des réponses.

Pour conclure, les pertes d’insertion du module de commutation sont supérieures a celles
attendues et sont notamment causées par le substrat FR4 utilisé, entrainant une perte de
sensibilité. Cependant, les niveaux de dynamique sont conformes a la simulation et les
performances se rapprochent des niveaux attendus pour le démonstrateur, permettant des
expérimentations terrains. Toutefois, le gain en réception peut étre augmenté pour compenser
les pertes du module de commutation et augmenter la sensibilité du radar. Les forts signaux
provenant du coefficient de réflexion de I'antenne ou de I'écho du sol étant atténués (zone
aveugle).

3.2. Expérimentations sur sites

Afin de réaliser des expérimentations pour la détection et 'imagerie d’objets enfouis sur sites,
le démonstrateur a été installé sur un chariot a roues. L’architecture du radar a été fixée sur le
dessus du chariot. L’antenne K a été fixée sur le devant du chariot et a été dirigée vers le sol.
Le pied de I'antenne a été placé a 30 cm au-dessus du sol, laissant une hauteur libre de 5 cm.
Des absorbants ont été installés autour de I'antenne pour éviter toute influence extérieure sur
les mesures. En effet, durant les expérimentations, nous avons observé que la signature des
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mouvements de I'opérateur derriére le chariot ou des échos provenant d’éléments extérieurs
(murs, objets) étaient susceptibles de masquer les signaux faibles provenant des cibles
enfouies. Cette configuration préalable permet d’obtenir une meilleure directivité, en dépit du
gain, et de réaliser des premiéres expérimentations. Cependant, pour une configuration
optimale, la directivité de I'antenne doit étre importante, ce qui est un défi a ces fréquences et
pour un encombrement raisonnable. Une autre solution consiste a employer une antenne
adaptée spécifiquement pour rayonner dans le sol de permittivité élevée, ce qui n'est pas
compatible avec nos objectifs pour le montage sur drone.

Des photographies du démonstrateur intégré sur le chariot sont données en figure 111.44.

Antenne K avec
absorbants
Antenne K avec
absorbants

Chariot support

\

Figure 111.44 — Photographies du démonstrateur assemblé (sur chariot).

Des expérimentations pour la détection de réseaux enterrés ont été menées sur deux sites
différents et sont présentés dans la suite du chapitre.

3.2.1. Détection d’un réseau enterré sur le site d’INOVEOS

Cette section présente les essais de détection d’'un réseau électrique enterré sur le site de la
société Inoveos située a Brive-la-Gaillarde. Ayant pour objectif la détection et la localisation
du réseau enterré, nous avons procédé a des mesures B-SCAN. Pour cela les réponses en
fréquence des signaux de battement mesurés ont été tracés et combinés durant le
déplacement du chariot. Ces mesures ont été effectuées sur la zone de positionnement
probable du réseau, sa position exacte étant inconnue. Lors des essais, le sol était sec (terre
battue). Des photographies de la zone de prospection du réseau électrique enterré sont
données en figure 111.45.
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Figure 111.45 — Photographies de la zone de présence du réseau électrique estimée (rouge) (a) et du
regard ouvert (b).

Pour la cohérence des mesures, plusieurs trajets ont été effectués a I'aide du démonstrateur.
Pour chacun des trajets la fréquence de commutation a été fixée a 20.25 MHz, la bande de
fonctionnement sélectionnée de 1 & 2 GHz et la durée du Chirp est de 2 ms.

Les trois premiers trajets consistent en une coupe estimée comme perpendiculaire a la zone
de prospection du réseau et la derniere concerne une tentative de suivi du réseau. Les trajets
N°1 a N°4 et imageries B-SCAN sont données pour chaque essais en figure 111.46, 111.47, 111.48
et 111.49.

B-SCAN

Temps (ns)

0 0.5 1 1.5 2 25 3
Position (m)

@) (b)

Figure 111.46 — Photographie du trajet N°1 du démonstrateur (a) et mesure B-SCAN associée avec
calibration.

a Y

La premiére mesure consiste a construire une image B-SCAN a l'aide de mesures
successives, configurées sur le logiciel. Le démonstrateur n’étant pas présentement muni de
dispositif de mesure de positionnement, les différents scans ont été fusionnés sur I'image, en
respect avec la longueur du déplacement effectué. Le déplacement du chariot a été effectué,
autant que possible, avec une vitesse constante.

L’'image obtenue permet de localiser le réseau a 2.3 métres du point de départ. L’écho détecté
se situe a 10 ns sur la réponse temporelle. Comme visible sur la figure 111.46 (b), les imageries
obtenues lors de ces tests ne comportent pas d’hyperboles de migration, cet effet est causé
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par les absorbants utilisés pour supprimer des échos parasites extérieurs dans cette
configuration, qui influent fortement sur la directivit¢ de I'antenne et limitent la zone
d’observation a la verticale du radar.

B-SCAN

0 0.5 1 1.5 2 2.5 3
Position (m)

(@) (b)

Figure 111.47 — Photographie du trajet N°2 du démonstrateur (a) et mesure B-SCAN associée avec
calibration.

Sur la mesure donnée par le trajet N°2, le résultat obtenu semble indiquer que la coupe du
réseau par la trajectoire du chariot n’a pas été effectuée perpendiculairement. De plus, le
réseau semble étre plus profond (12 ns).

B-SCAN
0 3
5
25
10
15 2
@
£ 20 _
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40
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Position (m)
(a) (b)

Figure 111.48 — Photographie du trajet N°3 du démonstrateur (a) et mesure B-SCAN associée avec
calibration.

L’image obtenue pour le trajet N°3 permet de localiser le réseau a 1.6 métres du point de
départ. L’écho détecté se situe a 12 ns sur la réponse temporelle.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 198
Licence CC BY-NC-ND 3.0
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Figure 111.49 — Photographie du trajet N°4 du démonstrateur (a) et mesure B-SCAN associée avec
calibration.

Il est possible d’observer sur la figure 111.49 (b) que le réseau se rapproche de la surface en
direction du batiment. La mesure donnée par le trajet N°2 et 'absence de signal sur la distance
de 1.5 a 2 meétres pour I'essai du trajet N°4 indiquent que le réseau n’est pas complétement
rectiligne.

3.2.2. Détection de réseaux enterrés sur le site de la ZADEPRE

Pour plus dinvestigation, des essais supplémentaires ont été menés sur le site de la
ZADEPRE 1 (Zone d'Apprentissage a la Détection et au Positionnement des Réseaux
Enterrés) [ZADEPRE_1] situé au lycée Pierre Caraminot a Egletons. Ce site a été développé
pour donner suite a [I'évolution des réglementations des travaux publics de 2012
[CSD_DT _DICT_WEB] et pour permettre une meilleure formation a la localisation des
réseaux. |l s’agit en effet de proposer aux professionnels et étudiants une plateforme de
formation avec une configuration terrain des réseaux se rapprochant le plus possible de
situations réelles. Depuis son inauguration en octobre 2012, cet outil a été sollicité par de
nombreuses entreprises pour I'utilisation de dispositifs de détection électromagnétique ou de
géoradar.

Le plan multi-réseaux du site de la ZADEPRE 1 est donné en figure 111.50.
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Figure 111.50 — Plan multi-réseaux de la ZADEPRE 1.

Deux zones d’expérimentations ont été sélectionnées sur le site et plusieurs configurations et
trajets du démonstrateur sont présentées. En effet, plusieurs essais ont été réalisés sur
chacune des zones, les différents trajets du démonstrateur ont été renseignés en figure 111.51
pour la premiére zone. Les différents trajets du démonstrateur sont repérés de A a E.

Scec——
ICTA diam 90 mm

B8

Figure 111.51 — Configuration des trajets du démonstrateur sur la ZADEPRE pour la premiére zone
d’expérimentation.

Les essais effectués sur la premiére zone consistent en la détection d’'un réseau électrique. Il
s’agit d’'une gaine ICTA (Isolant Cintrable Transversalement Annelé) de 90 mm de diameétre
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contenant des cablages électriques. Pour cela, des mesures B-SCAN ont été réalisées avec
déplacement du démonstrateur sur 'enrobé ou sur les espaces verts (terre) afin de croiser le
réseau. Des photographies du regard et du démonstrateur sur le site sont données en figure
11.52.

(b)
Figure 111.52 — Photographies de la zone de prospection, regard ouvert (a) et zone d’essai parcourue
par le démonstrateur avec une estimation de la position du réseau (b).

Pour les essais notés A, B, C, D et F sur la figure 111.47, la bande de fréquence employée est
de 1 a2 GHz, la durée de Chirp est fixée a 2 ms et la fréquence de commutation a 20.25 MHz.
Pour 'essai E, la fréquence de commutation a été configurée a 33.75 MHz. Pour chacun des
essais, les signaux de mesure bruts et calibrés sont donnés. La mesure B-SCAN pour I'essai
A est donnée en figure 111.53.

B-SCAN

Temps (ns)
P
|FFT|
Temps (ns)

0 0.5 1 1.5 2 25 3 0 0.5 1 1.5 2 25 3
Position (m) Position (m)

Essai A (a) Essai A avec calibration (b)
Figure 111.53 — Mesures B-SCAN de I'essai A brute (a) et avec calibration (b).

Il est possible d’observer la signature du réseau situé a 2 metres et détecté a 14 ns sur la
réponse. Pour bien différentier le réseau, un autre essai a été effectué sur un trajet adjacent
sur 'enrobé et sur une distance plus courte (50 cm). Cette mesure est donnée en figure 111.54.
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B-SCAN
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Essai B (a) Essai B avec calibration (b)

Figure 111.54 — Mesures B-SCAN de I'essai B brute (a) et avec calibration (b).

Tout comme la mesure précédente, la signature du réseau est située a 2 métres et est détecté
a 14 ns sur la réponse. Une troisieme mesure a été réalisée aux limites de I'espace vert, cette
mesure est donnée en figure [11.55.

3 o B-SCAN .
5
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)
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0.5 0.5
40
0 0
1.4 1.6 1.8 2 2.2 2.4 14 1.6 1.8 2 22 24
Position (m) Position (m)
Essai C (c) Essai C avec calibration (d)

Figure 111.55 — Mesures B-SCAN de I'essai C brute (a) et avec calibration (b).

Pour changer les propriétés du sol, 'essai D a été réalisé sur la terre (espaces verts) pour la
détection de ce méme réseau, cet essai est présenté en figure 111.56.
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Figure 111.56 — Mesures B-SCAN de I'essai D brute (a) et avec calibration (b).

Pour cet essai, le réseau est difficilement détectable sur I'imagerie, le sol étant humide lors
des mesures. Pour l'essai E la fréquence de commutation a été fixée a 33.75 MHz. Le
démonstrateur est déplacé sur I'enrobé et effectue le méme trajet que pour I'essai C.

0 Q-SCAN ) . 6 B-SCAN 6
5 5
4 4
B - B _
g8 sk 2 sk
£ - £ -
@ @
2 2
1 1
0 0
1.4 1.6 1.8 2 22 24 1.4 1.6 1.8 2 22 24
Position (m) Position (m)
Essai E (a) Essai E avec calibration (b)

Figure 111.57 — Mesures B-SCAN de I'essai E brute (a) et avec calibration (b).

Avec cette configuration, la fenétre de détection du radar étant réduite, le réseau n’apparait
pas sur les mesures.

Pour la seconde zone d’expérimentation, la bande de fréquence du démonstrateur a été
configurée de 400 a 800 MHz, la durée du Chirp est fixée a 1 ms et la fréquence de
commutation a 20.25 MHz. Les différents trajets du démonstrateur sur la seconde zone ont
été renseignés en figure 111.58.
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Figure 111.58 — Configuration des trajets du démonstrateur sur la ZADEPRE pour la seconde zone
d’expérimentation.

Le réseau de gaz, représenté en jaune sur la figure 111.58 est un tube en PE (polyéthyléne) de
6.3 cm de diamétre. Le réseau électriqgue est de la méme nature que celui de la zone
précédente. La mesure B-SCAN pour 'essai F est donnée en figure 111.59.
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Figure 111.59 — Mesures B-SCAN de I'essai F brute (a) et avec calibration (b).

Un écho est visible 1m et 11 ns sur I'imagerie et coincide a la position du réseau de gaz.
Cependant, le réseau électrique est difficilement repérable sur les images. Un second essai a
été réalisé sur une distance plus courte au-dessus du réseau de gaz. Le résultat de la mesure
G est donné en figure 111.60.
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Figure 111.60 — Mesures B-SCAN de I'essai G brute (a) et avec calibration (b).

Malgré la méme signature apparente sur le second essai, une forte incertitude quant a la
détection des réseaux est mise en évidence dans la bande 400 a 800 MHz. En effet, certaines
difficultés ont été rencontrées pour l'analyse des résultats dans cette bande. De plus, la
signature qui apparait a 1 métre sur 'imagerie peut étre tout autant causée un changement de
la nature du sol aux alentours du réseau que par son interface.

Les mesures effectuées sur le site de la ZADEPRE ont permis d’évaluer le démonstrateur.
Certaines configurations ont mis en évidence l'influence de la nature du sol et I'importance du
choix de la fréquence de commutation en fonction de la configuration de la mesure et de la
profondeur d’'investigation. La méthode de correction de la non-linéarité du VCO proposée a
permis l'utilisation de sources VCO large bande et la possibilité de les interchanger.

3.3. Axes d’amélioration du démonstrateur

Cette section est consacrée aux axes d’amélioration du démonstrateur. Pour donner suite aux
caractérisations et aux différentes mesures effectuées avec le démonstrateur, les différents
aspects pour I'optimisation de I'architecture du radar sont abordés ainsi que les perspectives
pour le montage sur drone.

3.3.1. Optimisation des performances du radar

Pour implémenter le démonstrateur, des composants connectorisés provenant de I'industrie
ont été utilisés et ont été reliés par des adaptateurs ou cables coaxiaux. Cette configuration
n’est pas optimale car elle génére des réflexions parasites entre les composants et notamment
entre le module de commutation et le reste de la chaine du radar (antenne déportée). Aussi,
l'intégration de I'architecture, telle que sur une carte dédiée a la partie RF peut autoriser une
réduction des longueurs électriques et réduire 'impact des réflexions et ondes stationnaires
sur les signaux de mesure obtenus. En ce sens, une étude supplémentaire est souhaitable
pour l'intégration de la chaine RF du radar sur carte et permettre, par la méme occasion une
réduction de 'encombrement et du poids.

Un autre aspect concerne l'optimisation du module de commutation. En effet, les pertes

Y

apportées par le module actuel sont supérieures a celles attendues et sont notamment
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provoquées par le substrat utilisé. Une fabrication du module sur un substrat adapté aux
hautes fréquences permettra de réduire les pertes d’insertion.

Enfin, le convertisseur analogique-numérique ADC actuellement utilisé possede 18 bits de
résolution, un convertisseur ayant une meilleure résolution peut étre utilisé pour une plus
grande dynamigue de mesure ce qui est atteignable compte tenu de la bande de fréquence
du signal de battement maintenue comme inférieure a 1 MHz a l'aide de la sélection de la
durée du Chirp.

3.3.2. Perspectives pour le montage sur drone

Pour effectuer des premiéres mesures, le démonstrateur a été installé sur un chariot.
L’antenne a été positionnée a quelques centimétres du sol (30 cm du pied de I'antenne) et des
absorbants ont été employés pour réduire les rayonnements de I'antenne et éviter la signature
des éléments extérieurs (personnes, murs). En effet, cet effet étant 'une des principales
problématiques rencontrées dans les expérimentations. Toutefois, des essais
supplémentaires doivent étre menés pour une hauteur d’antenne plus importante. En effet, les
paramétres du démonstrateur tels que le choix de la fréquence de commutation ou du retard
pour le second switch peuvent étre optimisés. La fréquence de commutation pourra étre plus
basse pour une hauteur du systéme antennaire plus importante, autorisant notamment une
optimisation de la fenétre de réception ou la réduction de I'écho du sol.

Le systéme antennaire est un élément clé du systéme d’'imagerie. Lors des mesures avec le
démonstrateur nous avons observé que les tracés B-SCAN ne comportaient pas d’hyperboles
de migration, cet effet est d0 a la directivité de 'antenne (absorbants). Une réelle interrogation
réside dans le choix de la directivité de I'antenne. Cette interrogation doit étre levée a 'aide de
mesures pour différentes hauteurs ou types d’antenne. L’architecture du démonstrateur
permet une reconfiguration de la bande de fréquence utilisée et permet un changement facile
de I'antenne. De plus, la directivité de I'antenne a choisir dépend également du contexte de
mesure et de la configuration de la zone de prospection. L'utilisation du radar en hauteur et
dans une configuration complexe (murs aux alentours, végétation, signatures hors sol) est un
défi.

D’autres expérimentations doivent étre menées et concernent la détection d’objets faiblement
enfouis tels que les mines, mais aussi le changement de visée du systéme antennaire pour
d’autres applications telles que la détection a travers les murs. Par ailleurs, les données de
positionnement, provenant d'un module GPS et d’'une station RTK, doivent étre employées
pour I'analyse et le géoréférencement des mesures.
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Chapitre IV. Augmentation de la résolution en distance d’un radar FMCW

4.1. Outils pour I'analyse spectrale et 'augmentation de la résolution en distance du
radar FMCW

Les performances d’'un systéme géoradar sont soumises a un compromis bien connu : celui
de la résolution en distance et de la profondeur de pénétration. En effet, la nature du milieu
sondé (sol) limite la propagation des hautes fréquences et donc I'emploi de larges bandes de
fréquence (absolues) permettant une bonne résolution en distance.

Augmenter la résolution en distance d’'un radar, sans pour autant augmenter la largeur de
bande de fonctionnement est une perspective intéressante. La résolution en distance d’un
radar FMCW, est étroitement reliée a la méthode d’analyse spectrale du signal de battement
et, si elle est améliorée, peut permettre une meilleure détection des cibles et une imagerie plus
précise.

Plusieurs solutions et méthodes ont été utilisées sur les signaux radar FMCW pour
'augmentation de la résolution et ont fait I'objet de recherches. Par exemple, une extrapolation
du signal de battement issu de deux bandes de fréquence différentes a été réalisée dans
[ZHONG2009], permettant une intégration du signal sur un temps plus long et ainsi une
meilleure résolution spectrale [CUOMO1999]. Une extrapolation a été réalisée pour un radar
polarimétrique FMCW en bande W en utilisant un modéle de prédiction linéaire [SUWA2003].
Plus récemment, une augmentation d’un facteur 3 de la résolution d’'un radar FMCW pour le
sondage de Mars a été obtenue. Cette méthode employant également un modeéle de prédiction
linéaire autorégressif [RAGUS02018] [PIAZZ02019]. Une autre application concerne la
mesure dimensionnelle de structures diélectriques a l'aide d’un radar FMCW associant
I'algorithme de super-résolution MUSIC sur le signal de battement [ABOU-KHOUSA2009] pour
obtenir une meilleure résolution.

La premiere section de ce chapitre est dédiée a I'exploration des outils et méthodes pour
'augmentation de la résolution en distance du radar FMCW et I'application de ces outils au
domaine de l'imagerie GPR. La seconde section porte sur le développement d’'une nouvelle
méthode pour 'augmentation de la résolution basée sur I'utilisation de réseaux de neurones,
outils attachés au domaine du Deep Learning.

4.1.1. Résolution en distance théorique du radar FMCW

La résolution en distance d'un radar est reliée a la largeur de bande de fréquence utilisée.
C
4, = T (m) (IV.1)

Avec c la vitesse de la lumiere (m/s) et B la largeur de bande de fréquence du radar (Hz). Dans
la chaine de traitement du radar FMCW, le signal de battement obtenu, issu du mélange, est
numeérisé. La capacité a distinguer des composantes fréquentielles proches contenues dans
ce signal et générées par les différents temps de trajet sur les cibles, dépend de la technique
d’analyse spectrale mise en ceuvre. Une approche classique pour extraire la réponse
temporelle du radar consiste a utiliser la transformée de Fourier discréte (Discrete Fourier
Transform, DFT) en employant I'algorithme rapide FFT (Fast Fourier Transform). La résolution
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en distance du radar FMCW est alors limitée par la résolution en fréquence de la transformée
de Fourier discrete telle que :

— fech
N

Af (Hz) (IV.2)

Avec 4f la résolution en fréquence du spectre discret obtenu (en Hz), f,.., la fréquence

d’échantillonnage (en Hz) et N le nombre de points. Le nombre de points est rattaché au radar
FMCW par :

N=2-B Tmg (IV.3)

Avec B la largeur de bande du radar (en Hz) et t,,,, le temps aller-retour de I'observation du
radar maximum (en secondes). La fréquence de battement obtenue pour ce temps
d’observation s’écrit :

Bt
fbmax = —Tma" (IvV.4)

Avec f;, . lafréquence de battement maximum (en Hz) et T la durée du Chirp (en secondes).

Comme la fréquence d’échantillonnage doit étre supérieure a deux fois la fréquence de
battement maximum, en utilisant les équations 1V.3 et IV.4, la résolution spectrale de la
transformée s’écrit alors :

2'fb 1
N, = —2max _ — V.5
r m 7 (IV.5)

Les équations 1V.4 et IV.5 montrent que pour une méme durée de Chirp T, 'augmentation ou
la diminution de la bande de fréquence du radar provoque une augmentation ou une réduction
des fréquences de battement. Ces composantes fréquentielles sont analysées avec une
résolution 4, fixe, liée a la largeur de bande du radar.

Comme nous l'avons vu au travers des travaux cités précédemment, plusieurs stratégies
peuvent étre employées pour augmenter la résolution spectrale et améliorer la résolution du
radar sans pour autant augmenter la largeur de bande de fréquence rayonnée. L’'une d’elle
consiste a utiliser un algorithme d’estimation spectrale, différent de la FFT, et qualifié de
« haute-résolution » [BOUCHARD1994] [STOICA2005].

Une autre stratégie consiste a étendre ou prolonger la durée du signal de battement sur un
temps d’intégration supérieur a la durée T du Chirp. Cela a pour but d’augmenter la résolution
en fréquence obtenue lors d’'une analyse spectrale traditionnelle, telle que la FFT. Le signal
de battement est alors étendu dans sa forme temporelle et son évolution est extrapolée. Dans
le cadre de cette stratégie, le signal de battement peut étre approché par une somme de
sinusoides ou chacune des composantes (amplitude, fréquence et phase) correspond a une
réflexion sur une cible ou plus généralement une énergie et un retard :

N
Vp(t) =2An-sin(2-n-fn-t+cpn),te [0,T] (IV.6)

=1
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ou V, représente le niveau du signal de battement, les termes A4,, f, et ¢, représentent
lamplitude, la fréquence et la phase de la composante d’indice n. N est le nombre de
composantes fréquentielles du signal et T la durée du Chirp en secondes.

En réalisant une extension du signal temporel d’'un facteur a > 1, I'expression du signal de
battement devient :

N
Vp(t) = ZAn sin(2-m-fp,-t+¢@,),t €[0,aT] (IvV.7)

i=1

et la résolution en fréquence est alors augmentée lors d’'une analyse spectrale conventionnelle
(FFT) telle que :

4y =— (H2) (V.8)

Avec T la durée du Chirp en secondes et a > 1 le facteur d’extension.
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Figure 1V.1 — Principe de I'extension temporelle d’'un signal composé de trois fréquences.

4.1.2. Analyse spectrale haute-résolution

Pour augmenter la résolution en portée du radar, sans augmenter la largeur de bande utilisée,
il est possible d’avoir recours a I'analyse spectrale appelée haute-résolution ou de super-
résolution, I'objectif étant d’obtenir une résolution fréquentielle supérieure a celle fournie par
la transformée de Fourier discréte.

Le probléeme de I'analyse spectrale [KAY1981] est un sujet ayant fait 'objet de nombreux
travaux et le développement de nombreuses techniques est encore au cceur de la recherche.
On retrouve deux catégories de techniques [STOICA2005] :
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e Meéthodes non-paramétriques : considérées plus robustes, mais moins performantes
en termes de résolution.

o Méthodes paramétriques : nécessitent une connaissance a priori du signal ou une
configuration adaptée, potentiellement plus performantes en termes de résolution.

4.1.2.1. L’algorithme MUSIC (MUIltiple Signal Classification)

Parmi les méthodes paramétriques employées dans le domaine du radar, on retrouve
I'algorithme de haute résolution MUSIC [STOICA2005]. Cet algorithme a été développé pour
I'estimation d’angles d’arrivée pour la localisation de sources radio [SCHMIDT1986].

Cet algorithme réalise la décomposition en valeurs propres (eigenvalue) de la matrice de
covariance pour extraire les vecteurs propres du signal et du bruit, aussi appelés sous-espace
signal et sous-espace bruit. L’estimation spectrale peut alors étre tracé a partir du sous-espace
signal. Un exemple d’utilisation de l'algorithme MUSIC pour I'extraction des composantes
harmoniques d’un signal est donné en figure 1V.2.
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Figure 1V.2 — Exemple de super-résolution d’'un signal multi-composantes de 50 points a l'aide de
I'algorithme MUSIC avec p le nombre d’harmoniques a chercher et M le nombre de vecteurs propres a
utiliser [HAYES1996].
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Dans le cadre de l'algorithme MUSIC, le choix de I'ordre p (sous-espace signal) est délicat.
Considérant un signal de battement comme un signal corrélé sous la forme d’'une somme de
plusieurs composantes sinusoidales, I'application GPR ne permet pas de connaitre a priori le
nombre de composantes contenues dans ce signal. Cest pourquoi les méthodes
paramétriques peuvent alors étre plus difficiles a implémenter pour de I'imagerie radar.

4.1.2.2. L’algorithme EDFT (Extended DFT)

Un autre algorithme, itératif et non-paramétrique, appelé EDFT permet une super-résolution
fréquentielle [LIEPINS2013]. Le principe de cet algorithme consiste a trouver le résultat de la
transformée de Fourier d’un signal analytique qui correspond au signal a analyser. Alors que
la transformée de Fourier discréte conventionnelle compléte le signal par des zéros
(communément appelé Zero-Padding) si le nombre de points du spectre attendu est plus grand
que celui du signal temporel, l'algorithme EDFT compléte ces zéros par des données
extrapolées a partir d’'une transformée de Fourier inverse.
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Figure IV.3 — Exemple de super-résolution d’un signal multi-composantes de 50 points a l'aide de
l'algorithme EDFT avec une extension réalisée d’un facteur de 5.

A linstar des méthodes paramétriques cet algorithme permet une super-résolution sans
nécessiter la connaissance du nombre de composantes du signal analysé. Par ailleurs, des
fonctions pour une implémentation sous Matlab ont été développées et sont disponibles a
l'utilisation [LIEPINS2013]. Un exemple d’analyse spectrale d'un signal temporel utilisant
l'algorithme est donné en figure V.3, le signal temporel étendu a été tracé via une transformée
de Fourier inverse (IFFT) appliquée sur le spectre donné par 'EDFT.

Dans son fonctionnement, I'algorithme EDFT réalise une extension du signal temporel et peut
alors étre percu comme un outil de prédiction pour les signaux périodiques. A ce jour, nous
n’avons pas trouvés de travaux issus de la littérature utilisant cet outil pour 'augmentation de
la résolution du radar FMCW.
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4.1.3. Techniques de prédiction linéaire

La modélisation autorégressive (AR) est une méthode paramétrique pouvant étre utilisée pour
l'analyse spectrale haute résolution [BONACCI2004]. Un modéle autorégressif utilise une
combinaison linéaire de valeurs précédentes d’un signal et un terme aléatoire d’erreur pour se
constituer. Le modéle autorégressif d’un signal peut s’écrire [HYNDMAN2018] :

YVe=CtP1Veo1+ P2Ve o+ P3Vez ot PpYep T & (IV.9)

Avec y, le terme a prédire, c une constante, ¢ les coefficients d’auto-régression, p I'ordre du
modeéle et & représentant un bruit gaussien (terme d’erreur) de variance &2 inconnue.
Toutefois, certaines limitations sont nécessaires pour la constitution d’'un modéle AR, celles-ci
sont liées a I'ordre du modéle et concernent le bornage des coefficients d’auto-régression.

Le spectre de puissance d’'un modéle AR d’ordre p, ou noté AR(p), est donné en fonction de
la fréquence f [BOUCHARD1994] par :
24,

Pyr(f) = V.10
14 0, e o] o

Avec o2 la variance du signal et 4, le pas des échantillons temporels (en secondes). Un
exemple d’analyse spectrale d’un signal multi-composantes utilisant une modélisation AR est

donné en figure 1V.4.
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Figure V.4 — Exemple d’estimation spectrale d’'un signal multi-composantes de 50 points composé de
10 fréquences a l'aide d’'un modele AR (p = 25).

Pour la constitution d’'un modeéle, 'ordre maximum est limité a p = N/2, ou N est le nombre de
points de la suite temporelle. Pour évaluer et fixer 'ordre du modéle en fonction de la forme
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du signal, plusieurs outils sont généralement employés tels que ['autocorrélation et
'autocorrélation partielle [PRENAT2012].
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Figure IV.5 — Exemple d’estimation spectrale d’un signal multi-composantes de 50 points composé de
10 fréquences a l'aide d’'un modeéle AR (p = 10).

La figure V.5 donne un exemple de modélisation pour un ordre sous-estimé, fournissant une
résolution inférieure au traitement FFT.

D’un autre point de vue, la modélisation AR peut étre utilisée difféeremment pour augmenter la
résolution spectrale. En effet, a partir d'un modéle et de ces coefficients, il est possible de
tracer I'évolution d’un signal sur un temps futur. Dans le cadre du radar FMCW, le signal de
battement peut alors étre étendu et une résolution spectrale plus fine est atteignable,
notamment lors d’'une analyse spectrale conventionnelle (FFT) du signal étendu.

Un exemple de super-résolution d’un signal est donné en figure IV.6 en utilisant cette stratégie.
Pour la constitution du modele AR et effectuer la prédiction (forecast), la boite a outils « System
Identification Toolbox » [SIT_MATLAB] (Matlab) a été employée.
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Figure IV.6 — Exemple de prédiction de la suite d’un signal multi-composantes de 50 points a I'aide d’'un
modéle AR (p = 25), avec une extension réalisée d’un facteur de 5.

Comme le montre les exemples proposés, le spectre AR du signal original est tracé a partir
des coefficients donnés par le modéle (équation 1V.10) (figure 1V.4). Le spectre du signal
étendu, quant a lui, est obtenu par une prédiction de la suite du signal, a I'aide du modéle AR
et via un traitement FFT (figure 1V.6). En utilisant la modélisation AR pour prédire I'évolution
du signal, le spectre obtenu présente des raies ayant un niveau conforme a la puissance du

signal, contrairement a l'estimation donnée par le tracé du spectre de puissance AR
[BOUCHARD1994].

Concernant le choix de l'ordre, la stratégie d’extension du signal permet de fixer un ordre, de
préférence suffisamment élevé, méme si le signal ne posséde que quelques composantes.

4.1.4. Augmentation de la résolution en distance a I’aide de I'algorithme EDFT et de la
modélisation autorégressive

Pour évaluer les performances des méthodes EDFT et AR pour une application aux signaux
radar FMCW, nous avons procédé a une comparaison. Le signal radar a traiter pour
I'estimation spectrale est composé d’'un nombre inconnu de composantes, rendant notamment
plus difficile la modélisation AR. C’est pourquoi, dans une premiére approche et pour réduire
la complexité du signal a traiter, le nombre potentiel de composantes fréquentielles a été limité.

4.1.4.1. Réduction de la complexité du signal a 'aide du « Zoom-FFT »

Afin de modéliser correctement le signal, il est possible de limiter le nombre potentiel
d’harmoniques en effectuant un filtrage ou un zoom (Zoom-FFT) sur une portion ou sous-
bande du spectre du signal [HOYER1977], réduisant également le nombre de points le
constituant.
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Figure IV.7 — Schéma de principe du Zoom-FFT (ZFFT).

Signal

Une portion du spectre du signal est alors analysée. Pour effectuer un traitement complet du
signal de battement, plusieurs sous-bandes peuvent ainsi étre analysées. Par ailleurs, pour
l'utilisation de méthodes d’analyse spectrales paramétriques, I'analyse en sous-bande a
'avantage de réduire la complexité du modéle ou de I'ordre associé a la méthode employée

[BONACCI2004].
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Figure IV.8 — Exemple d’analyse en sous-bande d’un signal a 'aide de la technique de Zoom-FFT.

4.1.4.2. Evaluation des méthodes EDFT et AR pour la prédiction de signaux théoriques

Pour réaliser I'évaluation et la comparaison des méthodes AR et EDFT, plusieurs signaux
théoriques ont été générés. Chaque signal est constitué d’'une somme de sinusoides et

possede les propriétés suivantes :

e Fréquence d’échantillonnage : 50 Hz
e Durée du signal original : 1 seconde
¢ Nombre de composantes harmoniques aléatoires : 1 a 10 avec
o Amplitude aléatoire: 0a 1
o Fréquence aléatoire : 0 a 25 Hz
o Phase aléatoire : 0 a 2m
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e Valeur moyenne nulle
e Amplitude normalisée de-1a 1

Une banque de 1000 signhaux a été construite. Pour chacune des méthodes (EDFT ou AR),
les signaux de la banque qui ont été étendus sont comparés aux signaux attendus. Pour
chacun des essais, la moyenne des erreurs absolues a été relevée sur la forme temporelle et
spectrale du signal ainsi que le temps de calcul moyen nécessaire par signal. Les essais ont
été réalisés sur une station HP Z2 Mini G4 Workstation, i7-8700 CPU, 16 Go de RAM.

Plusieurs facteurs d’extension ont été configurés et les résultats sont renseignés dans les
tableaux V.1 et IV.2 pour un facteur d’extension de 2 et 10 respectivement. Pour chacun des
facteurs d’extension, des exemples de signaux issus de la banque généreée et leurs spectres
sont donnés en figure IV.9 et IV.10. Notons que les spectres issus de I'extension effectuée par
l'algorithme EDFT et donnés sur ces figures n’ont pas été lissés a 'aide d’'une opération de
zero-padding compte tenu du principe de l'algorithme.

Tableau IV.1 — Comparaison de la performance de la super-résolution via I'algorithme EDFT et via la
modélisation AR pour une extension d’un facteur 2.

Méthode EDFT Modele AR
Nombre de signauix 1000 1000 1000
générés
Moyenne des erreurs
absolues sur le signal 0.2816 0.1159 2.9e-8
temporel

Moyenne des erreurs
absolues sur le

0.0780 0.0267 6.4e-9
spectre (sans zero-

padding)
Temps de calcul par 0.0163 0.0805 0.1766

signal (secondes)

Nombre moyen
d’itérations p =10 p=25
nécessaires : 35.29
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Figure 1V.9 — Exemples de signaux étendus d’un facteur de 2 par la méthode EDFT (a) et la modélisation
AR (p=25) (b).

Tableau V.2 — Comparaison de la performance de la super-résolution via I'algorithme EDFT et via la
modélisation AR pour une extension d’un facteur 10.

Méthode EDFT Modele AR
Nombre de signaux 1000 1000 1000
générés
Moyenne des erreurs
absolues sur le signal 0.2469 0.1525 1.4e-7
temporel

Moyenne des erreurs
absolues sur le

0.0347 0.0157 1.3e-8
spectre (sans zero-

padding)
Temps de calcul par 0.0148 0.0802 0.1755

signal (secondes)

Nombre moyen
d’itérations p =10 p=25
nécessaires : 27.71
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Figure 1V.10 — Exemples de signaux étendus d'un facteur de 10 par la méthode EDFT (a) et la
modeélisation AR (p=25) (b).

Comme le montre les essais réalisés, la modélisation AR permet dans le cas de signaux
théoriques une prédiction fidele de la suite du signal, le taux d’erreur est tres faible vis-a-vis
du signal EDFT. Un ordre élevé permet une modélisation efficace et une haute résolution
spectrale. Cependant, la construction du modele AR nécessite un temps de calcul plus long
gue celui fourni par 'EDFT, ceci est d’autant plus vrai que 'ordre est élevé.

Dans le cas de l'algorithme EDFT, méme si le signal analysé n’est composé que de 50 points,
le temps de calcul par signal est supérieur a la dizaine de millisecondes ce qui est susceptible
de réduire le rythme de mesure du radar pour une application en temps-réel.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020 218
Licence CC BY-NC-ND 3.0



4.1.4.3. Distorsions et limitations causées par la chaine du radar

L’hypothése de la somme de signaux sinusoidaux réalisée pour modéliser le signal de
battement du radar FMCW est une approche idéale. En réalité, plusieurs paramétres
provoquent une dégradation ou une modification des signaux obtenus :

o La linéarité en fréquence du signal de battement, rattachée a la linéarité de la source
du radar.

e La variation d’'amplitude du signal de battement.
e Le rapport signal & bruit (SNR).

Dans le but de comparer les différentes méthodes (AR ou EDFT) pour des signaux réalistes,
le phénoméne de variation d’amplitude et I'effet du bruit sur les méthodes ont été explorés.
Pour une architecture radar FMCW large bande, la variation d’amplitude observée sur le signal
de battement est notamment causée par :

e Lavariation du niveau de la source en fonction de la fréquence.

e La variation des pertes d’insertion ou du gain des composants (passifs ou actifs) en
fonction de la fréquence.

e Laréponse en fréquence de I'antenne et du milieu sondé.

Ces réponses ne sont pas nécessairement constantes lors de la propagation du Chirp et
occasionnent une variation d’amplitude sur le signal de battement et I'ensemble des
composantes fréquentielles le constituant, ce qui est d’autant plus remarquable sur un signal
ULB.

Réduction progressive de
Signal de battement amplitude

M=
VAT

Temps Temps

Amplitude
Amplitude

Figure 1IV.11 — Exemple de la variation d‘amplitude pouvant affecter le signal de battement.

Pour évaluer la robustesse des méthodes face a des signaux non idéaux, des essais ont été
réalisés avec des signaux théoriques ayant subi une réduction progressive de 'amplitude liée
a la réponse en fréquence des composants du radar, et également avec des signaux bruités.
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Figure 1V.12 — Signaux temporels, spectres associés et erreur absolue de la prédiction donnée par une
modélisation AR d’un signal (a) ayant subi une variation d‘amplitude décroissante de 10% ou (b) avec
une addition de bruit gaussien (SNR = 50dB).

Comme le montre les essais réalisés pour I'extension du signal via la modélisation AR, lorsque
le signal est entaché de bruit ou qu’une variation d’amplitude est présente sur 'ensemble de
ces composantes, une divergence est observée, causant un taux d’erreur important pour un
facteur de prédiction supérieur a 3. Cet effet est présenté en figure 1V.12.

La modélisation AR est trés sensible a la variation d’amplitude et au bruit. En effet, une
divergence peut étre observée pour une variation d’amplitude faible et pour un trés bon SNR.
A contrario, I'algorithme EDFT laisse apparaitre une limitation dans la résolution obtenue
lorsque que les signaux sont modifiés, mais présente une réelle robustesse méme pour un
facteur d’extension élevé. Un exemple de signaux obtenus via I'algorithme EDFT est donné
en figure 1V.13 pour une variation d’amplitude faible, ou en figure V.14 pour variation
d’amplitude importante et un niveau de bruit plus élevé.
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Figure 1V.13 — Signaux temporels, spectres associés et erreur absolue donnés par I'algorithme EDFT
d’'un signal (a) ayant subi une variation d‘amplitude décroissante de 10% ou (b) avec une addition de
bruit gaussien (SNR = 50 dB).
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Figure IV.14 — Signaux temporels, spectres associés et erreur absolue donnés par I'algorithme EDFT
d’un signal (a) ayant subi une variation d‘amplitude décroissante de 90% ou (b) avec une addition de
bruit gaussien (SNR = 10 dB).

4.1.4.4. Evaluation des méthodes EDFT et modélisation AR sur des signaux issus de la
plateforme de simulation

Pour poursuivre I'évaluation des méthodes EDFT et AR, des signaux de battement issus de la
plateforme de simulation ont été utilisés. La scéne modélisée est détaillée en figure IV.15. La
bande du radar a été configurée de 100 MHz a 1 GHz et la durée du Chirp est de 100 ps. Pour
réduire la bande de fréquence analysée sur 50 points, le traitement ZFFT a été employé sur
les signhaux.
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Figure 1V.15 — Scéne modélisée et intégrée dans la plateforme de simulation (a). Architecture du radar

FMCW simulée (b).

Les résultats de trois approches sont présentés et utilisés pour produire une imagerie B-SCAN
haute résolution. La premiere approche concerne la modélisation AR et I'extension du signal
de battement par prédiction. La seconde approche consiste en I'obtention du spectre de
puissance depuis les coefficients du modele AR. Enfin, la derniére concerne l'analyse
spectrale obtenue via l'algorithme EDFT Pour chacune des approches, les images sont
obtenues pour une extension de résolution d’'un facteur de 2, 5 et 10.
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Figure 1V.16 — Application de la modélisation AR sur une imagerie GPR simulée issue de la plateforme
de simulation (a). Prédiction (p = 20) pour des extensions d’un facteur 2 (b), 5 (c) et 10 (d).

Pour la premiére approche, une modélisation AR est réalisée sur 'ensemble des signaux de
battement de I'imagerie. Une extension du signal de battement modélisé est réalisée a l'aide
des coefficients du modeéle. L’estimation spectrale conventionnelle (FFT) est alors réalisée sur
le signal étendu. Les résultats sont donnés en figure IV.16.

Pour de nombreuses traces A-SCAN, une saturation apparait sur 'imagerie. Comme nous
lavons vu précédemment, la modélisation AR permet la prédiction de la suite d’'un signal
périodique multi-composantes avec précision mais demeure sensible aux variations
d’amplitude (enveloppe) du signal modélisé.

Pour limiter les effets de variation d’amplitude du signal de battement, et notamment pour la
modélisation AR, une correction d’amplitude empirique a été appliquée. Cette correction

(égalisation) a été appliquée sur 'ensemble des signaux de battement, les signaux corrigés
sont donnés en figure 1V.17.
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Figure 1V.17 — Egalisation du niveau des signaux de battement.

Une fois cette correction effectuée, une nouvelle modélisation est appliquée. Les nouveaux
résultats d’extension sont donnés en figure 1V.18. Malgré la correction d’amplitude appliquée,
des saturations apparaissent toujours sur 'image et sont causées par une erreur de prédiction
importante. Il est tout de méme possible d’observer une amélioration de I'image obtenue et
une forte augmentation de la résolution sur certaines traces.
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Figure 1V.18 — Application de la modélisation AR sur une imagerie GPR simulée issue de la plateforme
de simulation avec une correction d’amplitude (a). Prédiction (p = 20) pour des extensions d’un facteur
2 (b), 5 (c) et 10 (d).

Pour la seconde approche, le modele AR précédemment obtenu est utilisé pour tracer le
spectre de puissance et construire 'imagerie. Les résultats sont donnés en figure IV.19.
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Figure 1V.19 — Application de la modélisation AR sur une imagerie GPR simulée issue de la plateforme
de simulation avec une correction d’amplitude (a). Tracé du spectre de puissance (b) (p = 10), (c) (p =

20), (d) (p = 25).

En tracant le spectre de puissance, une meilleure résolution d'image est obtenue. Cependant
l'ordre du modele étant difficile & choisir avec cette approche, I'imagerie obtenue s’avére
manquer de résolution pour un ordre trop faible (b) ou devient plus difficilement interprétable

(c, d) pour un ordre élevé.

La derniére approche proposée consiste a utiliser I'algorithme EDFT pour I'analyse spectrale
des signaux de battement simulés. Les images sont obtenues pour une extension de résolution
d’un facteur de 2, 5 et 10. Les résultats sont tracés en figure 1V.20.
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Figure 1V.20 — Application de I'algorithme EDFT sur une imagerie GPR issue de la plateforme de
simulation avec une correction d’amplitude (a). Extensions d’un facteur 2 (b), 5 (c) et 10 (d).

Comme pour les essais précédemment effectués sur la banque de signaux théoriques,
I'algorithme EDFT est le plus robuste, il permet une augmentation de la résolution des signaux
A-SCAN simulés et permet une amélioration de I'imagerie.

4.1.5. Synthése et discutions

Dans cette premiére partie du chapitre, des outils ont été présentés et utilisés pour augmenter
la résolution en distance du radar FMCW. Deux approches ont été présentées et concernent
principalement ['utilisation de l'algorithme EDFT ainsi que la modélisation paramétrique
autorégressive (AR). Ces deux méthodes ont été évaluées et finalement appliquées a des
signaux GPR issus de la plateforme de simulation.

Une analyse en sous bande a été effectuée sur le signal de battement pour réduire sa
complexité spectrale ainsi que le nombre de points a 50. Pour cela, un décalage en bande de
base d’'une portion du spectre est réalisé en employant la technique de ZFFT.

L'algorithme EDFT est un outil permettant une analyse spectrale haute résolution avec
lavantage d’étre non-paramétrique. Il présente une robustesse supérieure a celle de
'approche AR et notamment pour des signaux en présence de bruit, le comportement des
deux algorithmes pour des signaux bruités est donné en figure IV.21. Il est a noter que cet
algorithme peut étre employé pour I'analyse spectrale de signaux avec échantillons
manquants ou échantillonnés de maniére non-uniformes [LIEPINS2013]. La nature de cet
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algorithme permet de réaliser une extension du signal de battement d’un facteur supérieur a 5
pour des signaux en absence de bruit, cependant, avec un taux d’erreur supérieur et une
résolution plus faible face a la modélisation AR lors de la prédiction sur des signaux théoriques.

Original

EDFT Modélisation AR

s)

Temps (

20

25

Original EDFT Modélisation AR

(b)

Figure 1V.21 — Comparaisons de l'augmentation de la résolution de I'imagerie GPR issue de la
plateforme de simulation obtenu via I'algorithme EDFT et la modélisation AR (p=20) pour une extension
d’un facteur 10 et un SNR de 20 dB (a) et de 10 dB (c).

Concernant la modélisation AR des signaux de battement, deux stratégies ont été employées
pour obtenir une super-résolution spectrale. La premiére consiste a tracer le spectre de
puissance a 'aide des coefficients du modéle. La seconde consiste a étendre le signal a 'aide
d’une prédiction et d’effectuer une analyse spectrale conventionnelle sur le signal étendu. Pour
cette derniére stratégie, la forme et le niveau du spectre obtenu est proche d’une réelle
extension de largeur de bande du radar. De plus, le choix de I'ordre du modéle qui peut étre
délicat et qui nécessite des outils d’analyse supplémentaires est alors surestimé lors d’'une
extension, facilitant son utilisation pour cette stratégie.

L’approche de modélisation AR donne de trés bons résultats pour signaux théoriques mais
une forte divergence apparait lorsque la caractéristique périodique du signal est modifiée ou
pour un signal en présence de bruit, ce qui entraine des erreurs de prédiction importantes.
C’est pourquoi une correction de 'amplitude du signal de battement a d étre appliquée pour
améliorer le traitement des imagerie B-SCAN simulées.
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Figure IV.22 — Comparaisons de I'augmentation de la résolution avec une focalisation sur une des
hyperboles de migration de I'imagerie GPR issue de la plateforme de simulation (a) obtenue via
l'algorithme EDFT pour une extension d’un facteur 10 (a), via la modélisation AR (p=20) avec une
prédiction pour une extension d’'un facteur 10 de la suite du signal (c) et par tracé du spectre de
puissance AR (p=20) (d). Traces A-SCAN (N°64) obtenues pour chacune des approches (e).

Enfin, dans le cadre des essais présentés, méme si I'algorithme EDFT apparait comme étant
le plus fiable et le plus rapide dans son exécution, il nécessite un temps de traitement qui est
supérieur a la dizaine de milliseconde par trace (signal de 50 points). Cette durée peut étre
limitante pour des applications nécessitant un grand nombre de moyennages, de points par
trace (analyse de plusieurs sous-bandes) ou un traitement temps-réel.

Pour une application industrielle, telle que la prospection de tuyaux enfouis, 'augmentation de
la résolution d’une imagerie pourrait fournir une meilleure visualisation de la position des objets
ou interfaces dans le sol. Cependant, pour utiliser ces algorithmes sur un systéeme GPR, une
compensation d’amplitude doit étre achevée sur le signal de battement.

4.2. Augmentation de la résolution en distance d’un radar FMCW a I'aide des réseaux
de neurones

L’apprentissage artificiel permet de généraliser un probléeme ou de fonder une loi aux
phénoménes que l'on observe. Il existe plusieurs types d’apprentissages : supervisé, non-
supervisé et par renforcement [GIANAZZA2018]. L’apprentissage supervisé consiste a fournir
les solutions a des entrées correspondantes. Puissant outil de I'apprentissage artificiel, les
réseaux de neurones sont capables d’effectuer des classements, de la segmentation, des
opérations de régression qui permettent d’établir la relation entre une/des donnée(s) et
une/des autre(s) ou méme de la génération de données [PATTERSON2018].

Cette section du chapitre présente le développement d’'une méthode d’augmentation de la
résolution du radar FMCW basée sur l'utilisation de réseaux de neurones. La recherche d’'une
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nouvelle solution non-paramétrique pour I'extension du signal de battement est faite afin de
fournir une alternative aux méthodes présentées précédemment.

4.2.1. Les réseaux de neurones (NN)

A l'aide de la puissance de calcul actuels, en particulier grace aux processeurs graphiques, la
rétro-propagation (ou back-propagation), méthode servant a entrainer les réseaux de
neurones, alors lente a I'époque, n’est plus une contrainte et pousse aujourd’hui l'intérét des
réseaux de neurones vers I'avant [PATTERSON2018] [YZHANG2019].

Poids

Entrée

Entrée Fonction d’activation

g ——» Sortie

Entrée

Figure IV.23 — Neurone artificiel.

Le concept de neurone artificiel remonte aux années 1950, avec la création du perceptron
[SORIN2001] [PATTERSONZ2018] et est inspiré dans sa philosophie du neurone biologique.
Le modele d’un neurone artificiel, donné en figure 1V.23, consiste en la somme de valeurs
d’entrées pondérées d’un poids (w), auquel s’ajoute une composante continue appelée biais
(b), servant de régulateur et ajoutant une flexibilité au calcul de la sortie. Le résultat de cette
somme est ensuite appliqué a une fonction d’activation (g). Lorsque la fonction d’activation est
non-linéaire, elle permet d’introduire des non-linéarités dans le comportement du neurone et
ainsi dans la fonction de transfert globale du réseau lorsque plusieurs neurones sont
employés. Il existe plusieurs types d’activation telles que la fonction sigmoide, la tangente
hyperbolique (TANH) ou [l'unité linéaire rectifié¢e (ReLU, Rectified Linear Unit)
[PATTERSON2018].

La valeur de sortie (y) d’'un neurone artificiel est donnée par :

y=g <Z Xt w; + b) (IV.11)

i=1
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Bien qu'’il existe de nombreuses topologies (agencement, nature et taille des couches) de
réseaux de neurones telles que les réseaux de neurones convolutifs (CNN), extrayant des
motifs d’'une image, largement utilisés dans la classification, ou récurrents (RNN) introduisant
un « effet mémoire », nous nous sommes particulierement intéressés au réseau de neurones
le plus simple : MLP (Multi-Layer Perceptron) a propagation avant (feed-forward) utilisé pour
la classification de données ou la régression.

Couche Couche
Cachée 1 Cachée 2

Couche
Entrée

Entrée

Sortie

Entrée

Sortie

Entrée

Figure 1V.24 — Réseau de neurones MLP feed-forward multicouche entierement connecté.

Un réseau de neurones MLP est ainsi constitué d’'une couche d’entrée, de couches cachées
de neurones et d’'une couche de sortie. La figure 1V.24 représente un réseau ayant une couche
d’entrée de 3 neurones, 2 couches cachées de 4 neurones et une couche de sortie de 2
neurones. Les résultats de chacune des couches étant dépendants des poids et des résultats
des précédentes couches, une fonction de transfert non-linéaire est obtenue entre les données
d’entrée et donnée de sorties. Cette fonction de transfert peut étre percue comme un modéle
permettant de relier les données d’entrée aux réponses de sorties.

L’entrainement d’'un réseau de neurones consiste a optimiser les poids et les biais (aussi
appelés hyperparameétres) présents dans le réseau a laide de [lalgorithme de rétro-
propagation [WERBOS1988]. L'opération cherche a minimiser une fonction cout a I'aide d’'une
descente de gradient stochastique (SGD). Cette fonction cout correspond, par exemple, a un
taux d’erreur entre les valeurs de la sortie attendue et celles de la sortie obtenue, on parle
alors d’apprentissage supervisé. Le taux d’apprentissage est associé au pas de la descente
du gradient.

Pour la mise en ceuvre d’un réseau, deux phases sont généralement réalisées, la premiére
consiste a entrainer le réseau avec un jeu de données d’entrainement (valeurs d’entrée et de
sortie correspondantes attendues) pour l'optimisation des hyperparamétres. L’entrainement
est itératif : chacun des couples entrée-sortie constituant le jeu de données d’entrainement est
appliqué au réseau. Pour réduire l'erreur, le jeu de données complet est alors présenté
plusieurs fois au réseau, ce nombre est appelé nombre d’époques.

La seconde phase sert a quantifier la performance du réseau entrainé a l'aide de données de
test comme illustré en figure 1V.25, c’est une évaluation des performances du réseau, c’est-a-
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dire une mesure de sa capacité a donner un résultat correct face a des données d’entrées (jeu
de données de test), jusqu’a présent, inconnues par le réseau.

Rétro-propagation Mesure de la capacit¢ du réseau a
Mise a jour des apprendre et a généraliser la résolution du
Phase d’entrainement hyperparamétres 7 probleme

,.:.N
Solutions

(Entrainement)

Don
d’entrainement

ﬂéseau de neurones

Phase de test

Données de

Réseau de neurones
test

A3
N
\
N

Mesure de l'efficacité du réseau a traiter
Q correctement des nouvelles données non
rencontrées durant 'entrainement

Figure 1V.25 — Exemple de processus de développement du réseau de neurones.

Comme nous I'avons vu précédemment, lorsqu’un réseau de neurones est entrainé avec un
jeu de données d’entrainement, il effectue une généralisation sur ces données. L’optimisation
permet de passer d'un stade de sous-apprentissage (Underfitting), c’est-a-dire une mauvaise
approximation des données, a un stade représentatif et fonctionnel. Cependant, il arrive que
I'optimisation s’ajuste trop bien aux données d’entrainement, ce phénoméne est appelé sur-
apprentissage (Overfitting). Il se traduit par un taux d’erreur trés faible lors de I'entrainement
mais plus élevé lorsque des données de test, nouvelles pour le réseau, sont appliquées.

Pour dimensionner un réseau de neurones, augmenter les performances de I'apprentissage
ou réduire le probléeme du sur-apprentissage, certaines stratégies peuvent étre
employées [PATTERSON2018] et concernent :

e Le choix du nombre de couches et la fonction d’activation associée.

e La représentation des données, la normalisation des valeurs numériques.
e La méthode d'initialisation des poids et biais.

e Le choix de l'optimiseur et de la fonction de perte.

e L’augmentation de la taille du jeu de données.

o Le découpage du jeu de données d’apprentissage en mini-lots (batch-size) et le choix
du nombre de cycles ou d’époques (epoch).

e Larégularisation (élagage ou DropOut, normalisations)

De nombreux travaux issus de la littérature ont permis le développement de topologies de
réseaux efficaces ou de tendances a adopter pour définir au mieux les parametres d’'un réseau
(nombre de couches, fonctions d’activation, optimiseur, etc...). Cependant, face a la diversité
de problémes qu'’il est possible d’approcher et de traiter avec les réseaux de neurones, le choix
des paramétres et les techniques d’optimisation d’une architecture sont souvent réalisés de
maniére empirique.
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4.2.2. Augmentation de la résolution en distance du radar FMCW a I'aide d’un réseau
de neurones

4.2.2.1. Principe mis en ceuvre

Les réseaux de neurones peuvent étre utilisés pour de la prédiction de données temporelles
futures (forecasting) [HYNDMAN2018]. Notre objectif est d’utiliser une architecture de réseau
multicouche (MLP) pour effectuer des prédictions sur la continuité d’un signal périodique afin
d’en augmenter la résolution spectrale. L’objectif a terme étant de dimensionner ce réseau,
afin d’en tirer une fonction de transfert permettant de prédire correctement la continuité
temporelle d’un signal de battement.

Pour le développement du réseau et les différents essais menés et présentés dans la suite du
manuscrit, I'environnement Python a été utilisé. La platforme open-source Tensorflow
[TENSORFLOW_WEB] dédiée a 'apprentissage profond et servant a implémenter les réseaux
de neurones a été utilisée au travers d’'une bibliotheéque nommée Keras [KERAS_WEB] et
utilisant la version GPU (Graphical Process Unit). L’entrainement a été réalisé a I'aide d’'une
carte graphique Quadro P1000 ayant un indice de calcul CUDA [CUDA-GPUS_WEB] de 6.1.
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Couche
d’entrée

Couche

de sortie
(XX}

Echantillon
t=N+1

Echantillon
t=1

Echantillon
t=N+2

Echantillon
t=2

Echantillon
t=N+3

Echantillon
t=3

°
Echantillon
t=2N

Figure IV.26 — Formation d’'un réseau de neurones MLP feed-forward multicouche entiérement connecté
pour la prédiction de la suite d’un signal périodique multi-composantes.

Echantillon
t=N

L
-
-

Pour réaliser un premier essai et évaluer la faisabilité de I'approche proposée, un réseau de
neurones a été implémenté dans le but de prédire I'évolution d’'un signal périodique composé
de deux composantes fréquentielles proches. L’idée est alors de poursuivre I'évolution
temporel du signal afin de fournir, lors de I'analyse spectrale conventionnelle (FFT), une
meilleure résolution en fréquence et une séparation des composantes sur le spectre lorsque
la différence des deux fréquences est inférieure a la résolution de la FFT (45, = 1/T). Un
schéma de la méthode proposée est donné en figure IV.27.
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Figure IV.27 — Méthode proposée pour I'extension temporelle du signal de battement d’'un facteur
d’extension a = 2.

Un set de données a été construit pour la phase d’apprentissage et consiste en des signaux
théoriques composés de deux fréquences proches. Le jeu de données d’entrainement permet
d’appliquer en entrée du réseau un signal et en sortie (attendu) la suite temporelle de ce signal.
10000 signaux d’entrainement et 100 signaux pour le test ont été produits. Les détails de la
banque de signaux pour I'entrainement et le test sont renseignés dans le tableau I1V.3.

Tableau IV.3 — Jeu de données pour I'entrainement et le test du réseau de neurones.

Parametres

Valeur

Fréquence d’échantillonnage

100 Hz

Durée de I'’échantillon original

1 seconde (t, a t;)

Durée de I'échantillon a prédire

1 seconde (t, a t,)

Nombre de composantes sinusoidales

2

Fréguence 1¢e composante sinusoidale

0 a 10Hz (aléatoire)

Fréguence 2éme composante sinusoidale

1¢ composante = 0 a 1Hz (aléatoire)

Phase des composantes sinusoidales

0 a 21 (aléatoire)

Amplitude des composantes sinusoidales

0 a1 (aléatoire)

Nombre de signaux pour I'entrainement

10000

Nombre de signaux pour le test

100

Valeurs données de sortie

Normalisées de -1 a 1.

Pour effectuer la prédiction, un réseau de neurones MLP (Multi Layer Perceptron) feed-forward
composé de 9 couches cachées de 1000 neurones ayant pour activation I'opération ReLU a
été implémenté en Python. L’architecture du réseau implémenté est donnée en Tableau IV.4.

Tableau IV.4 — Architecture du réseau de neurones utilisé pour la prédiction temporelle d’'un signal
composeé de deux fréquences proches.

N° Couches Activation
1 Entrée, 100 points

2 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
3 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
4 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
5 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
6 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
7 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
8 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
9 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
10 | Couche cachée, 1000 neurones RelLU
11 Sortie, 100 points
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Pour I'entrainement, 'optimiseur Adaptive Moment Estimation (Adam) [KERAS_OPT_ADAM]
a été sélectionné, 'outil de mesure est la valeur moyenne absolue des erreurs (MAE, Mean
Absolute Errors). Plusieurs essais d’apprentissage ont été menés et sont renseignés ci-
dessous :

Tableau IV.5 — Essais réalisés pour la prédiction de la suite d’'un signal composé de deux composantes
fréquentielles proches.

Configuration Résultats
Essai | Taille du Nombre Jus,te'ssg de Fonction Jus}te.ssg de , Ter:nps
mini-lot | d’époques preqmlon perte prédiction d’entrainement
(Entrainement) (MAE) (Test)
A 1000 200 45% 0.08 30% < 10 minutes
B 1000 500 62% 0.045 35% < 10 minutes
C 2000 500 55% 0.05 33% < 10 minutes
D 2000 1000 71% 0.035 41% < 15 minutes
E 5000 2000 71% 0.035 42% < 20 minutes

Le signal de prédiction issu du réseau de neurones est alors concaténé avec le signal original
pour former un signal deux fois plus long. Des exemples de prédictions issues du réseau
entrainé par I'essai d’apprentissage E sont donnés en figure IV.28.
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Figure 1V.28 — Exemple de résultats obtenus pour la prédiction de la suite du signal (résultats tirés de
I'essai E).
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Les premiers résultats obtenus mettent en évidence la possibilité offerte par le réseau de
neurones pour la prédiction de la suite d’'un signal périodique. La prédiction obtenue est alors
concaténée avec le signal initial, cela permet une élongation du signal temporel contenant
l'information des deux composantes fréquentielles. Ce temps supplémentaire, intégré dans le
traitement FFT, permet ainsi de doubler la résolution spectrale et de distinguer les deux
composantes, comme il est possible d’observer sur les exemples N°1, 2 et 3.

4.2.2.2. Développement d’une méthode de traitement pour la prédiction de signaux de
battements

Pour appliquer la prédiction a un signal de battement issu d’un radar FMCW, I'entrainement
doit porter sur des signaux ayant un nombre de composantes fréquentielles plus élevées. Pour
traiter convenablement ces données, I'architecture du NN doit étre composée de suffisamment
de neurones. Pour utiliser cette méthode de prédiction sur des signaux radar ou comportant
un nombre important de points, la technique de ZoomFFT présentée dans la section 1.4.1 est
utilisée. Comme présentée pour les algorithmes EDFT et la modélisation AR dans la premiére
section du chapitre, nous avons réduit le signal a 50 points.

L’objectif est de prédire I'évolution d’'un signal ayant de 1 a 10 composantes dont la fréquence
peut varier sur la bande compléte du spectre, en respectant le théoreme d’échantillonnage.
Seule la composante DC a été supprimée a 'aide d’une soustraction de la valeur moyenne du
signal. Le but étant de construire une topologie de NN viable pour I'entrainement et la bonne
prédiction des données.

Un set de données a été construit pour la phase d’apprentissage et consiste en des signaux
théorique composés de 1 a 10 composantes fréquentielles. Les détails de la banque de
signaux pour I'entrainement et le test sont renseignés dans le tableau 1V.6.

Tableau IV.6 — Jeu de données pour I'entrainement et le test du réseau de neurones.

Paramétres Valeur
Fréquence d’échantillonnage 50 Hz
Durée de I'échantillon original 1 seconde (t, a t;)
Durée de I'échantillon a prédire 1 seconde (t; a t;)
Nombre de composantes sinusoidales 1 a 10 (entier, aléatoire)
Fréquence des composantes fréquentielles 0.1 a 25 Hz (aléatoire) (Nyquist)
Phase des composantes sinusoidales 0 a 21 (aléatoire)
Amplitude des composantes sinusoidales 0 a 1 (aléatoire)
Nombre de signaux pour I'entrainement 400000
Nombre de signaux pour le test 1000
Valeurs données de sortie Normalisées de -1 a 1

Pour choisir une architecture fonctionnelle, plusieurs typologies ont été entrainées et plusieurs
stratégies évaluées. Chacune de ces architectures a été entrainée avec le jeu de données et
les essais correspondants sont donnés en Tableau IV.7.
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Tableau IV.7 — Topologies employées pour la prédiction de la suite d’'un signal composé de plusieurs
composantes fréquentielles.

Essai

Configuration

Résultats

Couches
du réseau

Taille du
mini-lot

Nombre
d’époques

Justesse de
prédiction
(Entrainement)

Fonction perte
(MAE)
(Entrainement)

Justesse de
prédiction
(Test)

Fonction perte
(MAE)
(Test)

50 (IN)
50 ReLU
A 50 TANH 40000

50 (OUT)

50 (IN)

100 ReLU
1000 TANH
B 2000 ReLU | 40000
100 TANH

50 (OUT)

50 (IN)

500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU
500 RelLU

50 (OUT)

50 (IN)
2000 RelLU
1000 TANH
D s00 ReLy | 40000
100 TANH

50 (OUT)

50 (IN)
500 RelLU
500 TANH
500 RelLU
500 TANH
E sooReLy | 40000
500 TANH
500 RelLU
500 TANH
50 (OUT)

50 (IN)
500 RelLU
500 TANH
500 RelLU
500 TANH
500 RelLU
F s00 Tann | 40000
500 RelLU
500 TANH
500 RelLU
500 TANH
50 (OUT)

200 29.4% 0.1860 15.7% 0.1858

200 41.4% 0.1462 38.1% 0.1480

40000 200 48.6% 0.1217 45.3% 0.1267

200 49.8% 0.1197 46.1% 0.1235

200 54.9% 0.1061 52.7% 0.1107

200 56.2% 0.1021 53.5% 0.1071

Pour donner suite aux essais de typologies, nous avons sélectionné celle fournissant le
meilleur taux de réussite lors de I'étape de test: I'essai F. Un exemple de prédiction des
signaux de tests a l'aide du réseau de cet essai est donné en figure 1V.29. Les résultats
montrent la possibilité offerte par les réseaux de neurones de prédire I'évolution des signaux
ayant plusieurs composantes fréquentielles. Cette prédiction, servant a I'extension du signal,
est réalisée sans parameétrisation ou connaissance a priori du nombre de composantes
fréquentielles.
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Figure 1V.29 — Exemple de résultats obtenus pour la prédiction de la suite du signal (résultats tirés de
'essai F).

Méme si les résultats obtenus ne sont pas optimaux et qu’il reste des erreurs de prédiction,
cette étape permet de valider notre approche en effectuant des prédictions sur des signaux
plus complexes, composés de 1 a 10 composantes fréquentielles.

En se basant sur le concept énoncé dans les travaux de [PIAZZ02019], mettant en ceuvre une
méthode de prédiction bidirectionnelle, nous avons implémenté une méthode similaire en
utilisant deux réseaux de neurones différents.

Le premier NN, permet la prédiction sur un temps futur du signal de battement, pour réaliser
une extension d’'un facteur de 2, comme présenté précédemment. Pour effectuer une
prédiction sur un temps passé, un second NN ayant la méme architecture a été entrainé pour
prédire le signal sur une durée similaire. L’association des deux réseaux est faite pour obtenir
une extension d'un facteur de 3. Une représentation schématique de la prédiction
bidirectionnelle est donnée en figure IV.30.
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Figure V.30 — Méthode de prédiction bidirectionnelle pour I'extension du signal de battement d'un
facteur de 3.

L’architecture sélectionnée est celle de I'essai F donné en Tableau IV.7. Des exemples de
résultats donnés par la technique bidirectionnelle pour I'extension du signal d’un facteur de 3

sont donnés en figure 1V.31.
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Figure IV.31 — Exemples de résultats obtenus pour la prédiction bidirectionnelle de la suite du signal.
(Extension d’un facteur de 3).

La méthode bidirectionnelle permet d’augmenter facilement le facteur d’extension de la
résolution et les résultats montrent une certaine fidélité de prédiction dans le cadre de signaux
théoriques.

Pour une augmentation supplémentaire de la résolution spectrale, il est possible d’utiliser le
réseau de neurones de maniére récursive. Pour cela, les données issues de la prédiction sont
alors utilisées comme données d’entrée pour la prédiction suivante.

Concaténation Signal de battement FFT
— étendu —>{ (Spectre haute
[VIV2V3... N t =[0,NT] résolution)

Signal de battement
\l
t=1[0,T]

Réseau de

neurones MLP

Signal de battement
VN
t=[(N—1)T,NT]

Utilisation récursive
N

Figure 1V.32 — Méthode prédiction récursive pour I'extension du signal de battement.

La figure 1V.33 montre des exemples d’extension réalisées par le cumul des techniques
bidirectionnelles et récursives pour I'extension du signal d’un facteur de 9.
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Figure 1V.33 — Exemples de résultats obtenus pour la prédiction bidirectionnelle et récursive de la suite
du signal. (Extension d’un facteur de 9).

L’utilisation d’'une méthode récursive a 'avantage d’étre simple et rapide a mettre en ceuvre
pour étendre le signal unilatéralement d’'un facteur supérieur a 2. Cependant, les erreurs de
prédiction réalisées par le réseau de neurones sont alors plus élevées et répercutées de
maniere multiplicative a chaque itération.

4.2.2.3. Synthése et analyse de performance

Pour comparer la méthode proposée NN a l'algorithme EDFT et a la modélisation AR, une
banque de 1000 signaux a été construite. Les signaux générés sont composés de 1 a 10
composantes et chacun des signaux traités est comparé au signal attendu. Pour chacun des
essais, la moyenne des erreurs absolues a été relevée sur la forme temporelle et spectrale du
signal ainsi que le temps de calcul moyen nécessaire par signal. Les essais ont été réalisés
sur une station HP Z2 Mini G4 Workstation, i7-8700 CPU, 16 Go de RAM. Les résultats sont

renseignés en tableau V.8 pour une extension de 3 et en tableau IV.9 pour une extension de
9.

Cette synthése est réalisée pour l'architecture F (tableau 1V.8) entrainée précédemment et
utilisée pour la prédiction de signaux en employant une technique bidirectionnelle et récursive.
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Tableau 1V.8 — Comparaison de la performance de la super-résolution obtenue par la méthode NN,
l'algorithme EDFT et via la modélisation AR pour une extension d’un facteur 3.

. Réseaux de e . . Extended DFT
Méthode nEUIoNes Modeélisation autorégressive (AR) (EDFT)
Nombre de signaux 1000 1000 1000
générés
Moyenne des err'eurs 0.0000
absolues sur le signal 0.0817 0.1369 0.2809
(2.05e-7)
temporel
Moyenne des erreurs
absolues sur le 0.0000
.027 .027 .0461
spectre (sans zero- 0.0279 0.0275 (2.11e-8) 0.046
padding)
Temps de calcul par 25e-6 0.0813 0.1778 0.0128
signal (secondes)
Nombre moyen
Infor,matlon_s i Ordre p = 10 Ordre p = 25 c?lteratl_ons .
complémentaires nécessaires :
25.68

Tableau 1V.9 — Comparaison de la performance de la super-résolution obtenue par la méthode NN,
l'algorithme EDFT et via la modélisation AR pour une extension d’un facteur 9.

. Réseaux de P . . Extended DFT
Méthode NEUIoNes Modeélisation autorégressive (AR) (EDFT)
Nombre de signaux 1000 1000 1000
générés
Moyenne des err.eurs 0.0000
absolues sur le signal 0.2411 0.1853 0.2674
(1.04e-6)
temporel
Moyenne des erreurs
absolues sur le 0.0000
. .0961 .0232
spectre (sans zero- 0.0305 0.096 (6.13e-8) 0.023
padding)
Temps de calcul par 25e-6 0.0798 0.1748 0.0096
signal (secondes)
Nombre moyen
Infor,matlon_s i Ordre p = 10 Ordre p = 25 c,ilteratl_ons .
complémentaires nécessaires :
16.85

La méthode proposée apparait comme étant la plus performante en termes de temps de calcul,
une fois le réseau entrainé. Méme si la typologie du réseau de neurones présentée dans cette
étude est simple, les performances de prédiction sont similaires a celle de I'algorithme EFDT
pour un facteur d’extension de 3. De plus, cette méthode peut étre considérée comme non-
paramétrique car elle ne nécessite pas une connaissance a priori du signal. Cependant, une
dégradation de la prédiction est observable pour un facteur d’extension de 9.

242

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020
Licence CC BY-NC-ND 3.0



Pour une évaluation du réseau de neurones sur des signaux FMCW dans un contexte GPR,
nous avons par la suite traité des signaux issus de la plateforme de simulation. Les signaux
ont été obtenus en utilisant la scene présentée dans la section 1.4.4 (figure IV.16).
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Figure 1V.34 — Application de la méthode bidirectionnelle et récursive sur une imagerie GPR issue de la

plateforme de simulation avec une correction d’amplitude (a). Extensions d’un facteur 3 (b), 5 (c) 7 (d)
et9 (e).

Les techniques bidirectionnelles et récursives ont été utilisées sur les signaux de battement
simulés. La figure IV.34 présente les résultats d’augmentation de la résolution pour un facteur
de 3 a 9. Pour une extension d’un facteur de 3 et 5, une nette amélioration de I'imagerie est
obtenue. Cependant, des erreurs de prédiction sont visibles pour une extension supérieure a
5, limitant la qualité et la résolution obtenue.
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Des essais ont été réalisés sur des signaux bruités et pour une extension d'un facteur 3 et 9,
les résultats sont donnés en figure 1V.35.
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Figure 1V.35 — Application de la méthode bidirectionnelle et récursive sur une imagerie GPR issue de la

plateforme de simulation avec une correction d’amplitude. Extensions d’un facteur de 3 avec un SNR

de 20 dB (a) et un SNR de 10 dB (b). Extensions d’un facteur de 9 avec un SNR de 20 dB (c) et un SNR
de 10 dB (d).

Les résultats obtenus mettent en avant une certaine robustesse de la méthode proposée face
au signaux bruités. Le réseau de neurones entrainé permet une bonne globalisation du
probléme méme si I'entrainement effectué n’a pas porté sur des signaux bruités.
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4.2.3. Essais expérimentaux de I'augmentation de la résolution en distance d’un radar
a l'aide de réseaux de neurones

Pour valider la méthode proposée et la confronter a 'algorithme EDFT sur des signaux issus
de mesures, nous avons procédé a des expérimentations. La premiére expérimentation
concerne l'augmentation de la résolution d’'une mesure 1D pour la détection de cibles
rapprochées. La seconde d’'une mesure d'une scene contenant des cibles avec un
déplacement du systéme antennaire et permettant I'obtention d’une imagerie 2D via un
algorithme de migration.

4.2.3.1. Augmentation de la résolution en distance pour la détection de cibles

Pour évaluer la méthode développée et la capacité a distinguer des cibles rapprochées apres
traitement, nous avons mis en place un banc de mesure, représenté en figure 1V.36. Il s’agit
de la détection de cibles, placées en ligne devant I'antenne. Le principe de cette mesure
consiste a traiter des signaux provenant de la mesure d’un analyseur de réseau vectoriel
(VNA) et dont le traitement est trés similaire au radar SFCW (Step Frequency Continuous
Wave). Une antenne cornet fonctionnant dans la bande 4-6 GHz a été utilisée.

Figure 1V.36 — Photographie du banc de test radar (a) et du montage de I'antenne avec le module de
commutation (b).

Pour I'expérimentation, quatre cibles (bouteilles d’eau pleines) ont été utilisées et positionnées
en file. L’écartement entre les cibles est variable afin d’observer une limitation de résolution
en distance du radar (limite AR = c¢/2B = 7.5cm) sur les traces obtenues. Une calibration du
VNA a été effectuée en transmission dans la bande 4 a 6 GHz. Le signal de battement du
radar FMCW a été émulé en utilisant la partie réelle du paraméetre S21. La méthode de
traitement proposée (NN) a été appliquée (prédiction bidirectionnelle et récursive) et les
résultats sont affichés pour une extension d‘un facteur 3, 5, 7 et 9.
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Avant d’effectuer des mesures, une prise de référence a vide de la scéne (piéce du laboratoire)
a éteé réalisée et cette mesure est soustraite aux mesures avec les cibles pour supprimer le
clutter. Pour obtenir une comparaison, l'algorithme EDFT a également été appliqué aux
signhaux capturés. Trois scénarios de positionnement des cibles ont été définis et consistent a
étendre la résolution de mesure pour des espacements différents.

La premiere expérience consiste a améliorer la dissociation des cibles déja visibles sur le
spectre initial montré en figure IV.37. Pour cela, les bouteilles d'eau ont été positionnées a une
distance suffisante les unes des autres (2,4m, 2,6m, 2,8m et 3m). Une extension du signal par
un facteur de 3, 5, 7 et 9 a été produite en utilisant les deux méthodes et on peut clairement
observer que la résolution a été augmentée.
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Figure 1V.37 — Mesure de quatre cibles espacées (a), extension d’un facteur de 3, 5, 7 et 9 a l'aide de
la méthode NN (b) et de l'algorithme EDFT (c).

Dans le second scénario présenté en figure IV.38, les cibles ont été positionnées de maniére
plus rapprochée et le spectre du signal de battement obtenu original ne permet pas, dans un
premier temps, de dissocier les quatre cibles (2,5m, 2,6m, 2,7m et 2,8 m). L'augmentation de
la durée du signal de battement d'un facteur 3 ou plus permet de bien visualiser les cibles et
de dépasser la limite en largeur de bande du radar.
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Figure 1V.38 — Mesure de quatre cibles rapprochées (a), extension d’'un facteur de 3, 5, 7 et 9 a l'aide
de la méthode NN (b) et de l'algorithme EDFT (c).

La réponse obtenue dans le cadre de la méthode NN se dégrade pour un facteur d’extension
5 et plus. Pour un facteur d’extension de 5 et plus, I'algorithme EDFT présente une meilleure
performance mais la résolution obtenue est identique lors de son utilisation pour un facteur de
70u09.
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Dans le dernier scénario présenté a la figure V.39, les cibles ont été positionnées
differemment (2,5m, 2,7m, 2,8m et 3m) afin de visualiser 3 cibles sur 'image originale.
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Figure 1V.39 — Mesure de deux cibles espacées et deux cibles rapprochées (a), extension d’un facteur
de 3, 5, 7 et 9 4 'aide de la méthode NN (b) et de I'algorithme EDFT (c).

Aprés le traitement effectué sur les trois scénarios, les cibles sont clairement visibles sur
chacune des expériences une fois I'extension du signal réalisée. Cependant, I'utilisation
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récursive du réseau de neurones est limitée. En effet, au-dela de quelques itérations, le
spectre montre une dégradation du signal qui ne s'améliore pas et limite la résolution de la
portée des cibles centrales. Cet effet est causé par la multiplication des erreurs de prédiction
lorsque le réseau est utilisé de maniere récursive. Observons que les signaux de plus grande
amplitude ont la priorité sur les autres signaux, comme il est observable sur la figure 1V.39
pour une extension de sept fois et plus.

4.2.3.2. Augmentation de la résolution en distance pour I’obtention d’imageries 2D

Pour réaliser des images 2D d’une scéne comportant plusieurs cibles, nous avons employé la
méthode ISAR (Inverse Synthetic Aperture Radar) [OZDEMIR2012] consistant a déplacer les
cibles devant I'antenne. Pour cet essai, les cibles utilisés sont des vis M8x30 mm et deux
configurations ont été testées et sont données en figure 1V.40. La bande de fonctionnement
est de 4 a 6 GHz. Pour constituer 'image 2D, 16 mesures ont été réalisées avec un pas de
déplacement de 5 cm devant I'antenne.

‘ K Vis M8x30mm Vis M8x30mm
d - "9 el
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Figure 1V.40 — Photographie du banc de mesure (a), configurations de I'essai N°1 (b) et de I'essai N°2
(c).

Les signaux sont par la suite traités a l'aide de la méthode proposée (NN) et de I'algorithme
EDFT pour effectuer une comparaison. Le facteur d’extension configuré est 3. L’algorithme de
migration Back-propagation (BP) ou également appelé Delay And Sum (DAS) [PISA2018] est
appliqué sur 'imagerie brute. Avant d’effectuer des mesures, une prise de référence a vide de
la scéne vide a été réalisée et cette mesure est soustraite aux mesures avec les cibles.
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Figure 1V.41 — Hyperboles de migration et imageries 2D originale (a), traitées par la méthode NN (b) et
via 'EDFT (c) pour un facteur d’extension de 3. Essai N°1.

Les résultats de I'imagerie de 'essai N°1 sont donnés en figure IV.41 et ceux de I'essai N°2
en figure IV.42. Les imageries brutes sont alors confrontées a celle obtenues avec les signaux
traités par le réseau de neurones et I'algorithme EDFT.

L’augmentation de la résolution en distance du radar permet d’obtenir une meilleure précision
sur la position des hyperboles de migration, visible en figure IV.41 et une image plus focalisée
apres le traitement par BP. En effet, I'intégration de deux composantes fréquentielles proches
sur une durée plus longue permet la dissociation de cibles rapprochées. Leur dissociation est
alors possible sur 'imagerie avec migration, comme montré en figure 1V.42, notamment avec
'EDFT.
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Figure V.42 — Hyperboles de migration et imageries 2D originale (a), traitées par la méthode NN (b) et
via 'EDFT (c) pour un facteur d’extension de 3. Essai N°2.

4.3. Perspectives

Une approche a été proposée pour I'analyse spectrale haute résolution de signaux périodiques
multi-composantes. Il s’agit de réaliser une extension temporelle du signal. Cette approche a
été menée a l'aide d’algorithmes issus de la littérature et d’'une nouvelle méthode basée sur
les réseaux de neurones (NN). Plusieurs mesures et essais ont été menés pour valider
'approche proposée: détection de cibles et construction d’imageries 2D. Ces
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expérimentations ont permis d’évaluer et de réaliser une comparaison entre I'algorithme EDFT
et le traitement par les réseaux de neurones. Deux techniques, bidirectionnelle et récursive,
ont été employées pour augmenter le facteur d’extension du signal a l'aide des réseaux de
neurones. Pour la méthode NN, les erreurs de prédiction sont élevées et limitent I'extension a
un facteur de 5. Pour dépasser cette limitation la topologie du réseau doit étre optimisée et la
performance de prédiction doit étre améliorée. Par ailleurs, les expérimentations montrent que
l'algorithme EDFT est plus robuste et qu’il permet une extension de la résolution en distance
satisfaisante. Toutefois, le choix de 'une des deux solutions est difficile a ce stade car il
dépend du contexte d’utilisation et des capacités de calcul disponibles.

Les réseaux de neurones offrent de nouvelles perspectives dans le domaine du radar. Les
travaux que nous avons présentés montrent que 'augmentation de la résolution du radar
FMCW peut étre réalisée a I'aide de cette méthode. Aussi, la possibilité de déployer le réseau
de neurones sur une plateforme embarquée, telle que la Raspberry PI [BHARADWAJA2018]
[KHUDHAIR2020] est une piste intéressante pour le montage sur drone. La méthode proposée
permet un traitement en temps rapide du signal et peut étre assimilée a une méthode non-
paramétrique. Cependant, pour obtenir une erreur de prédiction minimisée et augmenter la
performance du NN, d’autres typologies de réseaux, plus complexes, ou a « effet mémoire »
(réseaux récurrents) doivent étre étudiés.
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Conclusion et perspectives

Les travaux présentés dans cette thése ont porté sur I'étude et le développement d’'une
architecture de radar a pénétration de sol dédié a une intégration sur drone.

Dans le premier chapitre, la définition de l'ultra-large bande (ULB) ainsi que des exemples
d’applications de radars ULB ont été présentés. L’état des systémes géoradar a fait I'objet
d’'une synthése, tout comme celle de son mode de fonctionnement, des types d’antennes et
techniques de conceptions associées ainsi que des traitements d’imageries conventionnels et
émergents. Par ailleurs, la modélisation des paramétres du sol ainsi que des outils de
simulation de ce type de radar ont été présentés. Pour la conception d’'un GPR (Ground
Penetrating Radar), il a été noté que méme si le radar impulsionnel était historiquement le plus
utilisé, différentes formes d’'onde ULB peuvent étre employées et les architectures associées
sont trés différentes. Pour le développement d’'une architecture, un choix de la forme d’onde
s’est imposé suite au bilan des performances des architectures associées. Il a également été
constaté, au travers des travaux relatant de la conception de géoradars embarqués, que ces
systemes ne favorisent pas nécessairement les basses fréquences, limitant ainsi la profondeur
de pénétration. L'un des facteurs de cette limitation repose sur le poids et 'encombrement du
systeme antennaire autorisant le rayonnement des fréquences basses. Dans le but de
développer une nouvelle architecture répondant & ces problématiques, nous avons fait le choix
de la forme d'onde FMCW (Frequency Modulated Continuous Wave). Ce choix a été
notamment guidé par le type d’architecture simple (homodyne) et permettant un compromis
entre rapidité de mesure et performance atteignable (dynamique).

Le second chapitre a été consacré aux développement de I'architecture du radar FMCW. Nous
avons en premier lieu dimensionné les paramétres du radar et sélectionné une plage de durée
de Chirp de l'ordre de la milliseconde pour permettre I'utilisation d’'un ADC (Analog to Digital
Converter) de haute résolution verticale (> 16 bits) et présentant une dynamique de mesure
importante. Par ailleurs, une plateforme de cosimulation a été congue pour effectuer des
simulations de 'architecture et pour éprouver les développements présentés dans ce chapitre.
Cette plateforme intégre la simulation de 'architecture du radar sous ADS (Advanced Design
System), la simulation FDTD (Finite-Difference Time-Domain) de la propagation de I'onde
dans le milieu (sceéne) via le logiciel gprMax et un traitement des signaux en réception a
finalement été réalisé sous Matlab pour produire les imageries correspondantes. Un premier
axe de développement de l'architecture a consisté a proposer une solution permettant de
répondre a la problématique du poids et de 'encombrement du systéme antennaire pour un
montage sur drone. Pour cela, I'utilisation d’'une seule antenne a été explorée. L’étude et le
développement d’'une méthode d’aiguillage a été réalisée et un systeme de commutation,
reprenant les concepts de la technique FMICW (Frequency Modulated Interrupted Continuous
Wave), a été dimensionné. Le choix de la séquence de commutation adaptée, servant a piloter
le commutateur, a été effectuée et la séquence avec un rapport cyclique de 50% a finalement
été retenue. Une méthode de mesure a été proposée pour balayer la portée du radar a 'aide
de plusieurs fréquences de commutation et pour répondre a la contrainte imposée par le profil
de détection obtenu pour ce type de séquence. Toutefois, I'utilisation d’'une seule antenne
conduit a une nouvelle problématique, liée a 'adaptation imparfaite de I'antenne. Ce signal,
pouvant étre d’'un niveau élevé vis-a-vis du signal provenant des cibles, est susceptible de
limiter la dynamique de mesure du radar ou de saturer le récepteur. Pour réduire ce signal
parasite, une fenétre temporelle aveugle a été générée dans les premiers instants de mesure
a laide d’'une configuration a deux commutateurs. La durée de cette fenétre doit étre
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sélectionnée en fonction du coefficient de réflexion (dans le domaine temporel) de I'antenne
utilisée. Des mesures et essais ont été présentés mettant en situation la méthode d’aiguillage
sur une antenne Koshelev fonctionnant dans la bande 300 MHz & 3 GHz et permettant
laugmentation de la dynamique de mesure. Dans ce chapitre, un second axe de
développement s’est porté sur la génération de la forme d’onde. Plusieurs montages sont
possibles pour la génération de la rampe de fréquence et I'objectif a été de rendre possible la
sélection des fréquences de fonctionnement tout en utilisant une solution faible cout. Pour
cela, l'utilisation d’'un VCO (Voltage-Controlled Oscillator) en oscillation libre a été retenue.
Cependant, la non-linéarité du VCO, liée a la réponse en tension du composant et notamment
pour des largeurs de bande importantes, est susceptible de provoquer une forte dégradation
du signal utile. Plusieurs méthodes ont été développées pour la correction de la non-linéarité.
Pour réduire les traitements numériques nécessaires aux méthodes existantes, une nouvelle
méthode de correction a été proposée. Il s’agit d’'une correction analogique basée sur
l'utilisation d’'un signal de battement de référence, obtenu a partir d’'une ligne a retard coaxiale.
Ce signal est alors utilisé en temps qu’horloge pour I'échantillonnage non-uniforme du signal
de battement et permet de compenser la non-linéarité contenue dans la fréquence du signal
de battement utile. Cette méthode de correction a été validée au travers de simulations a l'aide
de la plateforme de simulation et de mesures expérimentales. Les résultats obtenus ont
démontré la possibilité d'utiliser des sources VCO en oscillation libre ayant des
caractéristiques fréquence-tension de linéarité médiocres.

Le troisieme chapitre concerne I'implémentation d’'un démonstrateur radar fonctionnant dans
la bande 300 MHz a 2400 MHz et intégrant les développements présentés précédemment.
Dans une premiére partie, les différentes parties de Ilarchitecture du radar ont été
dimensionnées et développées. Un module de commutation comprenant les deux
commutateurs pour l'aiguillage des signaux sur une seule antenne a été congu et caractérisé.
L’architecture du radar, incluant la correction analogique de la non-linéarité du VCO ainsi que
la conception d’'une carte de traitement analogique et numérique, ont été dimensionnées et
intégrées. Des simulations de [l'architecture compléte ainsi qu’une caractérisation en
dynamique et sensibilité du démonstrateur ont été réalisés pour deux bandes de fréquence :
400 a 800 MHz et 1 a 2 GHz, en utilisant deux sources VCO différentes et pour des fréquences
de commutation différentes. L’atténuation maximum du canal acceptée et mesurée est de
I'ordre de 80 dB avec un SNR (Signal to Noise Ratio) de 10 pour les différentes configurations
du systéme radar, permettant d’envisager des expérimentations sur sites. Dans une seconde
partie du chapitre, des essais du démonstrateur ont été menés pour la détection et la
localisation de réseaux enterrés. Pour cela le démonstrateur a été installé sur un chariot. Les
mesures effectuées ont permis de valider la détection de réseaux enterrés sur différents sites.
Pour ces expérimentations, deux sources VCO ont été utilisées, pour un changement de la
bande de fréquence.

Le quatrieme chapitre est consacré plus largement a 'augmentation de la résolution en
distance du radar FMCW. Dans le cadre du radar FMCW, la résolution en distance est liée a
la largeur de bande de fréquence mais également a la méthode d’analyse spectrale utilisée
pour traiter le signal de battement. Dans une premiére partie, les algorithmes MUSIC (MUItiple
Signal Classification) et EDFT (Extended DFT) pour l'obtention d’'une super-résolution
spectrale ont été présentés. Etant donné la difficulté a utiliser avec efficacité des outils
paramétriques, tels que l'algorithme MUSIC, sur les signaux de battement dont le nombre de
composantes fréquentielles est inconnu a priori, ont été explorés et confrontés I'algorithme

EDFT et des méthodes d’analyse basées sur la modélisation autorégressive (AR) destinées a
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étendre I'évolution temporelle du signal de battement. Ces méthodes ont été appliquées a des
signaux GPR issus de la plateforme de simulation et ont été évaluées quant a leur robustesse.
Il a été montré que l'algorithme EDFT présentait un bon compromis entre performance
(résolution) et robustesse pour traiter des signaux radar réalistes. La seconde partie du
chapitre présente les travaux d’exploration de nouvelles méthodes pour 'augmentation de la
résolution basée sur la mise en ceuvre de réseaux de neurones. L’'objectif étant la prédiction
de I'évolution temporelle du signal de battement, une méthode de traitement permettant de
dimensionner les différentes couches cachées du réseau a été mise en place. Plusieurs
configurations de réseau ont été entrainées et évaluées a l'aide des signaux de battement
théoriques et simulés. Aprés un choix de I'architecture du réseau, des essais sur des signaux
de mesure ont été réalisés pour une analyse de performance et une comparaison avec
l'algorithme EDFT. Il a été mis en évidence lors des expérimentations que la méthode de
traitement proposée permettait un traitement rapide du signal et 'augmentation de la
résolution. L’utilisation de réseaux de neurones offre une perspective trés intéressante pour
un traitement embarqué, toutefois, I'optimisation du réseau doit étre faite pour une meilleure
robustesse, en comparaison avec celle fournie par l'algorithme EDFT.

Les essais réalisés avec le démonstrateur ont permis de mettre en évidence de nombreux
axes d’amélioration. Un premier axe concerne l'optimisation de l'architecture du radar, les
travaux futurs envisagés concernent l'intégration de la chaine RF sur carte pour réduire
lencombrement et réduire les longueurs électriques entre les composants. Pour
I'échantillonnage du signal de battement, le choix d’'un ADC ayant une plus haute résolution
pourra conduire a 'augmentation de la dynamique de réception du radar. Pour augmenter la
résolution du radar, la mise en place d’'une source ayant une bande fractionnaire plus élevée
pourra étre réalisée a l'aide d’un décalage de fréquence (mélange) et d’'un VCO fonctionnant
dans une bande fréquentielle plus haute. Dans le cadre d’'une industrialisation, un choix de la
fréquence, appuyé par des essais en fonction des applications visées, et satisfaisant a la
norme d’utilisation des fréquences doit étre fait.

Pour la mise en pratique du démonstrateur, de nouvelles expérimentations sur site seront
effectuées. En effet, ces essais sont a mener au travers de différentes configurations
antennaires, selon le choix des caractéristiques de I'antenne et de la hauteur de vol du drone.
Des applications sont a explorer pour la détection d’objets enfouis, tels que les mines anti-
personnelles, ou la cartographie de réseaux a partir du radar embarqué. Une itération
supplémentaire sera réalisée en simulation pour la mise a contribution de la zone aveugle pour
des distances différentes (hauteur drone), dans le but d’atténuer I'écho du sol et d’augmenter
la sensibilité de mesure. Enfin, l'utilisation des outils de traitement tel que 'EDFT et les réseaux
de neurones pour 'augmentation de la résolution du radar pourront étre employés sur des
imageries GPR issus d’expérimentations. D’autres applications concernant I'emploi des
réseaux de neurones sont a explorer pour le GPR sur drone, notamment pour la réduction du
clutter ou le traitement des cartographies.
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Annexe 1. Définition des parameétres pour la modélisation du sol

Permittivité électrique :

La permittivité électrique exprime le degré de sensibilité du matériau face au champ électrique
appliqué. La permittivité absolue dans I'espace libre s’écrit :

g = 8.854- 107 12F /m (Al1.1)
La permittivité électrique dans le matériau s’écrit :
E=¢)" & (A1.2)

Avec la permittivité relative &, qui varie de 1 a 80 pour la plupart des matériaux géologiques.
La permittivité peut se mettre sous sa forme complexe :

e=¢ —j&' (A1.3)
Ou &' désigne la capacité a accumuler de I'énergie et £ les pertes par absorption. Les pertes
occasionnées dans un diélectrique sont reliées a la tangente de pertes :
n

tan(8) = % (AL.4)

Le courant de déplacement généré sous l'application d’'un champ E s’écrit :

—.  dE
]D_gdt

(A1.5)

Perméabilité magnétique :

La perméabilité magnétique quantifie les phénomeénes d’induction du matériau face au champ
magnétique appliqué. La perméabilité magnétique absolue dans I'espace libre s’écrit :

Ho = 1.256-107°H/m (A1.6)
La perméabilité magnétique dans le matériau s’écrit :
W= Ho " Ky (A1.7)

La perméabilité relative p, est considérée comme égale a 1 pour des matériaux non
magnétiques, ce qui est le cas pour la majorité des milieux sondés par le GPR. La forme
complexe de la perméabilité est donc rarement prise en compte dans ce cas.

Conductivité :

La conductivité est liee au déplacement des charges libres dans le milieu lors de I'application
d‘un champ électromagnétique. La conductivité s’exprime également en grandeur complexe :
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o=o0c +jo" (A1.8)

La conductivité des sols est comprise entre 1078 et 1 S/m. Le courant de conduction, issu de
la loi d’Ohm s’écrit :

Jo =oE (A1.9)

Avec]_g la densité de courant due aux charges libres ou courant de conduction (A/m?), o la
conductivité électrique (S/m) et Ele champ électrique (V/m).

Propagation d’'une onde EM dans un diélectrigue parfait :

La vélocité de propagation (m/s) dans I'espace libre s’écrit :

1

v Ho€o

La vélocité de propagation dans le matériau s’écrit (la perméabilité relative p, esta 1) :

c= ~3-108m/s (A1.10)

1 1 c
V=== === = A1.11
Vi Jrogos, V& (AL.11)

L’'impédance d’onde dans le matériau s’écrit :

n= |5 (A1.12)
&

L’'onde se propageant en direction de I'axe z dans un diélectrique parfait (sans pertes) est
décrite par :

E(z) = Eje /¥ (A1.13)

Avec la constante de phase (ou le vecteur nombre d’ondes) s’écrit :

k = % = w /e (m™1) (AL.14)

La longueur d’'onde dans le matériau s’écrit :

PRI (AL.15)
w\pe f
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Annexe 2. Caractéristiques de I’antenne K

Bande d’adaptation
> 2 décades

Gain varie de 1 a 11dB
sur cette bande

Figure A2.1 — Caractéristiques de I'antenne K.
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Figure A2.2 — Coefficient de réflexion S11 (a) et gain dans I'axe (b) de I'antenne K.

planE planH
-1 =120 . | 1z0 0 -1 -120 -6 51 B0 120
el
3 — It
: il —sT
mesre
- v = o mesure
25 -25
3 ~36—
35 ~35—
44 40
£ |Evation gisement

rayonnement harmonique, f=0.3GHz

PlanE planH

T T | T T |
=180 =120 =60 -5 60 120 180 -1E0 =120 =60 fz 0 60 110 T 180
T &1 10
h B ——mesure
15 e e oY 5 Fa
; E g
~3Er -25—+

_— N

éléwation gisement

dB
Lo
B3

ravonnement harmonique, =3GHz

Figure A2.3 — Diagrammes de rayonnement de I'antenne K.

Maxime Schutz | Thése de doctorat | Université de Limoges | 2020
Licence CC BY-NC-ND 3.0

- = (ST

—ESUIE

262



Annexe 3. Caractéristiques de laligne a retard coaxiale

Trel S11 dB Mag 10 dB/ Ref 0 dB Calint 1 Tre2 512 dB Mag 20 dB/ Ref 0 dB Cal int 2
M1 10.000000 MHz -38.7974 dB M1 10.000000 MHz -2.3603 dB
M2 100.000000 MHz -41.6716 dB M2 100.000000 MHz -8.4018 dB
M3 1.000000 GHz -48.7352 dB M3 1.000000 GHz -27.6474 dB
M4 2.000000 GHz -32.4707 dB M4 2.000000 GHz -40.6327 dB
M5 3.000000 GHz -31.5396 dB M5 3.000000 GHz -51.3192 dB
Mo 5.000000 GHz -24.6839 dB Mé 5.000000 GHz -66.5904 dB
M1_
0 dB 4@{ <
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3 M5
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| 2 [r-‘hl'-w I \J
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Tra3 $21 dB Mag 20 dB/ Ref 0 dB Calint 3 Tred 522 dB Mag 10 dB/ Ref 0 dB Calint 4
M1 10.000000 MHz -2.3478 dB M1 10.000000 MHz -38.2330 dB
M2 100.000000 MHz -8.4111 dB M2 100.000000 MHz -44.2292 dB
M3 1.000000 GHz -27.8367 dB M3 1.000000 GHz -43.9203 dB
M4 2.000000 GHz -40.8101 dB M4 2.000000 GHz -36.0295 dB
M5 3.000000 GHz -51.4772 dB M5 3.000000 GHz -30.34813 dB
M6 5.000000 GHz -66.6618 dB Mé 5.000000 GHz -28.4969 dB
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Figure A3.1 — Mesure des parametres S de la ligne a retard coaxiale.
Trel 521 Delay 100 psf Ref 95 ms Calint 1
M1 10000000 MHz 95314 ns
M2 100000000 MHz 95286 ns
M3 1.000000 GHz 95,089 ns
A 2000000 GHz 94.996 ns
M5 3.000000 GHz 94.956 ni
11 MG 5000000 GHz 94.927 ns
M2
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M
95 s =
— 3 <}
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Figure A3.2 — Mesure du temps de groupe de la ligne a retard coaxiale.
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Développement d’une architecture de RADAR a pénétration de sol dédié a une
intégration sur drone

Le GPR (Ground Penetrating Radar) ou géoradar est utilisé pour la prospection des sous-sols.
Par ailleurs, le marché des drones a rapidement évolué ces derniéres années et la
performance des solutions volantes actuelles vient offrir de nouvelles perspectives quant a
leur utilisation. L’association des technologies du drone et du géoradar est alors une idée trés
attractive. De nombreux défis et incertitudes sont liés au rayonnement des basses fréquences,
utiles pour une meilleure pénétration, et qui impliquent une taille conséquente du systéme
antennaire. De plus, une maitrise du cout et de la consommation du systéme est requise. Pour
répondre aux contraintes d’'encombrement et de poids, des solutions d’aiguillage des signaux
pour n’utiliser qu'une seule antenne ont été développées. Dans le but de permettre la
génération reconfigurable et bas cout des fréquences du radar, I'utilisation de VCO (Voltage-
Controlled Oscillator) couplé a une méthode de correction analogique de la non-linéarité de
fréquence a été mise en place. Un démonstrateur radar a été mis en ceuvre et des
expérimentations sur site ont été réalisées. Enfin, I'exploration de solutions pour
'augmentation de la résolution en distance du radar est présentée et une méthode alternative
basée sur les réseaux de neurones a été développée.

Mots-clés : Radar a pénétration de sol, Architecture radar ultra-large bande, FMCW, FMICW,
Correction de non-linéarité de VCO, Résolution en distance, Réseaux de neurones.

Development of a ground-penetrating RADAR architecture dedicated to integration on
a UAV

The GPR (Ground Penetrating Radar) is designed for underground imaging. In addition, the
UAV market has evolved rapidly in recent years, and the performance of today's flying
solutions offers new concepts for their use. The pairing of UAV and ground-penetrating radar
technologies is a very attractive idea. Many challenges and uncertainties are related to low-
frequency radiation, which is useful for better penetration, and which imply a consequent size
of the antenna system. In addition, a reduction in the cost and consumption of the system is
required. To meet compactness and weight constraints, switching solutions for using only one
antenna have been developed. To allow the reconfigurable and low-cost generation of
waveform from a VCO (Voltage-Controlled Oscillator), an analog frequency non-linearity
correction method has been implemented. A radar demonstrator has been developed and on-
site experiments have been carried out. Finally, the exploration of solutions for increasing the
range resolution of the radar is presented and a method based on neural networks has been
developed.

Keywords : Ground Penetrating Radar (GPR), UWB radar architecture, FMCW, FMICW,
Voltage Controlled Oscillator (VCO) nonlinearity correction, Range resolution, Neural
networks.



